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Resum en català 

Les tècniques d'adquisició de senyal a nivell freqüencial ofereixen unes prestacions 

que són especialment adequades en la construcció de sistemes per a l’adquisició de 

senyal i pre-procés (ROICs) de dades en sistemes basats en sensors. En particular, en la 

construcció de sistemes amb sensors sense condicionament i en sensors capacitius, les 

tècniques d'adquisició de senyal basades en convertidors de capacitat a freqüència 

(CtoF) i de freqüència a codi binari (Fto#) presenten un millor rendiment en temps real 

i unes millors característiques electròniques en comparació amb els tradicionals 

convertidors analògic-digitals. Per les característiques que presenten els senyals 

freqüencials, aquestes tècniques estan especialment indicades en aplicacions que 

treballen en ambients sorollosos, donat que permeten gaudir d’un rang d’entrada més 

elevat, proporcionant una multiplexació fàcil en sistemes d'adquisició multicanal, 

alhora que mantenen excel·lents precisions, consums reduïts i baixos costos de 

disseny. 

El treball Referència de tensió compensada en temperatura i de resposta 

adaptativa a la variació de la tensió d’alimentació per a interfícies de sensors capacitius 

en sistemes de conversió freqüencial introdueix millores en l’aplicació de tècniques 

clàssiques Fto# i presenta el disseny d’un circuit CtoF que millora les prestacions dels 

circuits d’adquisició de senyal de característiques similars presentats en la literatura. 

El circuit CtoF està compost per la unió d’un oscil·lador de relaxació més un circuit 

de referència en voltatge o bandgap: 

- L’oscil·lador de relaxació de baix consum està dissenyat per treballar en 

aplicacions de baixa freqüència (fins a uns pocs MHz) i mostra un bon marge 

de soroll de fase (-103,3 dBc/Hz a 612KHz), amb una baixa dependència a les 

variacions de la tensió d’alimentació. 

- El circuit bandgap dissenyat millora les prestacions de bandgaps similars 

presentats en la literatura. Té un consum d'energia baix (26μA), un bon PSRR (-

49dB a 10MHz) i una molt baixa dependència a variacions de la temperatura 

(només 16 ppm/ºC). El disseny particular d’aquest bandgap mostra una 

dependència amb la tensió d’alimentació específicament calculada per a ser 

acoblat a l’oscil·lador de relaxació. 

- La unió del bandgap i de l’oscil·lador de relaxació conformen el CtoF final. 

Respecte a l’aïllament del CtoF  les variacions de la tensió d’alimentació, cal 

notar que una variació del 20% de VDD, provoca una variació de només el 0,67% 

en la freqüència de sortida, mostrant el millor resultat de la literatura. 

El circuit CtoF s’ha integrat en un ROIC. La verificació final del circuit mostra que 

les millores introduïdes (en relació a resultats presentats en la literatura) en quan a 

rang de capacitats d'entrada, compensació de la temperatura, consum d'energia i 

PSRR, es deuen en gran mesura a l’acoblament del nou circuit de referència en 

voltatge amb l’oscil·lador de relaxació. 
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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: 

 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. 

 The designed bandgap circuit improves the performance of similar bandgaps 

presented in the literature. It has a low power consumption (26μA), 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. 

 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 VDD 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. Introducció 
 

 

La recerca d’un entorn més proper comporta la necessitat de desenvolupar 

sensors més eficaços 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: pròtesis intel·ligents *1,2+, avaluació d’activitats 

esportives  [3], observació del nostre entorn [4] són només tres mostres d’un llarg 

etcètera d’aplicacions impensables just fa uns pocs anys.  

 

1.1 Visió general i motivacions 

L’altíssim grau de desenvolupament que la humanitat està tenint no hagués estat 

possible sense una constant evolució de l’electrònica que ens envolta. Una de les 

principals causes d’aquesta revolució ha estat l’evolució de les tecnologies 

electròniques amb el constant increment de sofisticació en els processos d’integració i 

nivell d’integració dels dispositius electrònics, i a on s’hi inclou el gran avenç en la 

creació de sensors. Avui en dia és normal veure que el telèfon mòbil incorpori una 

pantalla tàctil capacitiva, un GPS, un giroscopi, un compàs magnètic, i un 

acceleròmetre triaxial. 
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Per descomptat que és abismal l’evolució que hi hagut des de l’aparició dels 

primers sensors discrets, que ocupaven varis centímetres de diàmetres, fins als actuals 

sistemes integrats que incorporen milions d’aquests sensors, com els sensors CCD  full 

frame (figura 1.1). 

 
 

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

En l’actualitat existeixen sensors que permeten mesurar tot tipus de magnituds 

físiques, sensors que van des dels més clàssics que mesuren temperatura fins als més 

complexos que es basen en bigues voladisses o cantilever per mesurar el pes de nano 

partícules. 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 física que el sensor 

mesura, s’entrega un senyal elèctric de sortida proporcional a la magnitud mesurada. 

Aquest senyal es dóna al circuit d’adquisició de senyal o front-end, en format corrent, 

voltatge o freqüencial. 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’adquisició i processat de senyal. En la interfície entre el 

sensor i el circuit de processat de senyal sol ser necessari incorporar un convertidor. 

Entre les circuits més emprats com a interfície s’hi troben els convertidors 

analògic/digitals i els convertidors basats en senyal freqüencial. Aquests darrers 
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presenten uns avantatges que els fan molt interessants en el disseny d’interfícies en 

sensors intel·ligents, o interfícies quasi-digitals. 

És en aquest context que s’emmarca aquest treball. Molts dels senyals que 

proporcionen els sensors poden ser pre-processats1 mitjançant tècniques més simples 

que no pas emprant convertidors analògic/digitals. Amb aquest enfocament, aquesta 

tesis s’endinsa en el camp de l’adquisició de senyal de sensors amb tractament a nivell 

freqüencial. 

1.2 La interfície a nivell freqüencial 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 l’adequació de senyal del sensor per a ser 

processat en etapes posteriors. Pot constar de diferents blocs atenent al tipus de 

sensor del què es realitzi la mesura. La figura 1.3 mostra un esquema de blocs genèric 

per a una interfície d’adquisició de senyal a nivell freqüencial. En la interfície amb el 

sensor es poden distingir quatre capes fonamentals: 

 La capa de sensors. Proporciona la transducció de la magnitud física que es 

mesura a una magnitud electrònica. Depenent del sensor elegit es pot parlar 

de sortida capacitiva, resistiva, en corrent, en voltatge o freqüencial. Aquest és 

el senyal que arriba a la interfície i que ha de tenir el tractament adequat en 

consonància amb el seu tipus. 

 Capa d’adequació de senyal. Es necessita quan la sortida del sensor no és 

directament freqüencial i realitza la transformació del senyal que proporciona 

el sensor per a fer el posterior tractament a nivell freqüencial. 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 fàcilment transportable, en 

voltatge o corrent. En aquests casos, quan es vol tractar el senyal a 

nivell freqüencial s’ha de pensar en la introducció 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 sino nim de captacio  de senyal i 

adequacio  del mateix, proce s pensat per ser realitzat en una etapa pre via a la que normalment s’hi 

introdueix un processador i que serveix per diferenciar de les tasques de me s alt nivell que realitza 

el processador. 
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o Circuits capacitat-a-freqüència o CtoF. S’han de considerar quan es 

tracta amb sensors no condicionats que realitzen la transducció per 

variació de la capacitat. En aquest cas, quan s’ha de realitzar el pre-

processat de senyal per a una etapa freqüencial es poden utilitzar 

convertidors CtoF per a adaptar el senyal. El convertidor utilitza la 

pròpia capacitat del sensor com a component actiu, fet que evita haver 

de fer una doble transformació, primer a voltatge o corrent i després a 

freqüència. 

 

Figura 1.3: Interfície freqüencial per a l’adquisició de senyal en sensors. 

 

 Capa freqüència a codi o Fto#. És la capa que dóna nom a les interfícies 

freqüencials. Quan el senyal de sensor es dóna en format freqüencial, la capa 

de transformació freqüència 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’està en disposició de graduar el tipus de 

sensor intel·ligent que es té. La seva sortida, adequadament processada, és 

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

 Etapa de referència en voltatge o bandgap. És coneguda la dependència que 

tenen les tecnologies electròniques actuals, i en especial la tecnologia CMOS, 

de la temperatura i de la tensió d’alimentació. Quan es tracta de realitzar la 

mesura del sensor i tranportar-la a nivell freqüencial, el principal paràmetre al 

que s’influencia és la freqüència. Donat que aquesta és directament la mesura 

que s’obté del senyal del sensor, és indispensable introduir en la interfície 

circuits que proporcionin una tensió d’alimentació 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 freqüencial provinent d’un conjunt de sensors heterogenis. 

Dintre del conjunt d’àrees que estan involucrades en l’adquisició de senyal a nivell 

freqüencial, aquesta tesis es centra en la interfície entre sensor i sistema processador 

en els seus diferents aspectes. En concret: 

 Es treballa en la optimització dels nous mètodes d’adquisició de senyal a 

nivell freqüencial, introduint millores, fonamentalment, en els mètodes 

clàssics del recompte indirecte i del recompte dependent, tal com s’exposa 

en el capítol 3.  

 Es desenvolupa un circuit dual convertidor capacitat a freqüència i bandgap 

que millora la dependència en la temperatura i a les variacions de la tensió 

d’alimentació. Aquesta dependència és un escull important per a l’aplicació 

de les tècniques d’adquisició de senyal a nivell freqüencial en circuits d’altes 

prestacions. Per les prestacions que mostra el circuit final pot ser utilitzat, 

també, en aplicacions de baix consum.  

 Finalment, es treballa en tot el ROIC com a perifèric en un sistema sobre xip, 

utilitzant l’oscil·lador de relaxació i el bandgap dissenyats i integrats. L’ASIC 

ROIC 2.0 (figura 1.4) integrat conté un array de circuits convertidors de 

freqüència/bandgaps preparat per a ser utilitzat com a front-end en un 

sistema d’adquisició de senyal de sensors heterogenis. El sistema final es 

prova conjuntament en una placa de prototipatge que inclou una FPGA de 



P l a n a   | 34 

 

Capítol 1: Introducció  Universitat Autònoma de Barcelona 

Xilinx. Constitueix el demostrador que integra tot el canal d’instrumentació, 

des de l’adquisició de senyal capacitiu del sensor fins al sistema sobre xip 

amb processat final de la informació. 

 
Figura 1.4: ASIC ROIC 2.0 

 

1.4 Estructura de la memòria 

Aquesta memòria presenta els resultats del treball realitzat en el camp de 

l’adquisició de senyal a nivell freqüencial. Els resultats principals del treball 

s’emmarquen dintre del camp de l’adquisició i pre-processat de senyal en sistemes de 

sensors intel·ligents. Els capítols 2 i el 3, emmarquen el treball realitzat en el camp de 

l’adquisició de senyal a nivell freqüencial. El nucli del treball de recerca realitzat 

s’exposa en els capítols 4 i 5. I el capítol 6 presenta l’aplicabilitat dels circuits 

desenvolupats i integrats en aquest treball en una interfície preparada com a perifèric 

en un sistema sobre xip que realitza el processat de senyal del diferents canals 

d’adquisició analògics.  

El contingut del treball es troba documentat en aquesta memòria seguint 

l’estructura següent: 

 El capítol 2 presenta  una visió particular del doctorand del camp dels 

sensors. Es mostren les interfícies que s’integren en determinats sensors,  

amb l’objectiu d’introduir els conceptes que en capítols posteriors centren 

el treball realitzat. Com a exemple de circuit d’adquisició i pre-procés de 

senyal, el capítol acaba detallant un VCO dissenyat per l’autor (apartat 

2.3.2)  i que es va fer servir en l’adquisició de sensors en sortida de 

voltatge, a la primera plataforma d’adquisició basada en el ASIC ROIC 1.0. 
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 A continuació en el capítol 3, es presenten els principals convertidors 

freqüència a codi que configuren les interfícies quasi-digitals i es comparen 

les prestacions que ofereixen les interfícies freqüencials davant les 

clàssiques basades en convertidors analògic/digitals.  En el capítol 

s’esposen millores introduïdes per l’autor en algunes de les tècniques 

d’adquisició de senyal a nivell freqüencial i que s’han implementat en 

diverses FPGA’s.  

  El capítol 4 introdueix els convertidors de capacitat a freqüència (CtoF). Es 

fa especial èmfasis al treball realitzat per l’autor en el camp els oscil·ladors 

de relaxació com a l’alternativa de molt baix consum feta servir com a nucli 

del convertidor CtoF.  

 L’oscil·lador de relaxació de molt baix consum que és presenta  doleix 

d’una dependència excessiva de la tensió d’alimentació. L’obtenció de bons 

circuits d’estabilització de la tensió d’alimentació és fonamental en circuits 

convertidors a freqüència [6]. 

 En el capítol 5 es presenta l’aportació de l’autor en la cerca de solucions 

per a la reducció de la dependència del circuit CtoF a les variacions de la 

tensió d’alimentació. En aquesta línia, es presenten els circuits Bandgap 

Reference o circuits de referència en voltatge compensats en temperatura i 

amb sortida adaptativa [7]. 

 El capítol 6 presenta les dues plataformes d’adquisició/processament del 

senyal d’alt nivell utilitzades en aquesta tesi. S’inclouen els dos ASICs ROIC 

que integren els arrays de CtoFs amb els corresponents Bandgaps.  Aquest 

capítol emfatitza l’ús dels circuits que s’han integrat en un entorn de 

sistema sobre xip. En concret, fent ús del bandgap i dels oscil·ladors 

integrats es munten diferents canals d’adquisició de senyal en un sistema 

sobre xip, comprovant el seu correcte funcionament. 

 En el capítol 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. 

 Per completar aquesta documentació, finalment s’inclouen tres apèndix: 

o L’apèndix A1 mostra el model Matlab equivalent que s’ha 

obtingut en la parametrització del convertidor de freqüència a 

codi. Aquest model fa possible que en la creació del sistema 

sobre xip (capítol 6), en el que es comprova el comportament 
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del duet oscil·lador de relaxació – bandgap, el processador pugui 

proporcionar, en temps real, la mesura del sistema.  

o El segon apèndix mostra l’esquema intern de la FPGA de Xilinx 

Spartan3 (amb els convertidors Fto# i el processador 

Microblaze), així com totes les plaques dissenyades durant la tesi 

per a les dues plataformes d’adquisició freqüencial per als dos 

ASIC ROICs. 

o Finalment en el tercer apèndix es fa una explicació de la 

metodologia de disseny i fabricació utilitzada en els dos ASIC 

ROICs, en la que s’ha fet servir la plataforma CAD de disseny 

CADENCE VIRTUOSO, així com la tecnologia AMS 0,35µm amb el 

kit de disseny HITKIT 3.7. 
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2. Sensors i sistemes de 

condicionament 
 

 

2.1 Introducció 

  

Per poder fer un model real del nostre entorn i així fer que els sistemes 

computeritzats puguin interaccionar amb l’ésser humà, és necessari poder adquirir 

electrònicament les dades que ens envolten i poder-les processar. Els dispositius que 

ho fan possible són els transductors o sensors , que capten l’estat de l’entorn.  

L’ús que es pot fer amb aquesta informació és immens, de la mateixa manera que és 

inimaginable el nombre d’aplicacions a què es pot destinar. Valguin, com a exemple, 

tres grans complexes aplicacions actuals d’alt valor afegit: 

o Controlar l’eficiència energètica d’una ciutat. Actualment es comença a 

sentir el nom de ciutats intel·ligents o Smart Cities [1]. En aquestes ciutats 

el fet d’utilitzar una xarxa de sensors permet: 

 Controlar l’enllumenat elèctric (grau d’il·luminació) de les zones de 

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

cartró, en funció del nivell d’ompliment dels mateixos.  

 Permetre la gestió eficient de l’aparcament de la zona blava, donant 

informació a l’usuari de les places més properes i minimitzant la 

contaminació que produeixen els vehicles. 

o Controlar els nivells de temperatura, humitat, radiació 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 múltiples microcomponents intel·ligents  (Smart Dust [3]), 

comunicats entre ells emprant tecnologies sense fils  [4]. Entre les 

aplicacions possibles s’hi compten: 

 Controlar l’estat del medi per a evitar possibles incendis. 

 Engegar sistemes de reg automàtic. 

 Controlar possibles infractors de normes d’ús de les instal·lacions. 

 Controlar els animals de risc dins de la reserva. 

o Sistema de control electrònic d’un vehicle. Avui en dia l’electrònica en els 

vehicles constitueix la part més complexa a la fase e disseny. Els nombrosos 

dispositius electrònics 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 rellevància es poden esmentar els 

següents:  

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

es descontroli per una pèrdua de tracció. 

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

accelerada el cotxe patini. 

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

trajectòria que porta. 

 Coixí de seguretat o airbag en múltiples ubicacions del vehicle 

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

 Control anticol·lisió per radar, detectant la distància que separa el 

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

 Sistema antirobatori automàtic. L’objectiu és detectar moviments 

no autoritzats del vehicle, de forma que el vehicle informi al 



P l a n a   | 41 

 

Capítol 2: Sensors i sistemes de condicionament    

pàrquing i el pàrquing a l’oficina centralitzadora que s’està produint 

un possible robatori d’aquest vehicle [5]. 

 Aparcament automàtic o assistència a l’aparcament.  Amb un 

conjunt d’ultrasons i càmeres fa que el cotxe aparqui sense la 

intervenció de l’usuari. 

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

temperatura de control desitjada a diferents parts del vehicle. 

 

Però els sensors per sí mateixos no són res més que purs components captadors 

d’informació que informen del seu estat a través de senyals elèctrics. Aquest senyal 

elèctric ha de ser capturat per la interfície d’entrada o front-end per fer-lo intel·ligible 

als processadors. 

A mode introductori, aquest capítol 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 interfícies 

2.2.1 Tipus de sensors. Generalitats 

Qualsevol magnitud física pot ésser mesurada per un sensor adequat.  Existeix un 

ventall gairebé infinit de sensors [6] Però la literatura estableix una classificació [7] dels 

sensors  d’acord amb un total de sis dominis: 

o Elèctric. 

o Mecànic. 

o Tèrmic. 

o Magnètic. 

o Químic. 

o Radiació. 

En cada domini els sensors poden ser raw o condicionats. Quan els sensors són 

condicionats, el circuit associat pot anar des del simple pont de Wheatstone que 

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

veritables interfícies 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 integració del mercat.   Són dispositius 

que integren des del propi sensor i/o actuador amb les corresponents interfícies de 

condicionament, i els components de procés i comunicació amb el món 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 càmeres de fotografia 

digital i els automòbils han estat les categories més importants del mercat de MEMS 

en el passat, l'aparició dels telèfons intel·ligents i les consoles de videojoc portàtils han 

provocat un ràpid creixement de les comunicacions i de l'electrònica de consum, tenint 

clar que les últimes categories seran els principals motors de creixement en aquesta 

àrea. 

 

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

La importància que han tingut els tipus principals d'aplicacions de MEMS en el 

2010 es mostra en la figura 2.2. Els acceleròmetres 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 freqüència amb un 16% i 

el mercat de micròfons amb un 11%. Els sensors de pressió continuen essent molt 

demandats, constituint el 8% del mercat mundial. Els giroscopis representen el 7%.  La 

gran demanda actual d'acceleròmetres i giroscopis es deu fonamentalment a la seva 

aplicabilitat en el camp de l’electrònica de l'automòbil. Per exemple, són elements clau 

en l’augment de la seguretat com a dispositius en la confecció dels  airbags. També 

s’utilitzen en la construcció de smart-phones i videoconsoles portàtils. 
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Figura 2.2: Distribució 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 interfície que uneix el sensor amb el sistema de 

processament. 

Amb l’objectiu de mostrar la diversitat de tipus d’interfícies existents, a 

continuació es fa una revisió d’un conjunt de sensors i a les seves interfícies pertinents. 

L’estudi es centra fonamentalment en sensors quasi-digitals (sovint es parla de sensors 

amb sortida en el domini freqüencial). A efectes comparatius també s’hi insereix un 

conjunt de sensors raw (sense condicionament) i sensors amb sortida digital.  El fet 

que es limiti l’estudi especialment en els sensors amb interfície freqüencial o quasi-

digital es deu a què (com es veu amb més profunditat en el capítol 3) molts sensors 

tenen una sortida que és fàcilment transportable al domini freqüencial, fet que 

simplifica  molt l’adquisició i el processament del senyal. En comparació amb les 

interfícies basades en  ADC’s, un sensor amb sortida freqüencial només necessita ser 

connectada a una entrada digital d’un microprocessador o microcontrolador per poder 

ser processada. 

2.2.2 Sensors de temperatura i interfícies 

Els sensors de temperatura realitzen la conversió d’una magnitud tèrmica al seu 

equivalent en el domini elèctric.  Poden ser del tipus: 

 Termoparell. Formats per unió de dos metall [9]. Com a conseqüència del 

diferent comportament elèctric dels metalls es genera una tensió a partir de la 

temperatura d’unió entre els dos metalls. 

 Resistius. Són conegudes com a RTD’s (Resistance Temperature Detector) o 

PT100 [10]. Es basen en la dependència 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.  

 Semiconductors. Es basen en la variació de la conducció de la unió p-n en 

polarització directa. El corrent de conducció d'una unió p-n polaritzada en 

directe respon exponencialment amb la tensió, i és inversament proporcional a 

la temperatura [11]. El seu funcionament és el característic d'un díode: 

I = Isat·e
q/k T* V  

On: 

Isat = corrent de saturació.  

q = càrrega de l'electró.  

k = constant de Boltzmann.  

T = temperatura. 

Sensors de temperatura condicionats. En aquest cas el sensor, que pot ésser de 

qualsevol de les anteriors tecnologies, incorpora un circuit a la sortida del mateix que 

s’encarrega de fer el condicionament i linealització del mateix. També facilita la 

interfície a l’exterior del sensor fent servir un dels mecanismes presentats 

anteriorment. Segons la seva interfície, 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 raó de 1µA 

per cada ºK i té un offset de 273.2µA a una temperatura de 273.2ºK 

(0ºC) 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 -

45ºC fins a 150ºC i una molt alta resolució amb una sortida totalment 

calibrada.La sortida ve definida per la següent equació: 

     
  

  
                      

On:  

tp és la llargada del pols. 

Tx és el període. 

T és la temperatura amb graus Centígrads. 

Eq. 2.2.1 

Eq. 2.2.2 
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o Sortida digital, com el model DS1620 [14] del fabricant Maxim. Es tracta 

d’un termòmetre digital amb sortida SPI linealitzada i compensada. 

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

o Sortida en tensió, amb l’exemple del LM35*15] del fabricant National 

Semiconductor. Es tracta d’un sensor de precisió (0,1ºC) amb molta 

sensibilitat (10mV / ºC), amb baix error de no linealitat (±0,25ºC) i amb 

sortida analògica directament proporcional a la temperatura en ºC.   

2.2.3 Sensors de pressió i interfícies 

En funció del principi de captació hi ha quatre categories principals de sensors de 

pressió: 

 Monolítics realitzats per micromecanització de volum [16]. Una variació de 

pressió sobre una membrana, fa actuar un únic element piezoresistiu 

semiconductor. Els dispositius MPX4115 (Freescale) constitueixen la família de 

sensors de pressió del fabricant amb diferents tipus de mesura de pressió 

(diferencial o absoluta) i diferents precisions. 

 Sensors basats en cristall de quars [17]. La variació de pressió sobre el quars, 

com en el sensor 7613C de Kistler Piezotron, genera un efecte piezoelèctric de 

senyal freqüencial en la seva sortida. 

 Càpsules ceràmiques [18]. La combinació de la tecnologia piezo-ceràmica i 

multicapa s'utilitza per a produir un senyal elèctric, quan s'aplica una força 

mecànica en el sensor. 

 Sensors de pressió resistius [19]. Una pressió sobre una membrana fa variar el 

valor de les resistències 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 següent tipus: 

 Sensors d'humitat capacitius. Formats per un condensador de dues làmines 

d'or com a elèctrodes i una làmina no conductora com a dielèctric. La seva 

constant dielèctrica varia en funció de la humitat relativa de l'atmosfera 

ambient. El valor de la capacitat mesura la humitat relativa. La seva interfície 

pot ser bé capacitiva bé en freqüència.  

o Interfície freqüencial. El transductor d’humitat HTF1101LF del fabricant 

Humirel està compensat en temperatura i té sortida freqüencial. 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’equació 2.3.3 dóna la 

sortida en funció de la humitat relativa: 

Fout = 7314 – 16.79*RH + 0.0886*RH²-0.000358* RH
3 

o Interfície capacitiva (correspon a un sensor raw). El HCH-1000 [20] és 

sensor d'humitat del fabricant Honeywell de polímer 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 tolerància als 

processos microelectrònics, reduint la dependència amb  la  

temperatura No inclou cap interfície de condicionament ni de 

linealització. 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/ºC. 

Es tracta d’un sensor que es pot calibrar fàcilment en una cambra 

climàtica. Per aquest motiu, i pel fet de ser un sensor raw, s’ha emprat 

per fer el test  del sistema d’adquisició freqüencial presentat en aquesta 

tesi (capítol 6). Les proves en temperatura i humitat del test s’han 

realitzat en la cambra climàtica de l’Institut de Microelectrònica de 

Barcelona (CNM – CSIC).  

 Sensors d'humitat resistius. Formats per un elèctrode de polímer 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 freqüencial, com el 

sensor d’intensitat de llum TLS230 *26+ de Texas Instruments. Consta d’un array de 8X8 

fotodíodes i està compensat en temperatura. Té una sensibilitat de 0,79kHz / 

(µW/cm2).  La freqüència de sortida treballa en el rang de80kHz a  120kHz. 

2.2.6 Sensors de velocitat i d’acceleració 

Aquests sensors permeten mesurar la velocitat i l’acceleració combinant diferents 

tecnologies. La majoria d’aquests sensors inclouen sistemes de conversió freqüencial.  

Sensor de velocitat i acceleracióA1425 [20+ d’Allegro semiconductor. Es tracta d’un 

sensor de velocitat d’alta precisió basat en l’efecte Hall que pot mesurar la velocitat i 

també acceleració. Té una alta immunitat a interferències electromagnètiques. Dóna la 

Eq. 2.2.3 
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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 està basat en dos sensors Hall, una etapa d’amplificació, 

filtrat i una etapa de sortida basada en un comparador. 

 
Figura 2.3: Diagrama de blocs del sensor de velocitat i acceleració A1425. 

 Sensor d’acceleració ADXL212 [21+ d’Analog Devices. És un acceleròmetre de 

precisió de ±2G per eix.  Incorpora una interfície amb sortida freqüencial. Es 

basa en una estructura de policilici micromecanitzada en superfície. Es tracta 

d’un acceleròmetre de  molt baix consum, de mides molt reduïdes, biaxial i 

amb sortida freqüencial (PWM). Té una sensibilitat 12,5%DC/g.  

La figura 2.4 mostra l’estructura interna de l’acceleròmetre. S’hi observen 

clarament el sensor, el desmodulador i el convertidor freqüencial basat en un 

convertidor de mètode directe (s’introdueix en el capítol 3).   

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

acceleròmetre fabricat en tecnologia SOI (silicon-on-insulator) [23]. 

 
Figura 2.4: Sensor d’acceleració ADXL212. 
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Figura 2.5: Microacceleròmetre fabricat en SOI. 

2.2.7 Giroscopis 

El giroscopi mesura el grau d’inclinació de l’objecte  respecte a un pla fix com pot 

ser la superfície de la terra. Aquests tipus de sensors tenen habitualment la seva 

sortida en format digital, en format PWM (Pulse Width Modulation) [22] o en sèrie fent 

servir un bus tipus I2C o SPI. Per exemple, el giroscopi ADIS16255 [24] del fabricant 

Analog Devicers ve calibrat de fàbrica i té interfície SPI. També té una entrada 

analògica auxiliar per poder calibrar el sensor. Té tres modes de configuració: ±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]. 

 
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 secció 2.2 ha descrit diferents sensors que poden portar integrades diferents 

interfícies. S’observa que s’aposta per emprar interfícies de condicionament en 

voltatge, en freqüència o, simplement, s’utilitza el sensor en format RAW. Les 

tendències actuals en la integració de MEMS (apartat 2.2) mostren una demanda 

constant en el consum de sensors amb interfície freqüencial i en particular en aquells 

àmbits on està especialment indicat, com en el sector de l’automòbil. 

2.3.1 Exemples de condicionament 

Aquest apartat complementa l’anàlisi de sensors mostrant diverses possibilitats de 

condicionament. 

2.3.1.1 Condicionament en el termoparell 

Per condicionar els sensors tèrmics basats en termoparells, Analog Devices 

disposa d’una família de circuits integrats específics. Un exemple és el AD594 *27], 

figura 2.8. Aquest convertidor està pensat per compensar i linealitzar un termoparell 

format pels material constantan-ferro.  El circuit integrat en qüestió dóna una sortida 

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

2.3.1.2 Condicionament de sensors RTD 

Analog Devices disposa d’un circuit integratADT70 *28]  (figura 2.9), que permet 

condicionar els PRTD de platí. El sistema pren com a referència una resistència d’1kΩ 

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

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

diferencia entre les dues tensions generades a partir d’una tensió de referència 

establerta. La resposta de sortida del circuit és en tensió i és de 5mV/ºC quan s'utilitza 

una RTD de 1kΩ. 

 
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 econòmica i 

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

linealització de 5 KΩ. La sortida és en tensió. 

A l’etapa posterior es pot incloure, tant un amplificador, com un ADC, com també 

un circuit convertidor de tensió a freqüència (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 desviació d'una o més resistències inserides en el pont. Es pot mesurar tant 

una magnitud individual com magnituds diferencials. 

L’equació 2.3.1 dóna el comportament del model en un pont on totes les 

resistències tenen el mateix valor R, a excepció de R1, que representa la resistència 

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

 

     
   

 

 

(  
 

 
)

 

Com s’observa en l'equació, la relació entre la sortida del pont i X no és gens lineal, 

tot i que es pot ajustar a una dependència lineal per variacions petites. Així, per 

exemple, si VDD = 10V, i el màxim valor de X és ± 0.002, la sortida del pont serà lineal 

amb un error del 0,1% per a un rang de sortida de 0 a ±5mV.  

La sensibilitat d'un pont és la relació del màxim canvi esperat en el valor de sortida 

respecte a la tensió d'excitació. Per l'exemple donat anteriorment, la sensibilitat serà 

de ± 500μV / V i ± 5mV / V respectivament. La sensibilitat pot ser doblada si hi ha dos 

sensors idèntics que s'utilitzen com a variables amb el valor de R(1 + X). Així el resultat 

de Vout  quedaria com: 

     
   

 

 

(  
 

 
)

 

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

la mateixa magnitud física, i que variïn en la mateixa proporció i amb el mateix valor 

nominal del sensor. 

El pont de Wheatstone ha estat molt utilitzat en el condicionament analògic de 

senyals de sensors, esdevenint un mètode força genèric. De fet, quan tots els 

components resistius d’un pont de Wheatstone són substituïts 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 són els capacitius, que són en els que es 

centra  aquest treball.  

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

acondicionament com en el grup de sensors resistius. 

Eq. 2.3.1

Eq. 2.3.2 
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Per altra banda, quan s’efectua la mesura del valor del sensor capacitiu, existeixen 

interfícies que donen el valor de sortida en el domini de la tensió així com el domini de 

la freqüència. L’esforç de l’anàlisi es centra en aquells circuits de acondicionament que 

tenen la seva sortida en el domini de la freqüència. 

Un dels principals circuits integrats comercials que permet generar un senyal 

freqüencial 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 

conversió més habituals, que són: 

 El convertidor freqüencial.  Donat que forma la base del treball, es tracta en 

detall en els següents capítols. 

 L’oscil·lador controlat per tensió (VCO), basat en el disseny d’un integrador 

més un comparador (o trigger Smitt). 

  

2.3.2 L’oscil·lador controlat per tensió o VCO 

L’oscil·lador controlat per tensió genera un senyal de sortida freqüencial donat un 

senyal d’entrada, sigui fix o variable. Les figures 2.10a i 2.10b mostren un diagrama de 

blocs genèric del circuit així com una proposta simple de circuit d’oscil·lació. Consta 

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

Donat que l’etapa basada en un integrador incorpora com a element oscil·lador  

un sensor capacitiu, es pot fixar una tensió d’entrada constant del VCO, i fer que la 

variació de la capacitat provoqui una variació freqüencial a la sortida del mateix 

convertidor. 

 
 

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

La literatura mostra moltes variants d’aquesta metodologia de conversió.  Una  

possibilitat per desenvolupar un VCO consisteix en dissenyar un circuit de referència 

en voltatge i un oscil·lador de relaxació [30] (figura 2.11). L’autor també va construir un 

VX

Integrador

Tensió d’entrada 

 

Comparador

Tensió d’entrada

Convertidor de 

Voltatge a freqüència 

Data Out
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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 referència en voltatge o Bandgap  (presentat en el capítol 5)  té per 

objectiu generar una tensió de referència estable sobre el circuit oscil·lació. Està 

format pels transistors MP4, MP3, MN6, MN9, MN7. Permet en aquest cas generar un 

corrent de referència (que carrega el condensador) dependent de la Vin sobre el nucli 

de l’oscil·lador de relaxació. 

 
Figura 2.11: VCO  basat en l’oscil·lador de relaxació de baix consum. 

L’oscil·lador de relaxació (presentat en el capítol 4) està format pels transistors 

MP0, MP1, MN2, MN1, MN3, MN0, MN8. Els transistors MP2, MP5, MN5 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 idèntics, i que els transistors configurats en mode 

tríode, siguin perfectament simètrics. Per aconseguir-ho s’han fet servir  tècniques de   

matching de transistors (per més detall consultar apèndix 3). Aquesta tècnica 

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 MP0 i MP1 estan polaritzats en  mode tríode comportant-se com una  

resistència. El valor de la resistència equivalent en funció de les tensions de 

polarització, ve donada per la següent expressió: 

       
 

  
  

 

    
 

 
         

 Eq.  2.4.3
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En aquest VCO, la tensió d’entrada controla la tensió VGS aplicada directament 

sobre aquests transistors (MP0 i MP1), controlant el seu valor resistiu equivalent. Per 

garantir que aquests transistors romanen en la regió lineal evitant entrar en mode de 

saturació, és necessari ajustar la tensió de referència de MN8. En controlar aquesta 

tensió, també es controla el corrent de càrrega del condensador i en definitiva la 

freqüència de sortida de l’oscil·lador. La següent equació modela la freqüència de 

sortida en funció de la tensió d’entrada. 

sensor
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La figura 2.12  mostra el layout del VCO.  Aquest disseny s’ha realitzat íntegrament 

emprant la tecnologia d’Austriamicrosystems AMS 0.35um, i l’entorn de disseny 

CADENCE, fent servir el kit de disseny HITKIT 3.6. Aquest convertidor es va fabricar el 

juliol’09, dins de l’ASIC ROIC 1.0.  

 
Figura 2.12: Layout del VCO  basat en l’oscil·lador de relaxació. 

 

La figura 2.13 mostra un escombrat típic 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 caldrà acabar-la de linealitzar  fent post-procés, tal i com es 

documentarà al capítol 6. 

Eq.  2.4.3 
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Figura 2.13. Escombrat de tensió de control sobre el VCO. 

Els capítols 4 i 5 expliquen el funcionament detallat dels dos sub-circuits, i 

presenten una completa caracterització dels mateixos.  

 

2.4 Conclusions 

Aquest capítol mostra que hi ha un número molt elevat de sensors que 

potencialment fan servir o poden fer servir els mecanismes de conversió freqüencial 

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

freqüència o període.  

Hi ha també casos en què el fabricant deixa el sensor sense cap mena d‘interfície 

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

aquests sensors són d’estructura capacitiva. En aquets casos, l’adaptació de senyal és 

fàcilment realitzada emprant interfícies freqüencials.  

 Aquest tipus de convertidors freqüencials són l’objectiu principal d’aquest treball i 

es tracten en profunditat en els següents capítols. Es parla en concret de: 

 Circuit de referència en voltatge. És l’encarregat de generar una tensió 

de referència constant i estable sobre l’etapa convertidora a 

freqüència. S’analitzarà en el capítol 5, i és el nucli principal d’aquest 

treball. 

 Circuit convertidor de capacitat a freqüència (CtoF). És l’encarregat de 

fer la conversió del valor capacitiu del sensor raw cap al domini 

freqüencial (o quasi digital) [32]. Es presentarà en el capítol 4. 
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 Circuit convertidor de freqüència a codi binari (Fto#). Encarregat de fer   

la conversió a un senyal digital binari  [33]. S’introdueixen al capítol 3. 

 

També s’ha presentat  en aquest capítol una alternativa de disseny per a aquells 

sensors que actualment tenen sortida en voltatge fent servir un convertidor de tensió 

a freqüència o VCO. 

Aquesta opció permet transmetre millor la informació pel canal de transmissió 

sense que el soroll i la atenuació afectin significativament a la informació que està 

essent generada pel sensor, i permetent alhora una fàcil adquisició de la informació a 

per part del microprocessador en l’etapa de processament.  
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3. Convertidors freqüencials o Fto# 
 

3.1 Introducció 

 

El processament i la interpretació de la informació que els arriba de l’exterior són 

dues tasques fonamentals que els sistemes d’adquisició i adequació del senyal han de 

realitzar. Aquesta informació arriba des dels  transductors o sensors que mesuren 

diverses  magnituds físiques per convertir-les en senyals elèctrics, senyals que de 

forma analògica o digital mesuren els circuits electrònics. 

En l’actualitat existeixen diferents tècniques d’adquisició de senyal que cobreixen 

diferents espectres amb prestacions i rendiments varis segons l’aplicació i/o el mètode 

d’adquisició emprat. 

Per altra part, quan els sistemes d’adquisició i processament de senyal s’han 

d’integrar o aplicar en sistemes miniaturitzats, independentment del rendiment i 

prestacions del mètode, cal analitzar els diferents factors que influeixen en el resultat. 
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Així, en aplicacions amb sensors intel·ligents basats en sensors capacitius [1], la 

compactació del hardware és fonamental donat que minimitza l’àrea de silici que 

ocupa tot el sistema d’adquisició. 

S’ha introduït també que els sensors poden realitzar la transducció tant a nivell 

freqüencial, com en voltatge i corrent. En el primer cas, quan es realitza un tractament 

freqüencial de la informació, no fa falta cap transformació addicional de senyal. En el  

cas de sensors llur  sortida és en voltatge, es plantegen dues alternatives a nivell de 

tractament de les dades: 

 Fer servir un convertidor analògic digital [2] o ADC. És el mètode 

tradicionalment emprat en el procés de transformació de senyals 

analògiques 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 bàsicament 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 diferenciació i 

integració i comparació, a més d’un convertidor digital-analògic 

d’un bit. 

 Fer servir un convertidor de voltatge a freqüència, que està format 

bàsicament per un oscil·lador controlat per tensió o VCO, més un 

convertidor de freqüència a codi binari (Fto#). És una tècnica que 

tradicionalment ha estat reservada a circuits amb sortides directament 

freqüencials, però que actualment s’ha convertit en una alternativa clara a 

la conversió emprant ADCs. 

En qualsevol cas, tota sortida de sensor pot ser transformada al domini freqüencial, ja 

sigui perquè el sensor incorpora una interfície freqüencial, o perquè es fa servir un 

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

Comparant ambdues metodologies de conversió (ADCs i convertidors freqüencials) 

les tècniques d’adquisició freqüencial presenten uns avantatges que les fan 

especialment atractives en el tractament de senyals que provenen de sensors [3]: 

 Gran immunitat al soroll. És una de les principals característiques 

d’aquests convertidors. Els senyals elèctrics en domini freqüencial poden 

ser transmesos pels diferents medis de comunicació a més llarga distància 
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que els senyals analògics sense necessitat de regenerar el senyal. Els 

senyals elèctrics a nivell freqüencial són molt millors per treballar en 

entorns sorollosos (com per exemple en aplicacions de l’automòbil *4,5+) 

ja que l’atenuació del mitjà de comunicació no degrada la informació que 

es transmet.  

 Tenen menors costos d’integració perquè solen necessitar menys àrea de 

silici donat que els convertidors fan servir menys components i són més 

simples de dissenyar. 

 Tenen major potència de sortida respecte als ADCs convencionals. Donat 

que la freqüència de sortida és generada per un oscil·lador, i el factor de 

qualitat generalment és molt alt, la sortida del circuit d’adquisició a nivell 

freqüencial administra millor la potència respecte als mètodes analògics. 

 Molt bona precisió, ideal per a entorns d’adquisició   industrials *6,7+. De 

fet la precisió ve imposada per l’ampla de bus que es vulgui emprar. En 

aquest sentit, és fàcil aconseguir errors de mesura de tant sols el 0,001%, 

quan en els sistemes de conversió ADC, els errors estan al voltant del 

0,01%. 

 De la mateixa manera que passa amb els convertidors ADC de doble 

rampa, els sistemes de conversió freqüencial incorporen un mecanisme 

d’integració del senyal a l’entrada que permet una millor immunitat al 

soroll, al mateix temps que permet realitzar l’adquisició del senyal amb 

un temps inferior.  

 Es disposa de tot el rang dinàmic de la font d’alimentació ( VDD) com a 

senyal de sortida. 

 Diverses tècniques permeten una molt fàcil multiplexació de senyal tant 

en la modalitat temporal -Time Division Multiplexing (TDM)- com en la 

freqüencial -Frequency Division Multiplexing (FDT)- sense introduir errors 

[8]. En el mètodes tradicionals, els paràsits EMF i les resistències 

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

Aquestes característiques que són inherents als senyals freqüencials fan que el 

processament de senyal a nivell freqüencial sigui una alternativa potent al clàssic 

tractament de senyal basat en ADC.  En l’aplicació de tècniques de procés a nivell 

freqüencial cal, però, fer una distinció depenent del tipus de sortida que presenta el 

sensor. 

En el cas dels sensors que tenen la sortida en el domini freqüencial, és evident que 

el procés mitjançant tècniques freqüencials surt de forma espontània, fet que fa 

aquestes tècniques especialment interessants des del punt de vista de la integració del 
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sistema, ja que simplifiquen molt la circuiteria de condicionament del senyal al no 

requerir de cap circuiteria  de conversió. En el capítol 2 s’ha vist que  cada cop hi ha 

més sensors que incorporen aquest tipus d’interfície, especialment els acceleròmetres, 

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

Com que no tots els sensors tenen sortida directament freqüencial,  es pot fer un 

doble procés de conversió: 

 En la primera etapa de conversió es sol passar del domini voltatge al 

domini freqüència, o transformar el valor capacitiu del sensor a aquest 

domini. En aquesta transformació es solen fer servir oscil·ladors 

controlats per voltatge (Voltage Controlled Oscillator o VCO’s) *12+ o 

oscil·ladors. 

 La segona etapa té com a entrada freqüencial el senyal polsant, i en 

realitza la transformació a codi binari. Aquí es parla de convertidors  

freqüència a codi binari o Fto#. 

Dintre de les tècniques de tractament del senyal a nivell freqüencial Fto# 

existeixen en el mercat múltiples tècniques, algunes d’elles clàssiques, altres 

adaptades a processos més actuals, que permeten assolir els nivells de resolució i 

precisió adequats en cada aplicació. Aquestes tècniques poden transformar un 

senyal en el domini freqüencial utilitzant qualsevol de les característiques dels 

senyals quasi-digitals: pols, període, freqüència o altres paràmetres temporals. 

S’estableix la següent nomenclatura com a conveni: 

 Tractament directe per freqüència (FA). 

 Processament per període (TA =1/FA). 

 Anàlisi de l’amplada de pols (tp). 

 Tractament per interval d’espaiament (ts). 

 Percentatge d’activació en el cicle (duty cycle) (tp/TA). 

 Desplaçament de fase (). 

 

En aquest context, aquest capítol fa un repàs breu i precís de les tècniques 

bàsiques que han iniciat a l’autor d’aquesta tesis en l’aplicació de tècniques de 

processament de senyal a nivell freqüencial o convertidors Fto#, presentant 

millores de l’autor en  tècniques concretes. 
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3.2. Principi d’adquisició i tractament de senyal 

Esquemes convertidors A/D i freqüencial 

 

La figura 3.1 mostra l’estructura de blocs del mètode d’adquisició de senyal clàssic 

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 càlcul [2]. 

 

Figura 3.1: Mètode clàssic d’adquisició. 

En contraposició, els mètodes d’adquisició freqüencial (figura 3.2) adquireixen  les 

dades que surten del sensor (normalment amb sortides  capacitiva o en voltatge), fan 

la conversió al domini freqüencial (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 número d’etapes del sistema queda reduït a la conversió 

Fto# quan el sensor dóna una sortida freqüencial. 

 

 

 

Figura 3.2:Mètode d’adquisició freqüencial. 

Quan s’utilitza aquest sistema de mesura es pot reduir significament el hardware, 

tant d’adquisició com de processament, ja que la fase de conversió a freqüència i la 

fase de processament poden estar integrades sota el mateix disseny normalment basat 

en un processador embegut. 

Nogensmenys, quan s’ha d’introduir l’etapa de conversió de capacitat a 

freqüència, és necessari controlar la tensió d’alimentació, la temperatura i el soroll de 

fase. El soroll de fase influeix especialment en l’estabilitat del senyal en domini 

freqüencial, doncs esdevé com una fluctuació de la fase del senyal, que fa que el senyal 
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no sigui estable. Compensant o suprimint aquestes dependències s’obtindran els 

millors resultats en l’etapa de de conversió *14+.  

 

3.3.  Mètodes freqüencials d’adquisició de senyal 

Els mètodes d’adquisició de senyal a nivell freqüencial es van començar 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 freqüencials partint d’un ADC basat en el 

mètode discret de conversió amb normalització de polsos de la freqüència del sistema. 

Aquests treballs van donar com a resultat la primera patent en aquesta àrea de 

conversió freqüencial (Patent 68785, USRR). Des d’aleshores fins ara, s’han inscrit més 

de 1000 patents sobre tècniques de conversió freqüencial, mètodes de mesura 

freqüencial i dispositius convertidors. 

 Els mètodes que s’estan aplicant avui en dia al procés de senyal provinent de 

sensors són variacions adaptades a la integració sobre xip d’aquests mètodes de 

conversió inicialment plantejats. 

Existeixen múltiples descripcions i variants de tècniques d’adquisició freqüencial. 

Una primera classificació es pot fer en base al mecanisme que es fa servir alhora de fer 

la mesura [15]. Es pot parlar de: 

 Mètodes absoluts. Només es mesura la sortida d’un sensor, i el valor 

que s’obté a la sortida del convertidor serà el valor de la mesura respecte a 

la freqüència de rellotge del sistema de referència del convertidor. 

D’aquestes tècniques, els dos mètodes clàssics que han servit de base a 

totes les demés tècniques són: 

 Recompte directe. 

 Recompte indirecte. 

 Mètodes relatius. Fan servir dues freqüències de dos sensors diferents a 

mesurar, i el convertidor dóna com a sortida el valor de la relació entre les 

dues freqüències. Dins d’aquests mètodes les tècniques més 

representatives són: 

 Radiomètriques. 

 Recíproques. 

 Dependents. 

 Mètodes avançats. mètodes Aquestes mètodes combinen els mètodes 

de mesura relatiu amb absolut. El mètode més representatiu és: 

 Mètode del recompte dependent.  
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Donada la importància de l’adquisició freqüencial en aquest treball, i per enfocar el 

paper precís que realitzen els convertidors Fto# en el pre-procés freqüencial, en els 

següents apartats  s’exposen els més representatius. Es fa especial esment  als 

convertidors per recompte indirecte i per recompte depenent  perquè van iniciar 

l’autor en l’estudi de tècniques d’adquisició de senyal freqüencial i que va donar com a 

resultat les primeres publicacions [16, 17]. 

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

El mètode del recompte estàndard o directe està pensat en la mesura del senyal de 

sensors que oscil·len a alta freqüència [18]. El mètode consisteix en mesurar la sortida 

freqüencial del sensor durant una finestra de temps establerta pel sistema de 

conversió [19].  El principi de funcionament és el següent. 

Sigui TA el període del senyal a mesurar (sensor), i TB el període de la finestra de 

temps que durarà la mesura (rellotge de sistema). Segons la figura 3.3, la mesura ve 

donada per la relació:     

    NA = TB FA   
  

  
   FA = NA FB 

  

  
 

   

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

freqüencial. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 3.3: Mètode d’adquisició freqüencial directe. 

La figura 3.4 mostra un circuit equivalent per a aquest convertidor. Bàsicament 

està format per un comptador. L’oscil·lador de referència només deixa passar els cicles 

de FAdurant el període del rellotge de referència TB. En aquest temps s’obté el valor NA 

que és el valor de la mesura.  

TB’

TB

t1 t2

t

t

t

             

     

Eq. 3.3.1 

TA
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Figura 3.4:Circuit equivalent del convertidor directe. 

El diagrama de temps (figura 3.3) mostra una absència de sincronització a l’inici i al 

final de la finestra temporal TB, amb polsos FA perduts com a conseqüència de l’error 

en la mesura. Ve acotat pels intervals t1 i t2, a on els dos  intervals són independents 

l’un de l’altre. 

Tenint en compte aquests intervals, el temps total de mesura ve determinat per:  

TB
’ = NATA = TB +t1 - t2 

  

  
 

 

D’acord amb aquesta expressió,  el valor exacte de NA vindria donat per l’equació 

3.3.3. El terme que inclou les desviacions en l’inici i final de la mesura, correspon a 

l’erra que es produeix a la mesura. 

NA= TB ·FA+(t1- t2)
 

  
 

 

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

Els convertidors Fto# que es basen en el mètode del recompte indirecte  mesuren 

una freqüència determinada pel sistema (normalment a partir d’un rellotge de 

referència), durant una finestra de temps definida pel període 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 freqüències de sortida molt baixes.  

Eq. 3.3.2 

Eq. 3.3.𝟑 
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Els resultat de la mesura ve donat per l’expressió 3.3.4: 

NA =  
  

  
 =  

  

  
 

El nombre de polsos NA comptats es determina pel nombre de períodes TB = 1/FB  

durant la finestra de temps TA. Així doncs, TA és igual a: 

TA = NA·TB 

L’error de quantificació absolut (degut a la no sincronització entre rellotge i senyal 

del sensor) es calcula a partir de: 

TA= (NA-1)TB +t1+( TB-t2) = NA·TB+t1-t2=NA·TB ±q 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

Figura 3.5: Mètode d’adquisició freqüencial indirecte. 

La figura 3.6 mostra un circuit equivalent d’aquest convertidor.  El rellotge TB és 

l’encarregat de comptar el temps que TA està en actiu S’obté el valor NA que és el valor 

de la mesura.  

 
Figura 3.6:Mètode d’adquisició freqüencial indirecte. 

TB

NA

t

t

t

TA 

t1 t2

              

       

Eq. 3.3.4 

Eq. 3.3.5 

Eq. 3.3.6 
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3.3.3 Mètode de recompte radiomètric 

Aquest mètode permet obtenir un error de quantificació constant per a un marge 

de freqüències molt gran [23]. 

Es considera el senyal d’entrada a mesurar com a TA, i s’agafa una finestra de 

temps T01 com a temps de captura per a un error donat. El número de períodes 

comptats quedarà reflectit en el valor N. que s’emmagatzema en el comptador 1. El 

mateix procés s’efectua amb TB, on s’agafa una finestra de temps T02 iniciada  amb el 

primer flanc de N1 i de la mateixa durada que el número de períodes comptats 

quedarà reflectit en el valor N2 que s’emmagatzema en el comptador 2. Amb aquests 

dos valors s’efectua el processament de la relació d’ambdós senyals. 

 
Figura 3.7: Mètode d’adquisició freqüencial radiomètric. 

 

El  primer càlcul de freqüència s’anomena FA’ i ve donada per: 

  
  

  

   
 

 

Acotat amb el número de polsos N1 es realitza el comptatge de N2. L’inici ve 

determinat pel primer flanc de N1. La finestra de temps T02 es tanca amb el primer pols 

que aparegui de de T01. Es compleix que (T02 = N1·TA). 

Aquesta segona finestra de temps conté N2 polsos de freqüència FB. Es compleix 

que: 

 t

TB

t

t

T01

N1

t

t

t

T02

t

N2

          

      

               

         

Eq. 3.3.7 

TA
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N2 = N1 · 
  

  
 = N1 · 

  

  
 

   
  

  
    

La figura 3.8 mostra un circuit equivalent que implementa aquest convertidor. 

Donat que es tracta d'un mètode relatiu, es fan servir dues freqüències diferents de 

dos sensors diferents per fer la mesura. També es pot fer servir el valor d'un sensor i la 

freqüència de referència del sistema per fer la mesura. 

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

El recompte dóna  N1 per a FA i N2 per a FB. 

 
Figura 3.8:Esquema del mètode d’adquisició freqüencial radiomètric. 

3.3.4 Mètode del recompte recíproc 

Aquest convertidor basa el seu mode de funcionament en el convertidor 

radiomètric [25]. La repetibilitat de la mesura ve determinada pel pols de reset. L’inici 

del temps de recompte (Tcompt) coincideix amb el següent pols de l’interval FA, 

apareixent just després del final del pols d’inici. La freqüència es calcula durant el 

temps d’interval Tcalc. El cronograma es mostra a la figura 3.9.  

Eq. 3.3.8 

Eq. 3.3.9 
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Figura 3.9: Cronograma del mètode d’adquisició de recompte recíproc. 

 

El càlcul de la conversió es realitza durant l’interval Tcalc, i ve donat per: 

   
  

  
    

 

L’avantatge principal d’aquest mecanisme és que l’error de quantificació és 

constant per a tot el rang de freqüències. Com en el recompte radiomètric, la finestra 

s’estableix en base a predeterminar l’error màxim permès. 

Com en el cas del mètode d’adquisició radiomètric, el principal desavantatge del 

mètode és la redundància 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 Mètode del recompte dependent (Dependent Count Method o DCM) 

Aquest mètode va ser proposat per primera vegada el 1980 per Berezyuk [26]. El 

mètode permet establir per avançat l’error màxim de quantificació per a tot el rang de 

freqüències.  A diferència dels casos anteriors, el mètode calcula en cada nou cicle, la 

finestra temporal donat l’error màxim permès.  

Combina els avantatges dels mètodes clàssics tot garantint un valor constant de 

l’error de quantificació. Funciona amb un ampli rang de freqüències i amb alta 

velocitat de conversió. 

Eq. 3.3.10 
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Les característiques principals d’aquest mètode són: 

 Té un temps de conversió no redundant. 

 Possibilita la mesura de freqüències amb FA > FB. 

 Mostra un error de quantificació constant. 

 Té alta precisió. 

 Treballa amb una sola referència de freqüència. 

 Pot  funcionar en mode auto-adaptatiu. 

Aquest sistema de conversió pot adquirir, al mateix temps, els senyals FAi FB [27] i 

permet fer mesures tant en mode absolut com relatiu [28+.S’agafa com a 

nomenclatura que F representa a la freqüència més gran de FAi FB if la freqüència més 

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

 Compta, per separat, els períodes de dos senyals de diferents freqüències 

(la de referència i la mesurable) amb el mètode de mesura absolut i relatiu.  

 Es compara el número de polsos amb el valor de referència N, especificat 

inicialment per a un error relatiu  establert a la freqüència que estem 

mesurant, o bé amb el valor N1 determinat per l’error 1 especificat per la 

freqüència més gran de les dues anteriors. 

 Es forma la finestra de quantificació Tq idèntica al número sencer NA de 

períodes  de la freqüència inferior f. 

 Es quantifica el temps de referència Tq a partir de de la durada T de la 

freqüència més gran F. Aquest número és N. 

El sistema de mesura agafa el número N en el moment en què apareix el següent 

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

Aquest mètode de conversió permet realitzar la conversió emprant recompte per 

freqüència absoluta, relativa i/o per període de temps. El seu cronograma es pot 

analitzar a la figura següent: 

 
Figura 3.10: Cronograma del mètode d’adquisició de recompte dependent. 
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En  la figura: 

 FA2, és la freqüència més ràpida. 

 FA1, és la freqüència més lenta. 

 N, és l’error de mesura relatiu en freqüència especificat inicialment.  

 NA, é el nombre de períodes a comptar per a un error  establert. 

En el moment de computar la freqüència capturada pel convertidor, és té que TA  

ve donada per: 

   
 

 
 

   

 
 (

 

 
  )  

On  N =N + N és el número de polsos de la freqüència més gran F.  

      
 

 
 

Respecte al temps de l’adquisició per a un error donat podem definir les següents 

expressions en funció de quina sigui la freqüència més gran (FA o FB). 

   
   

  
  

  
            

   
   

  
  

  
            

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

3.3.6 Comparativa dels mètodes d’adquisició freqüencial 

La taula 3.1 compara els principals mètodes d’adquisició presentats, i mostra les 

principals limitacions que tenen alhora de fer-los servir com a mètodes d’adquisició de 

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

D’acord amb el que s’ha introduït en el capítol, els mètodes d’adquisició 

freqüencials han esdevingut especialment importants en el moment en què la 

microelectrònica ha evolucionat de manera que en un sistema embegut s’hi poden 

incorporar tots els elements de procés. Això agafa des del propi sensor o interfície 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’interfície 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, però no es 

recomanable per  què prenen temps de procés al processador i són massa dependents 

Eq. 3.3.11 

Eq. 3.3.12 

Eq. 3.3.13 

Eq. 3.3.14 
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dels retards de programa. A l’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 comparació dels diferents mètodes Fto#. La comparativa 

s’estableix en base al cost que suposa la implementació dels mètodes d’adquisició 

freqüencials en un sistema embegut. La comparativa es basa en  els següents 

paràmetres:  

 El número de comptadors que són necessaris per implementar la conversió 

Fto#. 

 El nombre d’interrupcions que s’haurien de considerar per a resoldre 

l’adquisició del senyal. 

 El temps de computació (que és funció de la resolució del comptador i 

precisió que es cerqui amb el mètode). 

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

mètode d’adquisició (establert en base a un ample de bus de 32 bits).   

 

Taula 3.1: Comparativa dels mètodes freqüencials relatius i absoluts. 

Mètode 
Nombre 

d’interrupcions 
Nombre de 
bits d’E/S  

Nombre de 
comptadors 

Temps de computació 

ICM 
Recompte 
indirecte 

1 pujada / 1 
baixada 

2 E 

33 S 
1  

Min: 1 TB + Processament 

Max: 2
n
 TB + Processament 

DCM 
Recompte 

directe 

1 pujada / 1 
baixada 

2 E 

33 S 
1  

Min: 1 TA + Processament 

Max: 2
n
 TA + Processament 

CCM 
Recompte 
combinat 

1. Pujada 
2 E 

32 S 
2 

Min: 1 TA + Processament 

Max: 2
n
 TA + Processament 

RCM 
Recompte 

ratriomètric 
1. Pujada 

2E 

64 S 
2 TB1 + TA + Processament 

RCM 
Recompte 
recíproc 

1 pujada / 1 
baixada 

5 E 

99 S 
3 N2 + Tcalc 

DCM 
Recompte 
dependent 

1 
32 E 

65 S 
2/4 

Min: Resolució min * TA1 + 
Processament. 

Max: Resolució max * TA1 + 
Processament. 

 

La taula mostra el nombre mínim de recursos que són necessaris. S’observa que 

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

costós en hardware.  

3.3.7 Anàlisi d’errors en el procés 

En cada de les tècnica d’adquisició de senyal a nivell freqüencial hi intervenen un 

conjunt de factors que treuen precisió a la mesura. Aquests factors són: 

 La manca de sincronització de la finestra temporal de mesura respecte al senyal 

a mesurar del sensor.  

 Falta de precisió en la sintonització inicial de freqüència de referència i/o  final 

de la finestra de mesura. 

 Manca d’estabilitat freqüencial del rellotge del sistema de referència. 

 Errors en l’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 l’etapa d’entrada del circuit de conversió.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

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

 

On:  

  q és l’error de quantificació relatiu. 

  La resta de sigles estan descrites als corresponents apartats i figures. 

Mètode Error Relatiu 

ICM 

Recompte directe [20] 
    

 

  
  

 

     
 

DCM 

Recompte indirecte [22] 
      

  
   

 

RCM 

Recompte ratriomètric [24] 
    

  

     
 

RCM 

Recompte recíproc [33] 
    

 

            
 

DCM 

Recompte dependent[34] 




N

Nq 




1

1
 



P l a n a   | 77 

 

Capítol 3: Convertidors freqüencials o Fto#. 

 

3.3.8 Principals mecanismes que ajuden a reduir aquest error 

Els errors que s’introdueixen són deguts fonamentalment a la falta de sincronisme 

entre els senyals. Els principals mecanismes que ajuden a reduir aquests error són: 

 Incrementar la freqüència de referència FB o el nombre de conversions n del 

període TA, sempre que no hi hagi un múltiple enter de cicles de rellotge base 

respecte al sensor. 

 Intentar fer una sincronització  a l’inici de la mesura ajustant la freqüència del 

convertidor a la senyal a mesurar. Tot i així, encara queda sincronitzar també el 

final de la mesura.  

 

En aquest sentit,  l’apartat 3.4.3 presenta una conversió basada en el mètode de 

recompte indirecte millorat per freqüència del sistema, amb sincronització inicial i final 

i alta freqüència de referència, que minimitza aquest error. 

 

3.4 Aplicació i optimització àdhoc de tècniques 

d’adquisició de senyal emprant mètodes freqüencials 

 Durant la realització del projecte nacional IDEA: “Implementación de una 

metodología de Diseño para la integración de microsistemas En una Arquitectura 

distribuïda” [35] es va detectar la necessitat d’aplicar aquests mètodes a interfícies 

fetes a mida d’adquisició i pre-procés de senyals provinents de sensors. El 

coneixement que es tenia d’aquestes tècniques permeté l’adequació de mètodes 

d’adquisició freqüencial a l’aplicació. En aquest cas es va utilitzar el mètode de 

conversió indirecte amb autocalibració explicat en l’apartat 3.4.1. 

Fruit d’aquesta adaptació, va ser l’adaptació posterior del mètode del recompte 

dependent, explicat en l’apartat 3.4.2. 

Una tercera implementació, explicada a l’apartat 3.4.3,  s’ha dissenyat 

específicament per a millorar els errors de resolució en les proves realitzades en la 
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verificació del comportament de l’oscil·lador amb bandgap que es descriuen els 

capítols centrals d’aquesta tesis. 

 

La implementació  d’aquests mètodes d’adquisició freqüencial s’ha realitzat i 

implementat sobre circuits programables (PSoc de Cypress[36], Altera Cyclone II [40] i 

Xillinx Spartan3E [41]). 

 

3.4.1 Mètode de conversió indirecte amb autocalibració [42] 

En l’aplicació dels mètodes freqüencials descrits fins ara, en cap cas es considera  

la limitació en el recompte que realitza el comptador. En aquest sentit, quan el 

comptador supera el recompte màxim que pot realitzar, es reinicia, fet que pot conduir 

a resultats de mesura incorrectes. El sistema de conversió que es presenta tot seguit 

introdueix un mètode d’autocalibració per evitar l’excés. Donat que l’aplicació per la 

que es va dissenyar, la freqüència lenta és la del sensor, s’aplica el mètode de 

conversió indirecte. 

Les primeres versions del sistema de conversió es van desenvolupar utilitzant la 

tecnologia Cypress PSOCTM[37]. Aquest dispositiu programable permet la integració de 

circuiteria digital i analògica en un mateix circuit integrat [38,39], incorporant alhora 

un microcontrolador, memòria RAM, memòria flash i interfícies per a diferents busos 

(I2C, SPI, USB, IRDA, etc).  

Realitzades les proves sobre PSOC, posteriorment el circuit analògic del disseny es 

va integrar en l’ASIC ROIC 1.0, fabricat amb tecnologia AMS 0,35µm i dissenyat per 

l’autor d’aquesta tesi. La secció 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 mètode indirecte. Durant el 

semicicle positiu del període TA es capturen els polsos d’alta freqüència que provenen 

del rellotge base del sistema FB i se n’obté el nombre NA de polsos, que equival al valor 

convertit. Aquest procés, repetit n vegades, dóna que el valor NA de l’equació 3.4.1.  

 

     
  

  
 

 

Eq. 3.4.1 
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Figura 3.11: Cronograma del mètode indirecte simplificat. 

 

El circuit inicia el recompte en el flanc de pujada del període TA del sensor i para el 

recompte en el flanc de baixada del mateix senyal. En aquest període es captura NA en 

un comptador de m bits, on m representa el valor equivalent binari de la freqüència 

del sensor freqüencial. 

Per a optimitzar la circuiteria es calcula el nombre d’etapes que calen per obtenir 

una determinada precisió en l’adquisició. Aleshores, si el senyal de sortida freqüencial 

del sensor té un semicicle positiu més llarg de l’establert en l’expressió 3.4.2 (que 

determina el nombre màxim de polsos (precalculat per a ser emmagatzemat) és 

produeix un sobreeiximent o excés (overflow) del valor del comptador i es perd la 

informació emmagatzemada.  

 

        
  

  
  

 

Per evitar la pèrdua del valor de conversió adquirit es proposen dues solucions:   

 Fer que el número de bits m del comptador sigui suficientment gran per tal 

que el període més gran TA del sensor no provoqui un excés. S’ha 

d’acomplir, aleshores, que: 

 

         

 

 Fer que la freqüència de referència del rellotge del sistema 0f  sigui inferior 

a la màxima permesa per a un valor de període del sensor màxim, i un valor 

d’amplada del comptador m donat per: 

          
     

Eq. 3.4.2

Eq. 3.4.4

Eq. 3.4.3
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Donat el gran ventall de sensors que fan servir freqüències diferents de conversió,  

la primera solució no permet establir una mida concreta del comptador. Es decideix, 

per tant, aplicar la segona solució. 

L’error de quantificació relatiu que s’introdueix ve donat, aleshores, per l’expressió 

3.4.5. 

 

    

L’error de quantificació pot ser reduït fàcilment incrementant la freqüència de 

referència del circuit FB, o repetint més vegades la mesura FA del sensor. Donat que la 

primera opció augmentaria la possibilitat d’error de sobrecàrrega del comptador; 

s’aplica la segona opció en el procés de conversió. Com que aquesta tècnica  busca 

evitar el desbordament del comptador, s’ha anomenat conversió indirecta 

autoadaptativa, ja que adapta FB en funció de la dada a mesurar.  

El procés de calibratge s’efectua en dos passos: 

 Primerament es calibra el convertidor freqüencial. En aquesta etapa 

s’injecta al convertidor una freqüència FA tal que contingui el període 

màxim del senyal del sensor TA a mesurar (aquell període que  normalment 

generaria una sobrecàrrega en el comptador).  

 Acte seguit el circuit calcula la nova freqüència FA que permet mesurar 

aquest nou període màxim de TA sense que el comptador tingui una 

sobrecàrrega 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’autocalibració està format pels següents blocs: 

 Freq_cont. Està constituït per un comptador de 16 bits, encarregat de 

comptar cicles de FB dins del període TA màxim. 

 Counter_modulation. És l’encarregat de fer l’autocalibració i controlar el 

multiplexor de freqüències sub-FB. 

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

freqüència en base 2n a partir de FB. 

 Un multiplexor de freqüències en base a FB. 

100*
* B

A
q Fn

F


Eq. 3.4.5
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Figura 3.12:Circuit d’autocalibració freqüencial pel convertidor ICM. 

El procediment que efectua el procés de calibració és el següent: 

1. S’injecta el senyal de calibratge a l’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 freqüència de sortida òptima, i així 

seleccionar el canal més òptim del multiplexor. 

3. En paral·lel, el divisor de freqüència genera 8 freqüències diferents en 

base 2n, partint de FB, que van a parar a l’entrada del multiplexor. 

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

entrega a la sortida clk_adaptat el valor de freqüència fB òptim per no 

generar una sobrecàrrega 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 

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

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

als 12.5MHz).  

test

CLK

Q[15..0]

ready

f req_cont
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contador8bits

inst1
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data6
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data3

data2

data1
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sel[3..0]
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Figura 3.13: Exemple d’autoadaptació del senyal de rellotge. 

La figura 3.14 correspon a una captura completa d’un senyal freqüencial (a la 

gràfica consta quasi_digital_input), al que se li realitza una adaptació del rellotge del 

sistema FB (a la gràfica consta com a clk). Pel valor de calibratge inicial, s’estableix que 

la freqüència del sistema de mesura és massa elevada  podent generar una 

sobrecàrrega del comptador. D’aquesta forma es procedeix automàticament a calibrar 

el convertidor. De fet, la màquina d’estats finits que incorpora determina, en 

l’exemple, que ha de baixar la FB  a la meitat.  

Així el valor de mesura del sensor quasidigital, que inicialment donava 12, ara 

passa a ser de 6, una vegada s’ha efectuat l’autoajustament; exactament la meitat. Es 

pot observar que el senyal de CLK no ha variat el seu periode ja que s’està 

monitoritzant el Clk de sistema. No es monitoritza el clk del comptador, perquè la seva 

freqüència ha baixat a la meitat. 

 

Figura 3.14:Adquisició completa. 

El mètode aconsegueix així evitar l’error per excés del comptador que 

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

Aquest sistema és compatible a qualsevol convertidor indirecte de qualsevol 

ample de bus del comptador, ja que es tracta d’un mòdul que s’encarrega 

d’autoadaptar la freqüència de rellotge FB. 

3.4.2 Optimització arquitectural al DCM per la millora del temps d’adquisició 

3.4.2.1 Principi de funcionament 

El mètode del recompte dependent (DCM) s’ha introduït en l’apartat 3.3.6. El DCM 

garanteix un error constant de quantificació relatiu en tot el rang de freqüències, 

Temps captura 
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permet mesurar freqüències absolutes i relatives, així com desviacions de freqüència, i 

permet mesurar tant la freqüència FA així com la FB, essent indiferent quina és major o 

menor. 

El procés de conversió relatiu implementat i simplificat comprèn  els següents 

passos: 

 Determinació de la freqüència més petita. 

 Establiment del valor N1, que és el nombre de períodes a comptar per a un 

error  establert. 

 Es procedeix al recompte de FB i FA. 

 Quan s’arriba al valor de N1 es dóna per finalitzat el recompte. 

El procés estàndard d’adquisició de senyal en un convertidor DCM s’efectua en 

dues fases. La primera determina la freqüència inferior (de les dues introduïdes), 

mentre que en la segona es mesura el nombre total de cicles de la freqüència inferior 

que entra en la finestra formada per N1, tot respectant l’error de quantificació 

establert. 

3.4.2.2 Arquitectura interna del DCM optimitzat 

El mètode proposat [36] permet millorar principalment el temps de conversió així 

com el hardware emprat i el nombre de senyals de rellotge necessàries per poder 

efectuar la mesura. 

Donat un valor inicial d’error de quantificació a través de  N1, un únic procés en 

determina la freqüència més petita de les dues, i fa el recompte de FA1 i de FA2.  

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

entre elles i  basades en un comptador de 12bits.  

 

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

 El bit Inici indica al sistema de mesura que pot iniciar el procés d’adquisició.  

 Els dos comptadors comencen a comptar el número de cicles que especifica 

el bus  mostres*3..0+, que en determina l’error  màxim establert. 

 Quan el comptador més ràpid arriba a comptar el valor establert per 

mostres*3..0+, informa a l’altre comptador (que és el més lent) que pot 

efectuar l’aturada final tant bon punt arribi al valor establert per aquest bus 

mostres*3..0+. 

 Per tant, identificats els comptadors ràpid (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 ràpid que s’aturi 

immediatament. 

 Quan els dos comptadors s’han aturat, el bit fin indica al sistema de 

supervisió posterior que la mesura ja s’ha fet i que les dades estan 

disponibles. 

Les principals característiques d’aquesta modificació són: 

 Reducció del temps de mesura a la meitat. En el model de referència del 

DCM s’empra tot un cicle d’adquisició per comparar quin dels dos rellotges 

té la freqüència més petita, en el segon cicle d’adquisició, es procedeix a fer 

veritablement la mesura. Això implica fer servir dos cicles d’adquisició. El 

sistema presentat en aquest apartat fa la comparació i la mesura en un únic 

cicle d’adquisició.  

 Tot el procés de mesura està controlat pels dos comptadors, fet que evita 

que faci falta una màquina d’estats finits per fer el control de la mesura.  

 El processador posterior, només ha de calcular el quocient entre F i f. En 

conseqüència: 

o La mida del processador es redueix. 

o Es redueix significativament el temps d’execució. 

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

3.4.2.3 Mesura d’errors 

Els canvis introduïts en el mètode milloren el procediment. Per tant, els errors que 

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

Així doncs, l’error absolut ve donat per l’expressió pròpia del DCM: 
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   
     

 
 

L’error de quantificació relatiu es calcula d’acord a l’expressió: 

 

 

3.4.2.4 Procés de mesura i resultats 

La figura 3.16, mostra dos exemples de funcionament realitzats emprant dues 

freqüències i diferents valors de mostres[3..0] (bus anomenat samplesen la gràfica), 

que especifica l’error . Es pot observar que es segueixen els passos de funcionament 

establerts pel mètode: 

En el primer cas, s’observa que es dóna l’inici i s’estableix un N= 

samples = 4. Es veu que F0 és exactament la freqüència meitat respecte 

a F1. Quan la freqüència més lenta (en aquest cas F0) 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 qa és 4, just la meitat de qb, que és 

8.  

El segon cas tracta el cas d’una freqüència F1 lleugerament inferior a la 

freqüència F0.  Ara, en acabar el recompte, qa val 4, i qb val 3. La 

diferència entre ambdós senyals és d’un 25%, però donat que l’error  

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 l’error i la 

diferència entre les dues freqüències  esdevé més precís. Per altra banda, cal un  

temps major per fer la mesura.  

Fent un anàlisi per a les mateixes freqüències del cas 2, però amb un valor de 

samples de 25, s’obté que qb val 25 i qa val 21, obtenint la relació exacta (0,01% d’error 

absolut) que hi ha entre les dues freqüències d’entrada. Però cal 8 vegades més temps 

per a efectuar l’adquisició. 

.  

Figura 3.16: Simulació del DMC millorat. 

Eq. 3.4.6 





N
Nq 





1

1 Eq. 3.4.7 
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Com s’observa en d’exemple, en un únic cicle d’adquisició s’efectua tant la 

determinació de la freqüència més petita com la mesura dels dos senyals, demostrant 

l’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, 

però l’error final és menor i la precisió relativa és més elevada. 

3.4.3 Conversió pel mètode indirecte amb error de rellotge de sistema 

Aquest convertidor freqüencial està basat en el model de convertidor indirecte 

[18] i permet reduir els errors relatius de la mesura. 

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

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

Es parteix del fet que tot el front-end del sistema de captura està acoblat, (capítols 

4 i 5) amb l’objectiu d’obtenir un senyal freqüencial estable i compensat que evita els 

errors propis del pre-tractament del senyal. La responsabilitat del Fto# és aleshores, 

donar amb la màxima precisió possible la freqüència del senyal que arriba des del 

sensor. 

El perifèric Fto# està descrit en VHDL i s’acobla com a un perifèric 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 freqüencial que arriba al sistema prové 

d’un array de sensors llurs resposta és funció de la capacitat equivalent que es troba 

associada al sensor.  

S’està prenent com a base, per tant, que d’acord amb la descripció del sistema 

CtoF realitzada en el capítol 4, s’estarà mesurant una freqüència d’entrada que es 

troba entre els MHz i els pocs KHz. El sistema de mesura més adequat per a aquest 

tipus de freqüència de sortida  és del tipus indirecte. 

3.4.3.1 Principis de funcionament 

La conversió Fto# consta de tres etapes fonamentals: 

 Sincronisme amb el senyal del sensor. 

 Conversió Fto# durant la finestra temporal. 

 Finestra d’ajust de precisió. 

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

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

 

 El rellotge base del sistema és  cksys o FB. Correspon a la freqüència precisa 

que s’obté de la placa d’adquisició amb la què es treballa. 

 La freqüència desconeguda i que es vol mesurar és sensor o FA. 

 El circuit de conversió es troba aturat fins que s’activa el senyal enable, 

moment en què es passa a l’estat d’inici. 

 La fase de mesura s’inicia amb el senyal start, que pot durar tan sols un cicle 

de rellotge base. Es passa a l’estat de sincronisme o s1. 

 A partir d’aquest moment el convertidor queda en estat s’espera fins que es 

detecta un flanc de pujada del sensor, moment en què es carrega en el 

comptador (fase càrrega) 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. 

 Quan s’acaba la finestra temporal el convertidor entra en la fase d’ajust. 

Això és, queda comptant el número de cicles de rellotge que passen fins que 

arriba el proper flanc de pujada del senyal sensor. 

 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 precisió d’un 

cicle de rellotge base. En aquest mateix cicle s’activa el senyal d’interrupció 

que avisa al processador de la captura d’una nova mesura. 

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

mesura activant el senyal start. 

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

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

 

Com s’observa a partir de la figura 3.17. la precisió del mètode ve donada per la 

precisió del rellotge base del sistema de mesura. Concretament: 

 La duració de la finestra temporal queda establerta per un nombre enter nc 

de cicles FB. 

 Sincronitzat el sistema amb el flanc de pujada del sensor, es realitza un 

recompte de n cicles. FTO# val, per tant, n. 

 El sistema espera l’arribada d’un nou flanc del sensor per donar per acabada 

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

Donant el valor TA al període del senyal del sensor, es té que la durada efectiva 

dels n cicles FTO# és de: 

n·TA = (nc+m)·FB   

D’on es troba que la freqüència de funcionament del sensor és: 

    
 

    
     

La resolució de la mesura és d’1 cicle de rellotge FB i la precisió de la mesura ve 

donada per: 

          
  

  
 

 

    
  

S’observa que la precisió del sistema d’adquisició està directament relacionada 

amb la finestra temporal, fet que va en contra de la rapidesa en la mesura. En 

conseqüència, per sensors ràpids s’exigeix un rellotge base de freqüència alta. 

La mesura de la freqüència del sensor FA ve donada en funció del número de cicles 

del sensor n que entren en la finestra temporal en què es realitza el mostreig tc i del 

número de cicles m de la freqüència del rellotge base FB, anomenant Fc = 1/Tc, 

aleshores es compleix que: 

Eq. 3.4.8 

 

Eq. 3.4.9 

 

Eq. 3.4.10 
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  ⌊
  

  
⌋  

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

donat per: 

  (
  

  
 ⌊

  

  
⌋)  

  

  
  [     

  

  
   

Per variacions petites de la freqüència del sensor, la representació de m en funció 

de FA ve donada per una figura en dent de serra (figura 3.19). 

 

Figura 3.19:  Resposta de la variació del sensor (FB=FCLK i FA=FS) 

Quan el rang de freqüències del sensor és significatiu respecte al temps de 

mostreig i a la freqüència de rellotge base, es produeix un doble efecte que produeix 

una no linealitat en la mesura de m: 

 Conforme augmenta la freqüència del sensor, el terme 
  

  
 es fa gran de 

manera lineal. 

 Conforme augmenta la freqüència del sensor, el terme 
  

  
 disminueix en 

proporció inversa a la freqüència del sensor. 

Com a conseqüència de l’evolució dels dos termes, es produeix un augment de la 

precisió del sistema de mesura conforme augmenta la freqüència del sensor, mentre 

que disminueix el número de valors m que porten el valor de l’ajust de la mesura. 

La figura 3.20 mostra el resultat que s’obté, quan es fa un escombrat de FA des de 

100 KHz a 500 KHz, suposant una finestra temporal de mostreig de fc = 17 KHz i amb 

una freqüència de rellotge de    = 50 Mhz. 

Eq. 3.4.11 

 

Eq. 3.4.12 
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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 conseqüència 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, n i m), 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 resolució que es té de la mesura és, per tant, de 2·10-8. 

El sistema d’adquisició ha de mesurar capacitats amb valors que oscil·len entre 

1pF – 100µF, donat que són els límits reals que ha demostrar el sistema de mesura del 

convertidor CtoF. 

La conversió realitzada amb el CtoF dóna uns valors freqüencials que oscil·len 

entre 1 MHz i 50KHz, el que dóna un rang molt ampli a tenir present, però adequat per 

fer una adquisició indirecta controlada pel processador2. Agafant, aleshores, una 

finestra temporal d’1ms per fer la captura dóna que la precisió 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 precisió del sistema d’adquisició de senyal. 

                                                      
2 De fet una adquisicio  directa no donaria temps al processador per a fer cap me s tasca. 
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En el sistema construït sobre Spartan3E el programa de control del sistema 

treballa amb dades de 32 bits, fet que limita en certa manera la precisió final del 

procés. Els errors que es poden introduir poden ser: 

 Errors de precisió, normalment provocats per la divisió entre enters. 

D’excés de representació. És 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 

multiplicació entre la freqüència del rellotge base, alta de per sí i el valor n. En 

freqüències altes aquesta multiplicació pot provocar error d’excés. Per evitar l’error 

d’excés és convenient primer fer la divisió i després multiplicar.  

Si el sistema de mesura treballa amb nombres enters, l’error absolut que es 

produeix ve donat per: 

  (
  

    
 ⌊

  

    
⌋)  [       ⌊

  

  
⌋   

 

3.5 Conclusions 

En aquest capítol s’han introduït es conceptes de l’adquisició de senyal a nivell 

freqüencial, presentant els avantatges que ofereixen les tècniques Fto# enfront de les 

tècniques d’adquisició de senyal basades en ADC. S’ha focalitzat l’estudi en les 

tècniques de conversió que han servit de base a les tècniques de procés freqüencial 

que s’apliquen, fent especial èmfasis al mètode de recompte indirecte i al mètode de 

recompte dependent. És notable com, el processat digital del senyal, permet adequar i 

concretar les especificacions i requeriments que es poden imposar en l’aplicació 

particular de cadascuna d’aquestes tècniques. 

Aquests mètodes i la seva fàcil aplicació al processament de senyal en sensors van 

focalitzar l’interès de l’autor pels mètodes d’adquisició freqüencial. Aquest fet  va 

conduir a la proposta d’adequacions i millores dels mètodes per ser implementats en 

sistemes d’arrays de sensors. En aquest aspecte, el capítol ha presentat tres dissenys 

que milloren les prestacions d’aquestes tècniques de mesura *31+, essent el darrer el 

mètode del recompte indirecte amb precisió de rellotge sistema. Aquest mètode s’ha 

provat en el sistema embegut d’adquisició de senyal basat en un array de sensors amb 

la interfície d’altes prestacions CtoF i el circuit bandgap dissenyats en els capítols 4 i 5. 

Els resultats detallats es troben al capítol 6. 

Eq. 3.4.13 
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4. Oscil·lador de molt baix 

consum per a la conversió CtoF 
 

 

 

El número alt de sensors que actualment s’inclouen en els aparells electrònics 

obliga a pensar en  la implementació de circuits d’adaptació de senyal de baix consum. 

Aquest requeriment és un dels factors claus que es tindrà present en cadascuna de les 

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

Per altra part, i com s’ha introduït en el capítol 2, atenent a la construcció interna 

que presenten i el tipus de sortida que donen, existeixen en el mercat diferents tipus 

de sensors. S’ha vist que els sensors amb sortida freqüencial proporcionen 

directament la sortida amb freqüència, mentre que d’altres necessiten de conversió a 

freqüència, 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 variació de la capacitat interna. En aquest cas, una 

etapa principal del sistema d’adquisició la constitueix el circuit que realitza la conversió 

de la capacitat del sensor a un domini temporal o freqüencial, el que facilita de forma 

clara el procés posterior del senyal.  

Amb aquest enfocament, l’objectiu d’aquest capítol és presentar l’etapa de 

conversió capacitat a freqüència, necessària en els sensors amb sortida capacitiva. El 

capítol també presenta un oscil·lador capacitat a freqüència de consum molt baix, per 

sota dels 100µW, i d’àrea força reduïda que permet ser integrat en cada sensor en un 

array de sensors heterogenis dins d’un circuit integrat. Es finalitza amb el disseny, 

integració i caracterització d’un oscil·lador que redueix de manera significativa el 

consum de l’etapa convertidora capacitat a freqüència o CtoF. 

 

4.1 Conceptes previs 

En sistemes d’adquisició 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 freqüència de funcionament. Es parteix del fet que es 

tracta amb sistemes d’adquisició que no imposen, per tant, excessives restriccions de 

mostreig. Es tracta de dispositius que solen ser mostrejats en un rang de freqüències 

que va des de pocs megahertzs fins als pocs kilohertzs. Donada la seva latència, 

aquests sensors són molt precisos fins i tot a freqüències 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. És 

evident que un sistema no crític basat en aquests sensor, només necessita una 

freqüència de mostreig d’entre 5 a 10 mostres per segon per donar un valor precís de 

mesura. 

Es treballa, per tant, tenint present que el requeriment imposat als oscil·ladors 

que es tractaran està acotat per un rang freqüencial de baixa freqüència que va  des de 

pocs MHz fins als pocs KHz; rang suficientment ampli per a un conjunt heterogeni de 

sensors independents3. 

També s’imposen les següents restriccions del disseny: 

                                                      
3Es considerara  sempre que es tracta amb un conjunt discret de sensors independents.  
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 Consum baix del sistema d’adquisició per a la tensió de treball. Ha de 

ser inferior a 100µW. 

 Àrea de disseny petita. Com a mòdul repetible en un sistema multi-

sensorial s’imposen mides petites per a l’oscil·lador.  

 Un rang de freqüències d’oscil·lació de fins a 1MHz. Per descomptat que 

aquesta restricció lliga molt el consum final del circuit. 

Molts dels sistemes d’adquisició de senyal de sensors capacitius que es troben en la 

literatura [3-4] fan servir convertidors analògic-digitals externs (capítol 2). Aquestes 

aproximacions compliquen el disseny de la interfície de mesura.  Sovint es fa servir 

directament el sensor  dins de l’estructura de modulació 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’adquisició 

de la magnitud física del sensor capacitiu sol implicar principalment una despesa 

energètica força elevada donada la seva freqüència de commutació. A més, aquest 

tipus d’ADC és molt sensible a capacitats paràsites perquè funcionen a freqüència de 

commutació alta (amb sobremostreig del rellotge). 

En sistemes d’adquisició de senyal on s’exigeix àrea reduïda i consum baix, cal 

modificar l’estructura del convertidor.  Això és possible introduint els sensors 

capacitius com a nucli de l’oscil·lador. En el capítol 3 s’ha introduït que el domini 

freqüencial permet reduir el número de circuits necessaris en la implementació del 

disseny. Seguint aquest esquema, l’ús d’aquest convertidor permet adequar fàcilment 

el senyal de sortida del sensor a les etapes de procés de dades posteriors del sistema, 

on normalment s’utilitza la conversió a freqüència a través d’oscil·ladors *6+,*7+, *8+, 

[9]. 

La literatura mostra múltiples i diferents circuits basats en oscil·ladors i tècniques 

d’integració de sensors capacitius emprats en aplicacions molt diverses: en sistemes 

autònoms d’interfícies de sensors capacitius [10], en interfícies programables per a 

sensors biomèdics [11], circuits de senyal mixt per a aplicacions de baix consum [12], 

oscil·ladors amb poques dependències tèrmiques i de baix consum *13+, i d’altres 

similars [14-17].  En aplicacions amb sensors tots ells empren com a element comú 

oscil·ladors de baix consum . 

Els diferents mètodes de conversió capacitiva a domini freqüencial, en primera 

aproximació, es poden classificar  segons el mètode de conversió que utilitzen: 

 Oscil·ladors sinusoïdals. Basats principalment en cel·les LC i per 

desplaçament de fase. Estan  pensats principalment per a altes freqüències 

oscil·lació. 
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o Messier. 

o Hartley. 

o Colpits. 

o Armstrong. 

 Oscil·ladors no sinusoïdals. Basats principalment en cel·les RC, i pensats 

generalment per a mitjanes i baixes freqüències. És el cas usual dels 

oscil·ladors de relaxació. 

 

Centrats en la primera etapa d’adequació del senyal del sensor capacitiu, 

formada per un convertidor CtoF, el capítol primer analitza la interfície capacitiva i 

seguidament  introdueix els oscil·ladors més utilitzats en interfícies capacitives, 

centrant l’atenció en els oscil·ladors de relaxació, que formaran el nucli dels sensors 

CtoF integrats i que es presenten en el capítol. 

 

4.2 Interfície capacitiva 

4.2.1 Introducció 

Els sensors que es basen en el principi de transducció de variació de la capacitat 

són, avui en dia, de fàcil integració.  Aquests tipus de sensors, capaços de mesurar 

diferents magnituds físiques com ara humitat, acceleració, pressió, posició, entre altres 

magnituds físiques, es fan servir en aplicacions autònomes de sensors donat que no 

dissipen potència alguna i tenen bona sensibilitat [18].  

4.2.2 Adquisició de senyal en sensors capacitius 

Un sistema de mesura per a sensors capacitius presenta les següents 

característiques típiques: 

 Sol tenir impedància de sortida molt elevada (vàries centenes de MΩ) a 

freqüències baixes. 

 És susceptible al soroll de l’entorn, fet que ha motivat que les seves 

aplicacions hagin estat restringides durant molt de temps a entorns protegits 

de sorolls. 

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

compensació ni de linearització) són altament no lineals. 
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4.2.3 Parametrització de les capacitats paràsites al sistema de mesura 

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

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

Sigui, com a exemple, un sistema de mesura que té com a element sensitiu una 

capacitat Cx depenent de la pressió. La seva resposta pot ser expressada mitjançant 

l’equació 4.2.1 [19]. 

   ∬
      

          
 

On: 

A és l’àrea de les plaques del sensor. 

d0 és la separació de les plaques a pressió 0. 

W(x,y) és el plegament de la membrana. 

Donada la relació de proporcionalitat inversa, la relació entre la capacitat de 

sortida del sensor i la pressió mesurada mostra una resposta en forma d’hipèrbola, 

(figura 4.1).   

 

 
Figura 4.1: Resposta estàndard en un sensor de pressió diferencial [19]. 

 

Emprant tècniques de processat digital del senyal,  i coneixent la resposta del 

sensor es calcula la sortida del mateix. En aquesta conversió, però, encara queden 

factors no lineals com el fons d’escala. Estan principalment ocasionats per la presència 
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de les capacitats paràsites en el sistema de mesura. Això comporta que la capacitat 

total vingui donada per la suma de dues capacitats (figura 4.2).  

 

            

Aquestes capacitats introdueixen errors en la mesura. Ambdues capacitats 

esdevenen rellevants quan el valor de capacitat Cx és realment petit (inferior a les 

desenes de picofarads). 

Quan la tecnologia d’integració del sensor no és la mateixa que la del circuit de 

procés, també apareixen capacitats paràsites associades a la interfície del sensor 

capacitiu [20]. Són degudes a: 

 Les capacitats inherents a la pròpia tecnologia microelectrònica. 

 Pads de connexió (de l’ASIC). 

 Lligam o bonding en l’encapsulat. Tant en els filaments com a les soldadures 

amb el pad i al pin, es generen capacitats paràsites. 

 Pins de l’encapsulat amb el propi sensor capacitiu. Aquesta capacitat depèn en 

bona part de les soldadures dels pins del circuit integrat amb les pistes de coure 

del circuit imprès. 

 

Tenint en compte els factors anteriors i la tecnologia escollida, la capacitat 

paràsita associada és de 560fF. Aquest valor s’ha extret experimentalment mesurant la 

freqüència de sortida de l’oscil·lació tenint el node en buit. 

Tenint en compte aquestes condicions, la figura 4.2 mostra el model equivalent 

que observarà el sistema de mesura d’un sensor capacitiu. Aquest model incorpora els 

efectes d’una conductància de derivació (shunt conductance) Gp i  dues capacitats 

paràsites Cp1 i Cp2. 

 
Figura 4.2: Model elèctric d’un sistema de mesura capacitiu. 

Eq. 4.2.2 
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Per veure com afecten aquestes capacitats paràsites, i partint del model anterior, 

s’extreu el valor mig de la capacitat a mesurar denominada CS i la desviació respecte el 

fons d’escala anomenada β. Es defineixen com: 

   
           

 
 

  
           

  
 

On CXmax  i CXmin són els valors màxim i mínim i C0 el valor nominal en un sensor 

capacitiu. En el disseny d’una interfície genèrica per a sensors capacitius s’ha de tenir 

present: 

 Evitar tenir els valors Cs i β molt elevats com a conseqüència de voler 

mesurar amb les mateixes condicions diferents tipus de sensors capacitius 

(acceleròmetres, sensors d’humitat, sensors de pressió, etc.).  Aquests 

valors depenen del valor físic d’entrada a mesurar, de la mecanització 

interna del sensor  i finalment del tipus de dielèctric, de membranes i de 

portadors elèctrics que permeten fer la mesura). 

 S’han de reduir els efectes no desitjats dels elements paràsits que 

incorpora el sistema de mesura. 

Aquest treball tracta en tot moment de l’adquisició 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. Això implica que, 

tant en el com en el cas que el sensor sigui extern, el sistema d’adquisició de senyal 

que s’ha integrat continua sent totalment vàlid i aplicable com a interfície 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 condició anterior donat que s’ha dissenyat un sistema 

d’adquisició amb un rang de capacitats molt ampli i genèric (des del 1pF fins a fins als 

100 µF). Així doncs, s’opta per fer servir tècniques de processat digital (capítol 6).  

 

4.3 Parametrització de l’oscil·lador sinusoïdal 

com a convertidor freqüencial 

En aquesta secció s'analitza el funcionament dels oscil·ladors sinusoïdals com a 

possibles candidats a ser integrats dins de l’ASIC per a ser usats com a convertidors 

freqüencials. 

Eq.  4.2.3 

Eq.  4.2.4 
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D’acord amb la literatura d’oscil·ladors es donen els criteris perquè una xarxa 

realimentada oscil·li, utilitzant el concepte de lloc d'arrels de la funció de transferència.  

  

4.3.1 Introducció 

Un sistema realimentat pot oscil·lar com a conseqüència d’una inestabilitat, que 

en el context d’un convertidor CtoF esdevé un avantatge. El seu estudi parteix de 

l’estructura bàsica d’un oscil·lador (figura 4.3), a on: 

a+
-

β 

Xi Xo

 
Figura 4.3: Estructura bàsica d’un oscil·lador. 

On: 

a, representa el guany de l’amplificador, format habitualment per un 

transistor bipolar o MOS que produeix un desfasament de 180º. 

β, és el circuit de realimentació, format per components reactius (capacitat o 

inductància) que ha d’induir un altre desfasament de 180º. 

 

Suposant que existeix una freqüència per  la què s’obre el llaç i s’injecta un senyal 

d’entrada correspon a aquesta freqüència Xi, s’obté a la sortida Xr = -Xi (figura 4.4a).  

Consideri, ara, que es reemplaça –Xi per Xr sense que el circuit modifiqui el seu 

comportament  (figura 4.4b). El circuit seguirà oscil·lant sense la necessitat d’aquesta 

entrada. 

Per a què la condició anterior sigui certa cal que es compleixi el següent 

requeriment: 

xi · a·β = -xi 

És a dir, que 

a·β = -1 

 

Eq.  4.3.1a 

Eq.  4.3.1b 
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a+
-

β 

Xi Xo

Xr

a+
-

β 

Xi = 0 Xo

 
Figura 4.4: a) Entrada no nul·la i llaç obert. b) S’elimina l’entrada i es tanca el llaç. 

Donat que es vol tenir una sortida sinusoïdal pura sense entrada, es necessita que el 

pols del mateix estigui sobre l’eix imaginari. 

 
Figura 4.5: Posició dels pols per a un oscil·lador idea. 

És a dir, que 1 + a·β tingui zeros imaginaris a ±j0: 

A(j0) · β(j0) = -1 

D’acord amb el criteri d’oscil·lació clàssic de Barkhausen *21], 4.3.2 es pot 

expressar com: 

Eq.  4.3.2 
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Arg(A(j0) · β(j0)) = 1800 

|A(j0) · β(j0)| = 1 

L’aplicació del criteri de Barkhausen pot deixar de complir-se quan hi ha derives 

tèrmiques, envelliment o dispersió del paràmetres, ja que els pols es desplacen al semi 

pla real. 

Si el desplaçament va cap al pla negatiu s’aconseguirà que les oscil·lacions 

desapareguin (figura 4.6a). En  el cas contrari (desplaçament cap al pla positiu) 

l’amplitud de sortida augmentarà (figura 4.6b) fins que se saturi el senyal de sortida de 

l’oscil·lador. 

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

Aquest efecte es pot explicar considerant a la saturació com una variació del 

guany (figura 4.7). En variar el guany varia la posició dels pols, de forma que si el guany 

comença a disminuir els pols es desplaçaran de l’eix real cap a l’eix imaginari.  

 

 

 

Figura 4.7: Guany i saturació d’un oscil·lador. 

Eq.  4.3.3 

Eq.  4.3.4 

Guany alt. Sense saturació 

Guany baix. Amb saturació 

Ysor 

Xent 
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Així doncs, és preferible que els pols estiguin a la part real positiva, donat que amb 

un procés de realimentació negativa d’amplada-guany es pot controlar aquesta 

amplitud fent que no creixi indefinidament. Un dels mètodes més típics d’aconseguir 

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

Definicions: Ampla de banda i factor de qualitat 

Es defineix l’ampla de banda com l’interval de freqüències *f1,f2] tal que entre f1 i 

f2, la part reactiva de l’oscil·lador és idèntica a la part resistiva en valor òhmic. És a dir: 

X(jw) = ±R 

També es sol anomenar ampla de banda a la meitat de la potència donat que: 

|      |  |      |   √        √   

El factor de qualitat d’un oscil·lador pot venir expressat per  la següent relació 

d’energies: 

  
    

  
 

On: 

Ei és l’energia màxima emmagatzemada a un instant de temps. 

Ep és l’energia dissipada en un període 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  impedàncies posades, respectivament, en paral·lel 

a l’entrada, en paral·lel a la sortida i en el circuit de realimentació. El dispositiu actiu 

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

 
Figura 4.8: Circuit típic d’un oscil·lador sinusoïdal. 

Eq.  4.3.5 

Eq.  4.3.6 

Eq.  4.3.7 
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La figura 4.9 mostra el model en petit senyal d’aquest circuit. 

 

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

Si s’anomena Z2’ a l’agrupament de r0 i Z2, i s’observa que Z1, Z’2 i Z3 formen un 

divisor de corrent, s’obté que: 

 

  
 

  

       

  
 

     
    

   

 

Si es considera que les impedàncies són reactàncies pures (sense part resistiva), 

aleshores: 

 

  
 

  

  
        

                        
 

Per a què el quocient sigui real, cal que: 

X1 + X2 + X3 = 0 

Si se substitueix en 4.3.9, s’obté l’expressió 4.3.11, llur magnitud ha de ser major 

d’1: 

  
 

  

  
      

  
   

Eq.  4.3.8 

Eq.  4.3.9 

Eq. 4.3.10 

Eq.  4.3.11 
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Suposant que hi ha tres reactàncies (és el cas normal), i que aquestes són dues 

capacitives i una inductiva o bé dues inductives i una capacitiva, s’obtenen els diferents 

tipus d’oscil·ladors sinusoïdals (taula 4.1). 

 

Taula 4.1: Tipus d’oscil·lador segons la ubicació de la reactància i tipus. 

Guany Reactàncies Tipus d’oscil·lador 

Gm>0 
L1, L2, C3 Hartley 

C1, C2, L3 Colpitts 

Gm<0 

L1, C2, C3 Colpitts 

L1, C2, L3 
Hartley 

C1, L2, L3 

 

En la majoria de casos es pensa en aquest tipus d’oscil·ladors per treballar a 

freqüències elevades. També requereixen de la integració d’almenys una reactància 

inductiva dins del circuit integrat [27] que sol requerir una àrea de silici gens 

menyspreable, apart del baix factor de qualitat intrínsec que porten associat aquest 

tipus de d’inductàncies. 

Per altra part no totes les tecnologies d’integració basades en cel·les estàndard 

incorporen la possibilitat d’integrar inductàncies, fent que el seu disseny estigui 

exclusivament lligat al disseny full custom. 

 

4.4 Parametrització de l’oscil·lador no 

sinusoïdal com a convertidor freqüencial 

4.4.1 Introducció 

Els oscil·ladors no sinusoïdals per les seves característiques són circuits 

potencialment candidats  a ser emprats en la conversió capacitat a freqüència. El fet 

que a freqüències per sota del megahertz les inductàncies que s’empren tinguin un 

factor de qualitat molt baix, produeix que la freqüència 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 freqüències properes als 

100MHz amb resultats força òptims [22].  
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Una possible alternativa és l’ús d’oscil·ladors construïts a partir de cel·les RC. 

Aquests  eviten l’ús d’inductàncies que, donat que solen tenir una mida gran, les 

incapacita per a ser integrades en un ASIC. 

En contra de les complicacions d’integració que presenten les bobines, es té que la 

integració de capacitats és senzilla. Així tecnologia AMS de 0,35µm (utilitzada en les 

ASIC ROICS dissenyats en aquesta tesi) utilitza una capa de polisilici, la Poly2,  en la 

construcció de les capacitats. 

Segons el mecanisme establert per a l’oscil·lació, existeixen diferents tipus base 

d’oscil·ladors no sinusoïdals basats en capacitats. Cal esmentar especialment: 

 Oscil·ladors per rotació de fase [28]. 

 Oscil·ladors en pont de Wien [29]. 

 Oscil·ladors RC CMOS [30]. 

 Oscil·ladors de relaxació. [32]. 

4.4.2 Oscil·lador per rotació 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 180º 

requerits pel criteri de Barkhausen.  

Atès que una cel·la RC produeix un màxim desfasament de 90º, es requereixen 

almenys tres cel·les per tal de garantir que en alguna freqüència s'assoleixi un 

desfasament de 180º. 

 La figura 4.10 presenta l'estructura genèrica d'un oscil·lador per rotació de fase.  

 
Figura 4.10: Esquema de l’oscil·lador per rotació de fase. 
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Per a què el circuit oscil·li cal que s’acompleixi la següent expressió: 

            

En aquest circuit, imposant Rc||Re = R, es té que la freqüència d’oscil·lació ve 

definida per la següent expressió: 

   
 

√   
 

Com s’ha indicat prèviament, 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 idèntics per poder realitzar la conversió, fet que pot suposar un 

problema. Apart té problemes de cost, els greus problemes d’estabilitat en freqüència, 

fet que el fan poc útil en aplicacions on cal precisió en la mesura. 

 

4.4.3 Oscil·lador en pont de Wien [29] 

Per millorar l’estabilitat del circuit anterior, s’introdueix  un circuit anomenat pont 

de Wien. La figura 4.11  mostra una de les implementacions clàssiques fent servir un 

amplificador operacional.  

 
Figura 4.11: Esquema de l’oscil·lador en pont Wien. 

La freqüència d’oscil·lació ve donada per l’expressió: 

   
 

√        
 

On s’ha de complir la relació de càrregues 4.4.4 per garantir que la realimentació 

positiva sigui més gran que la realimentació negativa: 

  

      
 

  

     
   

Per a què el circuit oscil·li es prenen les següents relacions de proporcionalitat: 

Eq.  4.4.2 

Eq.  4.4.𝟑 

Eq.  4.4.4 

Eq.  4.4.1 
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R3 = R4 

C3 = C4 

R2 > 2 R1 

L’ús 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 construcció del CtoF. A més, 

aquest oscil·lador presenta els mateixos inconvenients que l’oscil·lador per rotació de 

fase. 

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

Donat que els oscil·ladors RC i els oscil·ladors de relaxació, formen part del nucli 

d’aquest treball es descriuen en apartats diferents.  

 

4.5 Oscil·lador RC CMOS 

 En moltes aplicacions d’adquisició de senyal i per la realització de circuits 

ressonadors integrats, existeixen circuits simples que proporcionen els resultats i la 

precisió necessàries que es requereix en la mesura d’un sensor capacitiu. 

Aquest apartat presenta el primer circuit que es va integrar a l’ASIC 1.0, com a 

convertidor freqüencial basat en un oscil·lador RC amb tecnologia CMOS, i emprant el 

model de buffer realimentat. 

4.5.1 Introducció 

Els circuits oscil·ladors RC formen una classe d’oscil·ladors de baix cost, essent 

molt utilitzats en diversos dispositius microelectrònics perquè, 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 número de transistors així com la lògica 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 relaxació CMOS que 

s’analitza en l’apartat 4.6, tot i que no repercuteix en el mateix percentatge en àrea de 

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

Aquest fet es deu a què, per  aconseguir freqüències de sortida similars, s’han de 

calcular corrents de polarització força elevades que implica l’ús de transistors grans. A 

Eq.  4.4.5 a,b,c 
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més, també hi influeix l’àrea que ocupa l’etapa final de buffer, que està pensada per 

comandar una capacitat de càrrega de fins a 18pF. 

4.5.2 Principi de funcionament 

La figura 4.12 mostra  l’esquema de l’oscil·lador RC CMOS. Està format per l’etapa 

d’oscil·lació (MP0 , MP1, MN0, MN3) i l’etapa d’amplificació (MP2 , MN1).  

MP2

MN1

MP0

MN0

MP1

MN3R0 R1

Vout

Sensor

 

Figura 4.12: Esquema de l’oscil·lador RC CMOS. 

La freqüència de sortida en funció de les resistències R0 i R1, i del valor del 

condensador, llur valor és la capacitat de càrrega aportada pel sensor. En particular, la 

dependència de l’oscil·lador de les dues resistències és un dels aspectes a tenir 

presents en aquest oscil·lador. En cas d’integrar-les en el circuit implica destinar un 

àrea gens menyspreable de POLY2 fent servir tecnologia AMS 35µm. 

Per altra banda, l’ús de resistències externes implica haver de considerar les 

capacitats paràsites associades als pads i a les connexions externes (560fF per parell de 

pads i connexions) que afectaran notablement a la precisió i sensibilitat de mesura de 

la freqüència de sortida.  

4.5.3 Funcionament bàsic de l’oscil·lador 

El funcionament de l’oscil·lador es basa en carregar i descarregar el condensador a 

través de les parelles de transistors MP0-MN0 i MP1-MN3, fent servir les resistències R0 i 

R1 per controlar el temps de càrrega i descàrrega (a l’estil d’un multivibrador astable). 

Per construcció es pot establir que el circuit es carrega mitjançant la resistència R0  

i es descarrega per la resistència R1, tot i que tant R1 com R0 contribueixen en els dos 

processos.  
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S’aprofitaran els marges de soroll  en els nivells alt i baix de l’inversor CMOS per 

generar un efecte de balanceig i així commutar de l’estat de càrrega a descàrrega i a 

l’inrevés. Cal recordar que es considera que el sensor està plenament carregat o 

descarregat a VOH o VOL en un temps de 5 (definint  com R·C).La figura 4.13 mostra la 

definició normalment elegida de nivells lògics de l’inversor CMOS.  

  

 

Figura 4.13: Funció de transferència amb els marges de soroll de l’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 freqüència de sortida de l’oscil·lador en funció dels paràmetres elèctrics del 

circuit, ve donada per l’expressió 4.5.1. 

)693.0
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L’expressió mostra com la freqüència és funció dels components del circuit, entre 

ells de la capacitat del sensor. Per mostrar de manera simple la dependència de la 

funció amb la capacitat del sensor, es poden fer les següents consideracions sense cap 

pèrdua de generalitat: 

 S’estableix un duty cycle del 50%. S’aconsegueix  fent que R0 i R1 tinguin el 

mateix valor nominal.  

Eq.  4.5.1 
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 S’ajusten els valors de R0 i R1 a 1K per obtenir una freqüència de 

referència equivalent a la del convertidor de relaxació (apartat 4.6). 

Aquesta consideració es fa amb la finalitat de comparar resultats. 

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

als 1,82µF i  es mesura la freqüència de sortida. 

La figura 4.14 mostra la freqüència de sortida en funció de la capacitat. S’observa 

que la freqüència de sortida té una resposta del tipus hipèrbola (funció 1/x)  respecte 

al valor del condensador. 

 
Figura 4.14: Resposta de l’oscil·lador RC CMOS. 

 

4.5.4 Resultats 

Aquest oscil·lador es va integrar al Juliol-2010, fent servir la tecnologia CMOS 

0,35µm 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 

capes de polisilici, i és adequada per a la integració de resistències i capacitats. 

La figura 4.15mostra el layout d’aquest oscil·lador, dissenyat fent servir l’eina 

Cadence Layout XL Virtuoso. Es pot observar clarament la mida i proporció dels 

transistors. 

En el disseny dels transistors PMOS i NMOS grans, s’han aplicat tècniques de 

matching. Aquestes tècniques 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 l’oblea afectin per igual a tots els transistors. 
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Figura 4.15: Layout de l’oscil·lador RC CMOS. 

Les resistències R0 i R1 no han estat integrades dins de l’ASIC amb l’objectiu de 

minimitzar les dimensions (àrea) del mateix. Aquesta decisió afecta significativament 

en l’augment de les capacitats paràsites.  

La figura 4.16 correspon a la fotografia amb microscopi de la secció de l’ASIC 1.0 

que integra aquest convertidor CtoF RC CMOS. La mida real de tot el circuit és de 

78,2µm*30µm. 

 
Figura 4.16: Fotografia amb microscopi de l’oscil·lador RC CMOS. 

La figura 4.17 mostra la resposta temporal de l’oscil·lador per a un sensor de valor 

capacitiu de 50pF. Els valors escollits per a R0 i R1 ha estat de 1K, amb l’objectiu de 

garantir temps de càrrega i descàrrega simètrics. El duty cycle és del 50%. La figura 

mostra una bona estabilitat freqüencial. L’estabilitat s’ha mantingut durant tot el 

procés de caracterització del convertidor CtoF. 
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Figura 4.17: Resposta temporal de l’oscil·lador RC CMOS, amb una càrrega de 50pF. 

 

La figura 4.18 correspon al diagrama del soroll de fase del convertidor. La 

freqüència fonamental està a 1.17MHz. A 10KHz de la portadora mostra un soroll de 

fase de -98,28dBC/Hz. És remarcable que, essent un convertidor molt elemental, 

ofereixi un bon soroll de fase. 

: 

Figura 4.18: Soroll de fase de l’oscil·lador RC CMOS per a un sensor de 50pF. 

La figura 4.19 presenta la dependència de la freqüència de sortida davant d’un 

escombrat de la capacitat  de 260pF a 380pF. Es pot observar una lleugera no linealitat 

de tipus hipèrbola, d’acord amb el que s’ha discutit en l’apartat 4.5.3. 
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Figura 4.19: Resposta de sortida freqüencial per a un escombrat capacitiu. 

S’ha trobat que el consum d’aquest oscil·lador és força elevat, essent de 1,36mA. 

Donat que no disposa de referència en voltatge la freqüència de sortida també 

presenta una alta dependència a la variació de la tensió d’alimentació. 

En conseqüència, el consum elevat conjuntament amb la necessitat d’haver 

d’incorporar dues resistències externes, així 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’adquisició escollit. 

4.5.4 Consideracions addicionals sobre l’oscil·lador RC 

En tot moment s’ha considerat que l’oscil·lador RC és un circuit per a funcionar 

com a convertidor CtoF en sensors de tipus capacitiu.  

Per pròpia construcció, aquest circuit oscil·lador també es pot dissenyar pensant 

en una dependència  resistiva. En aquest sentit, i en sensors llur dependència és 

resistiva (veure capítol 2), establint una capacitat de treball fixa, també pot funcionar 

com a convertidor resistiu a freqüència, o RtoF, fixant el valor de R1 i fent que R0 sigui 

el valor del sensor a mesurar. Aquesta funcionalitat ha estat explotada i es descriu en 

l’article *31+. 

Donat que el circuit oscil·lador està basat en inversors CMOS en cascada, és difícil 

emprar un circuit de referència en voltatge sense alterar l’estructura innata de 

l’oscil·lador.  En conseqüència, i donat que la tensió de sortida de l’oscil·lador és funció 

directa de la tensió d’alimentació, l’oscil·lador RC presenta un molt pobre PSRR (rebuig 

a la variació de la tensió d’alimentació, o Power Supply Rejection Ratio).  
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4.6 Oscil·lador de relaxació 

4.6.1 Introducció al model genèric 

La secció anterior ha introduït que l’oscil·lador RC CMOS presenta certes mancances 

que es milloren quan s’utilitzen oscil·ladors de relaxació  com a convertidors 

freqüència a codi. 

Les principals característiques que presenten els oscil·ladors de relaxació (en endavant 

es parla d’ells com a CtoF, o capacitance to frequency) són: 

 Tenen millors capacitats d’integració. Només es necessiten transistors MOS en 

el seu disseny. Les resistències es construeixen mitjançant transistors 

polaritzats en mode resistiu. 

 Presenten bona robustesa enfront a les interferències donat que tots els 

components estan integrats i no necessiten de components externs. 

 Operen amb baix nivell de soroll. 

 Tenen un consum moderat. 

 Són fàcils de sintonitzar. Es poden aconseguir oscil·lacions per sobre dels 

150MHz amb factors de qualitat acceptables. 

 Fan servir un únic condensador per a l’oscil·lació. 

 Com que no es necessiten inductàncies, es redueix molt l’àrea final del 

convertidor CtoF.  

 Incorporant un buffer de sortida tenen un rang dinàmic de sortida elevat. 

 El nucli està basat en el comparador d’histèresis astable. És tracta d’un 

oscil·lador biestable. 

 I tenen bona estabilitat freqüencial. 

 

4.6.2 Oscil·lador de relaxació. Principi de funcionament 

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

l’oscil·lador. Com es veurà, correspon a un oscil·lador de baix consum. 

S’assumeix  que el circuit de la figura està en un dels dos estats estables possibles. Es 

suposa que el transistor M1 està en saturació. Complementàriament, el transistor M2 

està en tall. 
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Figura 4.20: Esquema de l’oscil·lador de relaxació. 

 

Així doncs, el corrent I1 carrega directament el condensador fent decréixer la 

tensió del node Vc- al mateix temps que la tensió del  node Vc+ està fixada pel transistor 

MR1 que està configurat en mode resistiu, tenint present que la tensió que cau en el 

transistor MR1 és proporcional al seu valor resistiu equivalent. 

Es fan servir els transistors MR1 i MR2 en mode de resistència activa, reduint 

d’aquesta manera l’àrea d’integració enfront d’un disseny que implementi les 

resistències sobre polisilici. En contrapartida, s’assumeix que la seva resposta no és 

lineal. 

Pel bon funcionament de l’oscil·lador s’ha de garantir que els transistors MR1 i MR2 

arribin sempre al nivell de saturació. Per això és necessari curtcircuitar la porta i el 

drenador de forma que es compleixi la següent expressió: 

            

Donat que en curtcircuitar la porta amb el drenador es satisfà que         , la 

condició es compleix directament. 

El valor de la resistència equivalent en funció de les tensions de polarització, ve 

donada per l’expressió 4.6.2: 

       
 

  
  

 

    
 

 
         

 

Eq.  4.6.1 

Eq.  4.6.2 
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Que, considerant els corrents de font a drenador del transistors es pot reescriure 

en la forma 4.6.3: 

       
 

√     
 

 
   

 

Per a un valor fix d’ IDS  s’entén que la resistència activa depèn de les dimensions 

del transistor i dels paràmetres tecnològics. 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 tècniques que permeten millorar la linealitat de la 

resposta dels transistors en mode resistiu fent servir estructures de transistors MOS 

amb porta flotant, amb una connexió anti-paral·lela [23+. Degut a què en l’aplicació es 

fa servir un corrent constant a través d’aquestes resistències MR1 i MR2, no s’introdueix 

aquesta tècnica de linealització, ja que el valor de corrent roman constant i en 

conseqüència el valor obtingut de resistència activa equivalent serà constant. 

El transistor M2 es mantindrà en el seu estat de tall fins que la tensió VGS2 sigui 

suficientment gran i aquest passi a l’estat de saturació.  

Per tant, la porta del transistor M1, que inicialment estava en saturació, 

connectada a VDD (com a resultat del corrent que circulava pel transistor MR2) anirà 

canviant a una tensió inferior que farà que el circuit commuti el seu estat.  Aleshores, 

el transistor M1 passarà a mode de tall i el procés es  repetirà de nou. 

Per garantir que el senyal de sortida del convertidor és perfectament quadrat 

(duty-cycle del 50%) cal forçar que els corrent I1 i I2 siguin idèntics. De no ser-ho es 

produirien diferents corrents de carrega / descàrrega del sensor que donarien lloc a un 

senyal no simètric. Per això 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 tècniques de 

matching de transistors, intercalant entre sí braços dels diversos transistors. Així les 

imperfeccions del substrat i les diferents densitats de dopants es compensen entre 

elles, equilibrant els errors per la similitud entre transistors.  

Considerant l’estat inicial en el què M1 està saturat i M2 està en tall, i considerant 

VD1 com la tensió VDS que cau sobre el transistor MR1 (que està en configuració 

resistiva), es pot obtenir la següent expressió de la tensió de sortida del convertidor 

CtoF:  

  
                

              

El corrent que passarà a través del sensor capacitiu ve definit per I2, corrent que 

alhora, ve imposat pel mirall de corrent de M4. 

Eq.  4.6.3 

Eq.  4.6.4 
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El transistor M2 es mantindrà en el seu estat de tall mentre la seva tensió de porta 

a font estigui per sota de la seva tensió llindar VTH2. Aquesta tensió és, justament, la 

tensió que necessita el transistor M2 per poder conduir el corrent I2. 

Així, doncs, si s’assumeix que el transistor M1 es comporta idealment com un 

interruptor en el seu estat de saturació i, si alhora es considera que la tensió de porta 

de M2 és   
 , es pot arribar a la següent expressió: 

  
                                   

  

  Per altra banda es pot considerar que Ic = I2 mentre M2 estigui en l’estat 

de tall, el que implica: 

                                  

Es poden fer les mateixes consideracions en el cas complementari, quan el 

transistor M1 està en tall i el transistor M2 en saturació. Les expressions obtingudes 

serien anàlogues a les anteriors. En aquest cas particular, Ic = - I1, i es manté en aquest 

estat mentre que Vc> - VTH1, donant com a resultat aquest efecte d’histèresi tant 

conegut dels oscil·ladors astables o oscil·ladors de relaxació. 

Considerant el model de càrrega d’un condensador, es pot d’establir la freqüència 

de sortida de l’oscil·lador dissenyat. El seu valor ve donat, de forma genèrica,  per 

l’expressió 4.6.7: 

              
  

    

La resposta de la tensió de càrrega del condensador és exponencial. De la mateixa 

manera, el corrent de descàrrega del condensador també ho és, i es comporta d’acord 

amb la següent expressió:  

      
    

 
 

  

   

La figura 4.21 mostra la resposta de les dues magnituds característiques del 

condensador. La gràfica s’ha obtingut fent servir uns valors genèrics de resistència i 

capacitat (per a un valor de tau donat), en particular una resistència de 100 Ohm i un 

valor capacitiu de 10µF que donen una constant de temps () d’1ms.  

Eq.  4.5.5 

Eq.  4.6.7 

Eq.  4.6.8 

Eq.  4.6.6 
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Figura 4.21: Característica I/V d’un condensador. 

Per altra banda, quan el corrent de càrrega del condensador és constant (forçant-li 

un corrent fix i definit) es pot demostrar que la seva tensió de càrrega és lineal (no 

exponencial). Sigui i(t) el corrent de càrrega, es pot considerar: 

i(t) = I 

Tot seguit, es troba que la tensió del condensador ve donada per la següent 

expressió: 

      
 

 
∫         

 

 
       

 

 
∫      

 

 
      

Donat que I és constant es pot concloure que: 

      
 

 
∫         

 

 
       

 

 
         

Aquesta equació és vàlida en el procés de càrrega del condensador. 

En el procés de descàrrega es compleix que: 

            
 

 
  

La raó de càrrega/descàrrega depèn, principalment, de la magnitud del 

condensador així com de la tensió màxima de càrrega del condensador. Si es considera 

que el corrent de càrrega del sensor és idèntic al corrent de descàrrega (es pot 

aconseguir aparellant correctament els transistors), i es defineix com a I, ’s'obté que la 

freqüència de sortida de l’oscil·lador és: 
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Eq.  4.6.10 
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Si es considera que la tensió a la que es pot carregar el condensador, és la definida 

per la tensió VDS1 (anomenada VD1), i que el corrent que circula pel condensador, és 

I1(o I2) es troba la següent expressió de freqüència de sortida de l’oscil·lador: 

      
  

           
 

Si, per altra banda, es considera que la VD1 és la tensió que cau sobre el transistor 

MR1, i que el corrent I1 és el corrent IDS del mateix transistor que té com a valor resistiu 

el donat per l’expressió 4.6.3 s’obté 4.6.15. 

      
 

       

√
    

 

    
  

  
 

 

       
 

S’observa, així, que la resposta de la sortida freqüencial de l’oscil·lador dissenyat 

no és lineal, i que la seva resposta correspon a la d’una funció tipus hipèrbola  

equilàtera ò 1/x.  

En l’aplicació de l’oscil·lador per a l’adquisició de valors capacitius del sensor, 

aquesta resposta permet les següents consideracions: 

Per intervals petits de valors capacitius (variacions de menys de 200 pF) si es 

considera  que el valor de K està 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 està acotada a l’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 

màxims i mínims de la magnitud a física a mesurar. Per a aquests valors capacitius dels 

sensors  es dóna com a vàlida la resposta lineal del Fto# comentada anteriorment. 

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

hipèrbola, pel que és necessari fer una linealització. 

Finalment, considerant que el corrent I1 està emmirallat i és proporcional a Iref (en 

la branca de la font de corrent), es pot reescriure l’expressió 4.6.15 en funció del 

corrent de referència.  

      √
    

 

    

 

     
    

  
 

   
       

 

         

        
 

 

Eq.  4.6.14 

Eq.  4.6.15 

Eq.  4.6.16 
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4.6.3 Resultats del convertidor CtoF 

Tot i ser un tipus d’oscil·lador força conegut, no és un model pensat per a la 

integració donat que està pensat per ser utilitzat en freqüències 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’aplicació en aquest treball, on es necessita un sistema per a l’adquisició 

de senyal de sensors capacitius en el que es generi un rang de freqüències 

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 l’ASIC 1.0, mostra prestacions que cal millorar, com ara la dependència 

amb la tensió d’alimentació i el seu consum elevat. 

Per poder oferir una sortida del convertidor CtoF compatible amb altres 

tecnologies CMOS (necessària per poder atacar les etapes posteriors del sistema 

d’adquisició, en particular dels convertidors de freqüència 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 

introducció no afecti ni al duty cycle del senyal ni al període del mateix. També s’han 

escollit unes dimensions significativament elevades dels transistors del buffer (Wp = 

10µm i Wn =4µm) per poder garantir un fan out elevat, ja que es preveuen càrregues a 

la sortida de fins a 18pF. 

La figura 4.22 correspon a la fotografia amb microscopi de la secció de l’ASIC 

fabricat amb la tecnologia AMS 0,35µm que integra tant el convertidor CtoF com el 

buffer de sortida. La mida de tot el circuit és de 106µm · 47µm. 

 
Figura 4.22: Fotografia amb microscopi. 
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La taula 4.1 detalla les prestacions de l’oscil·lador de relaxació integrat 

 

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

 

 

 

 

 

4.6.4 Introducció al convertidor CtoF de baix consum 

L’estructura d’un oscil·lador de relaxació és molt similar al multivibrador astable. 

Tots dos tenen la freqüència d’oscil·lació proporcional al corrent de càrrega i 

inversament proporcional a la capacitat. Així, quan la capacitat és substituïda pel 

sensor, la freqüència de sortida depèn exclusivament de la càrrega i descàrrega del 

sensor capacitiu.  

En el model d’oscil·lador de relaxació de l’apartat 4.6.1, el corrent total 

subministrat per l’oscil·lador és I1 o I2, però només la meitat del mateix contribueix a la 

càrrega del sensor capacitiu. La resta del corrent no contribueix a la freqüència 

d’oscil·lació, suposant una pèrdua d’energia molt significativa. 

L’oscil·lador de relaxació de baix consum proposat en aquesta secció *25] elimina 

aquesta ineficiència en consum afegint una nova fase de commutació 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 variació de l’oscil·lador de relaxació introduït en l’apartat 4.6.1.  

Així, els transistors M1 i M2 (figura 4.23) fan la funció d’etapa de guany. El 

creuament entre aquests dos transistors garanteix que només un dels dos transistors 

està actiu.  Aquesta etapa també controla l’operativitat del parell diferencial format 

Tecnologia CMOS 0.35µm 
Rang de capacitat d’entrada 2pF – 7,8nF 

Freqüència màxima 23,6 MHz 

Àrea del xip 0.173 mm2 

Consum d’energia 759µA (267 µA a1.8V) 

Soroll de fase màxim -101,9 dBC/Hz 
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pels transistors M3 i M4, que determinen la direcció del corrent de càrrega de la 

capacitat. 

Aquesta etapa de guany, té les mateixes càrregues, donades per les resistències 

equivalents dels transistors MP1 i MP2, ambdós configurats en la regió de funcionament 

en mode resistiu.  

El transistor M5 substitueix als dos transistors M3 i M4 del circuit anterior, que 

estaven emmirallats, fent de mirall de corrent de Iref. 

Per tant, el mode de funcionament és el següent: 

 S’assumeix  que el transistor M1 està en saturació i el transistor M2 està en tall.  

 Vout+ rep el valor de VDD i Vout- rep el valor de (VDD – 2·I·RMP1-2) on 2·I és el valor 

del corrent de càrrega del condensador. I el valor RMP1-2 és el valor equivalent 

resistiu del transistor MP1-2. 

 Donat que la tensió de porta de M4 és més elevada que la mateixa tensió de 

porta del transistor M3, el corrent de càrrega del transistor circula pel 

transistor M4. 

 Aquest efecte fa que la tensió Vc- caigui amb un valor constant de 2·I/C fins que 

el transistor M2 es posa en saturació i el MN1 passa a estar en tall. 

 En aquest moment, Vout baixa fins a (VDD – 2·I·RMP1-2) i Vout- puja fins a VDD. En 

conseqüència, el corrent de càrrega 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 Vc+ baixa i arriba al nivell en el què 

M1 es torna a activar. En aquest punt, els transistors M1 i M4 tornen a posar-se 

en conducció i s’inicia un nou cicle. 

Comparant els dos oscil·ladors de relaxació s’observa que l’oscil·lador de relaxació 

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

conseqüència, per a una mateixa freqüència de funcionament el consum d’energia és 

la meitat en aquest nou oscil·lador. 



P l a n a   | 128 

 

Capítol 4. Oscil·lador de molt baix consum per a la conversió CtoF 

MR1

M3 M4

M1 M2

Sensor

M5

IREF

Vdd

MR2

Mp

+ Vc -

+ Vout -

IC

 
Figura 4.23: Oscil·lador de relaxació de baix consum. 

4.6.6 Optimització del consum 

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

 Reduint el valor de la resistència equivalent dels transistors MP1 i MP2 que 

estan polaritzats en mode resistiu. Segons l’expressió  4.6.3, per a un corrent 

IDS fixat, es pot reduir el valor resistiu augmentant el valor de l’amplada del 

canal del transistor. 

 Reduir el corrent de càrrega/descàrrega del condensador, fins a garantir un 

corrent mínim que per doni una freqüència de sortida adequada per a un 

rang de capacitats desitjat. Donat que el corrent està emmirallat amb el 

corrent del circuit de referència en voltatge, es pot controlar el corrent de 

càrrega del condensador (i la freqüència de sortida). Ve determinat segons la 

següent expressió: 

   
       

        
     

Considerant que els transistors M3 i M4 estan en tall/saturació la freqüència de 

sortida del convertidor, ve donada per l’expressió 4.6.18: 

              √
    

 

    

 

   
    

  
 

   
       

 

       

        
 

Eq.4.6.17 

Eq.4.6.18 
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4.6.7 Estudi del soroll de fase enl’oscil·lador de relaxació 

En aquesta secció s’analitza com afecta el soroll de fase a les mesures freqüencials 

de l’oscil·lador de relaxació dissenyat. 

La resposta d’un oscil·lador ideal que treballa a una freqüència ω0 respon a un 

impuls ideal amb una funció delta de Dirac o impuls. Els oscil·ladors no ideals mostren 

un eixamplament de la resposta centrada en la freqüència ω0, introduint tons 

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

Per quantificar el soroll de fase es considera un desplaçament Δω respecte la 

freqüència fonamental ω0 i, a continuació, es calcula la potència del soroll de l’ample 

de banda Δω. Acte seguit, es divideix el resultat del soroll per la potència que té el to 

principal a ω0. 

Inicialment es considera que el senyal en els terminals font dels transistors M1 i M2 

són 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 degeneració 

capacitiva on (CA = 2C). 

 
Figura 4.24: Resposta ideal i resposta real d’un oscil·lador de relaxació. 

D’acord amb [26], es justifica descomponent el condensador C en dues sèries de 

condensadors, cadascun d’ells de valor 2C, i monitoritzant el valor mig de la seva 

tensió. El mode comú de l’oscil·lació es troba aproximadament  a 18dB per sota del 

màxim valor d’oscil·lació diferencial en el terminal font dels transistors M1 i M2. 
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MR1

IREF

VDD

MR2

M1 M2

Mp
M3 M4

CACA

C2C1

 
Figura 4.25: Oscil·lador de relaxació amb el model capacitiu per l’estudi del soroll de fase. 

La capacitat total que s’observa en el drenador de M1 i M2 es modela amb els 

valors de C1 i C2, respectivament4.  

Així, la funció de transferència en llaç obert de l’oscil·lador ve donada per: 

     *
          

                   
+
 

 

On C1 = C2 = CD, i gm és la transconductància de cada transistor. 

Per fer oscil·lar el circuit a la freqüència ω0 s’ha de complir que la funció de 

transferència H(jω0) = 1, i que cadascuna de les fases aporti un desfasament de 180º.  

Aquest desfasament es produeix per la contribució de 90º per cada zero i de 90º 

pels dos pols que estan situats a -gm/ CA, i -1/(RMR1CD). 

D’aquesta forma la freqüència d’oscil·lació es troba a la freqüència: 

  
  

  

        
 

Si es considera que la freqüència ω0 és la mitjana geomètrica dels pols, combinant 

les dues expressions anteriors s’obté l’equació 4.6.21: 

       
  

     
 

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

de relaxació ve donat per: 

   √
  

  
(  

  

  
) 

                                                      
4 Donat que la part resistiva de la impeda ncia no e s significativa davant la capacitiva, no es te  en 

compte. 

Eq.  4.6.19 

Eq.  4.6.20

Eq.  4.6.21 

Eq.  4.6.22 
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D’acord amb aquesta expressió, el factor de qualitat màxim es troba fent CD = 

CA/2. És a dir, quan el valor del condensador és igual a la capacitat de càrrega. 

Nogensmenys, aquesta expressió encara és poc útil perquè l’interès de l’oscil·lador 

està en la realització d’una conversió freqüencial en la què, a priori, el valor capacitiu 

del sensor no ve donat. Per tant, s’expressa  la figura del soroll en funció de: 

(
  

   
)
 

 

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

|
  

  
|  

 

  
       

 

Es pot considerar que el corrent del soroll de drenador a font dels transistors M1 i 

M2 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. 

VDD

MR2

M2

CA

Iss

In1 CD

 

MR2

M2

CA

Iss

In2 CD

VDD

 

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 següent equació: 

    
   

      
    

I el soroll tèrmic total additiu a cada drenador de cada transistor ve donat 

finalment per la següent equació: 

   ̅̅̅̅      (
  

  
)
 

       

Així doncs, es pot concloure  fent la següent afirmació: 

                 (
  

  
)
  

          
 

On: 

VCswing és el rang de tensió intern de l’oscil·lador.  

IDD és el consum total de l’oscil·lador. 

Eq.  4.6.23 

Eq.  4.6.24 

Eq.  4.6.25 

Eq.  4.6.26 

Eq.  4.6.27 
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4.6.8 Compensació del CtoF  respecte a variacions de la tensió d’alimentació 

S’ha vist anteriorment, que la tensió a la que es carrega el condensador, depèn en 

bona part de la tensió d’alimentació.  

Per altra banda, el corrent de càrrega d’aquest sensor capacitiu ve en part 

controlat per la tensió de referència (o el corrent emmirallat Iref) que genera el circuit 

de referència en voltatge que s’explicarà en el capítol 5. 

Aquest corrent és l’encarregat de carregar i descarregar el sensor capacitiu, que és 

l’element a mesurar. Donat que fins ara el CtoF no té cap compensació per a les 

variacions de VDD, qualsevol variació de VDD afectarà el valor de la freqüència de sortida 

de l’oscil·lador.  

Partint de la següent equació de l’oscil·lador de relaxació que representa la 

resposta d’un condensador amb control de corrent constant:  

  
 

      
 

Partint de la hipòtesis que el corrent de càrrega i descàrrega és constant i que la 

capacitat  del sensor capacitiu també ho és, es poden donar dos casos:  

Si la tensió de càrrega màxima del condensador creix, és a dir, la VDD, el 

condensador necessitarà més temps per carregar-se i, per tant, serà més petita la 

freqüència de sortida del convertidor CtoF. 

Si la tensió de càrrega màxima del condensador decreix (VDD), amb les mateixes 

condicions del cas anterior, es necessita menys temps per carregar o descarregar el 

sensor, i per tant més gran serà la freqüència de sortida del convertidor CtoF. 

Aquest efecte provoca que la freqüència de sortida depengui del valor de la tensió 

d’alimentació VDD, tal com es veu en la gràfica de la figura 4.27. 

 
Figura 4.27: Resposta real del convertidor CtoF sense compensació. 

Eq.  4.6.28 



P l a n a   | 133 

 

Capítol 4. Oscil·lador de molt baix consum per a la conversió CtoF 

Aquesta dependència important i proporcional de la freqüència de sortida amb la 

tensió d’alimentació imposa la necessitat d’introduir un circuit de referència en 

voltatge per controlar i ajustar el corrent de càrrega del sensor, compensant així les 

variacions de VDD. Així, si el corrent Ic varia proporcionalment a VDD es podrà 

compensar aquesta variació i fer que la freqüència 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 càrrega / descàrrega del condensador (lligat íntimament amb Ic) 

anés variant en funció de la VDD, donant com a resultat una conversió CtoF 

independent de la tensió d’alimentació. 

 

Figura 4.28: Resposta del CtoF compensat. 

L’encarregat d’ajustar aquest pendent és el circuit de referència en voltatge o 

bandgap reference, BGR, que s’introdueix en el capítol 5. El BGR, juntament amb 

l’oscil·lador de relaxació, constituiran el convertidor CtoF de baix consum compensat. 

Una vegada caracteritzat el pendent que permet mantenir una freqüència de 

sortida constant per a un mateix valor de condensador, s’amplifica el senyal del 

condensador mitjançant un buffer de sortida per poder connectar un circuit extern de 

conversió de freqüència a codi binari (en endavant Fto#). El conjunt CtoF més Fto#  

implementat en una FPGA (capítol 6) permet construir un sistema complert de 

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

 

4.6.9 Resultats del convertidor CtoF de relaxació de baix consum 

4.6.9.1 Disseny i integració 

El convertidor CtoF de relaxació de baix consum  ha estat dissenyat i integrat fent 

servir la tecnologia CMOS 0,35µm del fabricant AMS, amb el hitkit 3.6. La mida final del 



P l a n a   | 134 

 

Capítol 4. Oscil·lador de molt baix consum per a la conversió CtoF 

CtoF de baix consum ha estat de 120,2µm * 56,2µm. 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. 

 
Figura 4.29:Layout de l’oscil·lador del convertidor CtoF de baix consum. 

 
Figura 4.30: Fotografia  del convertidor CtoF de baix consum. 

 

4.6.9.2 Resposta del convertidor de relaxació de baix consum. 

La figura 4.31 mostra la resposta del convertidor CtoF o oscil·lador de relaxació de 

baix consum per a un valor de càrrega de 180pF. El rang dinàmic de la tensió de sortida 

és de 3,38V mostrant una freqüència d‘oscil·lació equivalent (a aquesta capacitat) de 

156,51KHz. La conversió a senyal de sortida amb oscil·lació 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 gràfica de la figura 4.32 mostra la resposta del convertidor complert CtoF. Està 

realitzada amb el mateix valor de capacitat de 180pF. El circuit s’alimenta amb un 

escombrat a través d’una rampa de tensió que va de 0V a 3.3V. Aquesta rampa 

alimenta dos circuits independents: 

 El circuit de referència en voltatge que genera el corrent de càrrega del 

sensor capacitiu i que permet compensar les variacions de VDD, com ja s’ha 

comentat en l’apartat 4.6.7. 

 El convertidor CtoF de baix consum (l’oscil·lador de relaxació). 

La gràfica mostra que el circuit té una bona immunitat davant variacions en la 

tensió d’alimentació. Concretament: 

 El circuit té bona resposta davant un elevat rang de la tensió d’alimentació, de 

2.7V a 3.3V de la gràfica, tot i que mostra el mateix comportament fins als 

3.8V. 

 La variació de la tensió d’alimentació durant aquest rang és del 29% en canvi 

la variació de la freqüència de sortida del convertidor CtoF en tot aquest rang 

és de només un 0,8%. 

 La resposta del circuit compost bandgap-CtoF es deu gràcies al disseny del 

nou bandgap compensat que es tractarà al capítol 5. 
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Figura 4.32: Resposta de sortida del convertidor CtoF de baix consum per a una rampa d’alimentació. 

La gràfica 4.33 mostra la variació de la freqüència de sortida en funció de 

l’alimentació i de la capacitat: 

 En l’eix X hi ha la variació que es fa sobre VDD d’1,6V a 3.3V. S’ha escollit aquest 

rang donat que és el tram d’alimentació on s’ha aconseguit més linealitat del 

convertidor CtoF. 

 A l’eix Y hi ha la freqüència de sortida del convertidor CtoF, en KHz. Aquesta 

s’aconsegueix per a un valor de capacitat determinat. 

 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 l’ajust dels valors, s’ha fet 

servir una capacitat variable o varicap. 

En la gràfica també s’observa el bon aïllament aconseguit de la freqüència de 

sortida per a una variació de VDD a partir dels 2.7V. Aquest aïllament es manté fins a 

una tensió d’alimentació de 3.8V (no mostrat en la gràfica). 
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Figura 4.33: Resposta de sortida del convertidor CtoF per a la variació de VDD i de la capacitat. 

La figura 4.34  és un estudi estadístic 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 tensió d’alimentació de 3.3V, i a una temperatura del laboratori de 22ºC. Es pot 

observar una bona repetibilitat de totes les mesures obtenint una mitjana µ = 

155,29KHz i una desviació σ = 2,33KHz. 

 

Figura 4.34: Freqüència de sortida del CtoF per a 17 mostres sobre el mateix ASIC. 

0

50

100

150

200

250

300

350

400

450

500

Fo
u

t 
(K

H
Z)

 

VDD (V) 

Fout VS VDD VS Capacitat 

0

2

4

6

8

10

12

150 152 154 156 158 160

R
e

p
e

ti
ci

o
n

s 

Fout (KHz) 

Repetitivitat de 17 mostres 



P l a n a   | 138 

 

Capítol 4. Oscil·lador de molt baix consum per a la conversió CtoF 

 

4.6.9.3 Millora en el consum del circuit Fto# 

L’oscil·lador de relaxació de molt baix consum (integrat en l’ASIC 2.0) presenta una 

millora significativa en el consum respecte a la primera versió presentada a l’apartat 

4.6 (integrada a l’ASIC 1.0).  S’ha passat de 267µA (a 1,8V de VDD) del model integrat a 

l’ASIC 1.0 a 22 µA (a la mateixa tensió) en el model integrat a l’ASIC 2.0. Es deu a les 

següents modificacions: 

- Reducció de la mida dels transistors del buffer a una quarta part. 

- Reducció del corrent de càrrega de condensador Ic. Alhora, s’ha reduït la 

dimensió dels transistors en commutació, així com la mida dels transistors en 

zona resistiva MR1 i MR2.  Com és evident, aquest efecte també repercuteix en 

la freqüència màxima d’oscil·lació del circuit, però el rang de freqüències que 

genera el CtoF és suficientment alt com per mantenir una freqüència de 

mostreig elevada (per sobre de 10Ksps i fins a un màxim d’un 1Msps). 

La gràfica de la figura 4.35 mostra la resposta de soroll de fase del CtoF de 

relaxació. El CtoF mostra un resultat molt bo, obtenint -21,2 dBC/Hz prop de la 

portadora, i un valor màxim de -103,3 dBC/Hz a 612KHz de la portada.  

 

 
Figura 4.35: Anàlisis del soroll de fase del convertidor CtoF de baix consum. 
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La taula 4.3 mostra una comparació del convertidor CtoF de molt baix consum 

integrat a l’ASIC 2.0, amb la versió integrada a l’ASIC 1.0 i amb dos CtoF més que s’han 

presentat al capítol i estan referenciats a la bibliografia5.  

S’observa que aquest convertidor és sens dubte el que ofereix un consum inferior, 

té una mida d’àrea de silici inferior, i incorpora compensació a la variació del VDD, i té el 

rang d’entrada de capacitats més ampli. 

 

Taula 4.3: Comparativa de diferents oscil·ladors de la bibliografia. 

4.6.10 Convertidor CtoF de baix consum multi-canal 

Aquest apartat presenta una modificació del disseny del convertidor freqüencial 

de baix consum. 

Donat que s’està treballant amb una plataforma d’adquisició de sensors capacitius 

es pot donar el cas de voler mesurar un sensor capacitiu de valor molt elevat (de 

desenes de microfarads), el que donarà una freqüència de sortida força baixa (de 

l’ordre de pocs  Hertzs). La freqüència d’adquisició reduïda que necessita de ben segur 

provocarà un desbordament del comptador que forma part del convertidor de 

freqüència a codi.  És per això que convé incorporar algun mecanisme de regulació del 

corrent que carrega / descarrega al sensor  capacitiu,  de  forma que  sigui  possible  

controlar el corrent del convertidor CtoF per poder ajustar la freqüència de sortida del 

convertidor Fto# dins d’uns rangs que evitin el desbordament que produiria pèrdua de 

les dades o resultats erronis.  

                                                      
5La comparació amb oscil·ladors sinusoïdals construïts amb inductàncies no s’ha realitzat per tractar-se 

de rangs d’oscil·lació i requeriments diferents. 

Model [33] [36] [25] Aquest treball 

Tecnologia(µM) CMOS 0,18 CMOS 0.35 CMOS 0.35 CMOS 0.35 

Rang de capacitat d’entrada 2-20pF 4-24pF 2pF – 7,8nF 1pF – 100µF 

Freqüència màxima ( KHz) 1  500 23.600 18.200 

Chip Area ( mm2) 1.1 1.01 0.173  0.142 

Consum d’energia ( µA) N.A. 168  759 (267 a1.8V) 22  

(a 1.8V) 

Max PNoise (dBc/Hz) N.A. N.A. -101,9 -103,3 

Senyal compensadaVref(V) No C. No C. No C. 0,95-1,19 

Escombrat de VDD (2.7V-3.3V) N.Disp. N.Disp. 5,4% 0,67% 
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D’acord amb l’apartat 4.5.6, l’expressió del convertidor Fto# ve donada per 

l’expressió: 

               √
    

 

    

 

   
    

  
 

   
       

 

       

        
 

En el circuit, el corrent de càrrega del condensador és directament proporcional a 

la freqüència de sortida del convertidor CtoF. Ve donat directament pel mirall de 

corrent que forma el transistor M5 amb Iref. 

El nou disseny incorpora dos blocs principals: 

 Un bloc digital (figura 4.36) que permet escollir el mode de 

funcionament del convertidor CtoF. 

 Un bloc analògic (figura 4.37) que està basat en el convertidor CtoF vist 

en seccions anteriors, però ara amb una versió multicanal. 

El bloc digital (també integrat en el segon ASIC), està format bàsicament per un 

descodificador binari de dos bits i. Aquest primer bloc ocupa 101µm * 67µm. 

Aquest descodificador permet escollir entre quatre modes de funcionament del 

convertidor CtoF, o pel cas particular d’aquesta l’aplicació, permet escollir quatre 

corrents diferents de càrrega del condensador.  
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Figura 4.36: Circuit digital de selecció de canal. 

Eq.  4.6.29 
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El segon circuit és el convertidor CtoF de baix consum però en aquest nou model 

tenim quatre corrents diferents emmirallats de Iref, cadascun d’ells amb un factor de 

proporcionalitat diferent.  

Aquesta distribució de corrents permet fer  circular pel sensor capacitiu un total 

de fins a quatre corrents diferents en funció del canal seleccionat.  

El canal l’escollirem a través de les parelles de transistors M6a-d. Són transistors 

polaritzats en règim de saturació i tall, i una vegada seleccionat el corrent que interessi 

d’acord amb l’etapa anterior de descodificació, es fa passar el corrent per un dels  

transistors emmirallats M5a-d. 

Per altra banda, si també es té en compte el corrent injectat per la capacitat a 

mesurar, l’etapa encara consumirà més. Cal ser, doncs, molt curosos i escollir el 

corrent (canal) adequat per evitar un excés de consum. 

MR1

M3 M4

M1 M2

Sensor

M5c

IREF

Vdd

 

MR2

Mp

+ Vc -

+ Vout -

M6c

M5dM5bM5a

M6dM6bM6a

C0 C1 C3C2

 
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 funció del convertidor CtoF multicanal, i el bloc 

inferior fa la funció de descodificador. 

 
Figura 4.38: Fotografia feta amb microscopi amb els dos blocs. 

El circuit s’ha emprat per verificar el comportament de l’oscil·lador en un gran 

rang de capacitats.  La metodologia emprada per fer la mesura és la següent: 

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 

secció anterior). 

2. Es mesura, per a la finestra de temps especificada, la freqüència de sortida 

del convertidor.  

3. Si la freqüència de sortida està dins del rang establert, la mesura ja estarà 

feta. 

4. Si la freqüència de sortida està fora els rangs establerts, es commuta al 

següent canal (corrent 2·Iref) i es torna a repetir el pas  2.  D’aquesta forma 

s’anirà repetint el procés d’ajustament de canal fins a trobar el valor 

adequat pels paràmetres establerts de freqüència de sortida i consum de 

corrent. 
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Així, la freqüència de sortida del convertidor, en funció del canal seleccionat,  ve 

donada per la següent expressió: 
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On: 

C0, C1, C2, C3, prenen el valors 0 o 1 en funció del valor binari a l’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 secció 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 freqüències 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 l’eix 

ordenat i la freqüència en l’eix de les abscisses, en KHz. Com es pot observar, la 

resposta del convertidor és una hipèrbola. 

Posteriorment, s’ha utilitzat Matlab (apèndix 1) per trobar  l’equació de la 

hipèrbola equivalent (en la gràfica es representa com a corba ajustada).L’equació 

4.6.31 mostra el resultat. 

       
       

            
 

 

L’error relatiu del model extret amb Matlab ha estat del 0,11%.  

Eq.  4.6.30 

Eq.  4.6.31 
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Figura 4.39: Funció hipèrbola, resposta del convertidor CtoF de baix consum. 

 

4.7 Conclusions 

Aquest capítol ha analitzat en profunditat 6 tipologies d’oscil·ladors de baix 

consum, que són adequats per treballar com a conversors CtoF en l’etapa d’adequació 

de senyal en sensors capacitius.  

Fruit d’aquest estudi s’han integrat fins a 3 oscil·ladors que s’han caracteritzat. 

Són: 

 Un Oscil·lador RC CMOS, a l’ASIC ROIC 1.0. 

 Un Oscil·lador de relaxació de doble canal a l’ASIC ROIC 1.0. 

 Un Oscil·lador de relaxació de simple canal de baix consum a l’ASIC ROIC 1.0. i 

de molt baix consum a l’ASIC ROIC 2.0. 

Els resultats obtinguts amb la integració de l’oscil·lador de relaxació en l’ASIC ROIC 

1.0 van deixar entreveure deficiències en la dependència en temperatura, en consum, i 

la dependència de la tensió d’alimentació. Analitzat l’oscil·lador model de relaxació, es 

va realitzar un nou redisseny per millorar el seu consum, la seva freqüència de sortida 

així com el seu soroll de fase. El nou oscil·lador es va integrar al ROIC 2.0, mostrant 

bones prestacions. Es va obtenir: 

 Un rang molt ampli d’adquisició de valors capacitius (des de 1pf fins als 100µF). 

 Un consum molt reduït d’energia (22µA). 

 Un bon soroll de fase (-103dBc/Hz). 
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 Un tamany molt reduït de 120,2µm * 56,2µm. 

 Un model multicanal que permet evitar la sobrecàrrega de l’etapa Fto#. 

 La no necessitat d’integrar ni capacitats ni induccions al disseny. 

Per altra banda gràcies al circuit de referència en voltatge de l’etapa anterior i la 

seva compensació amb VDD se n’obté un bon aïllament elèctric a possibles variacions 

de la tensió d’alimentació. Per a una variació del 20% a la tensió d’alimentació, només 

s’obté una variació a la freqüència de sortida de 0,67%. 
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5. Referència en voltatge en 

circuits MOS: disseny d’un 

bandgap de baix consum, 

compensat en temperatura i 

adaptatiu a l’etapa de càrrega. 

 
Els circuits analògics necessiten incorporar circuits que garanteixin una tensió de 

referència completament estable. Aquests circuits tenen habitualment desviacions en 

la seva tensió de sortida que són degudes a la dependència amb els paràmetres 

tecnològics, així com ala temperatura a la que treballa el circuit. En aquest sentit, els 

circuits de referència en voltatge, donada l’estabilitat de tensió d’alimentació que 

proporcionen, són molt utilitzats en els circuits analògics i, en particular, en els 

sistemes d’adquisició de senyal. 

Els circuits de referència en voltatge [1] tenen com a principal propietat el ser 

independents de la tensió d’alimentació amb un valor de tensió de sortida 

predeterminat. Poden ser fabricats fàcilment amb tecnologia MOS i ofereixen una 

tensió de sortida molt estable. 
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Quan es treballa amb tecnologies CMOS, una manera de dissenyar un circuit de 

referència en voltatge és emprant dos tipus diferents de transistors amb una tensió 

llindar diferent en cadascun d’ells. Això 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 tensió de referència a partir de la diferencia ponderada 

de les tensions de porta de dos transistors [5,7].Aquests tipus de circuits de referència 

típicament tenen una dependència important amb la temperatura. Solen compensar 

aquesta dependència amb la temperatura actuant sobre la mobilitat, el que implica 

que en aplicacions amb  temperatures de treball diferents a les de calibratge el seu 

comportament es comenci  a degradar [5,6]. 

Aquest capítol presenta el disseny i posterior caracterització de circuits de 

bandgap per a ser utilitzats en el front-end de sistemes d’adquisició de senyal i que són 

especialment indicats en aplicacions de processat de senyal a nivell freqüencial. Dintre 

del capítol, primerament es presenten les tècniques de disseny de circuits 

d’alimentació independents que serveixen per introduir els conceptes bàsics de 

disseny de circuits de referència en voltatge i la seva dependència tèrmica. A 

continuació s’introdueixen els dos dissenys que s’han integrat i que contenen els ROICs 

(Readout Integrated Circuit) on s’aprofita per explicar la problemàtica que suposa 

l’arrancada del circuit en termes d’estabilitat. Després es proposen modificacions que 

milloren significativament la independència tèrmica del bandgap reference circuit BGR. 

Treballant amb el transistor MOS en les regions de saturació i llindar es determina 

el rendiment òptim del circuit per obtenir la millor resposta del BRG respecte a la seva 

dependència amb la temperatura. Un darrer canvi en el disseny final permet 

compensar la dependència del convertidor CtoF (etapa que ve controlada pel BRG) 

respecte a variacions en  la tensió l’alimentació. 

De l’anàlisi 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 disminuït 

la dependència tèrmica, i s’ha millorat el grau de rebuig a la variació de la tensió 

d’alimentació o Power Supply Rejection Ratio (PSRR). 
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5.1 Miralls de corrent 

Per a l’estudi del comportament dels circuits en referència del voltatge, és 

convenient fer una breu introducció als miralls de corrent [22] ,analitzant especialment 

la dependència que tenen amb l’alimentació del circuit, amb els processos tecnològics 

que hi intervenen en la fabricació del mateix i amb la temperatura de treball.  

Es parteix del model bàsic de polarització del MOSFET, que utilitza el circuit de 

polarització clàssic del transistor (figura 5.1). 

M1

Vdd

R2

Iout
R1

 
Figura 5.1: Circuit bàsic de polarització MOSFET. 

 

Si es considera que el transistor M1 treballa en la regió de saturació, l’equació 

5.1.1 dóna la tensió referència de sortida. S’observa la dependència que existeix del 

corrent de sortida del transistor amb la tensió d’alimentació (VDD), amb la temperatura 

(introduïda a través dels paràmetres VTH i µ), i amb les dimensions del transistor (W i 

L). 

     
 

 
    

 

 
(

  

     
       )

 
 

 

Valgui en aquest punt remarcar, especialment, la dependència del circuit amb la 

temperatura, com es veu més endavant aquest és un paràmetre decisiu de 

disseny. 

Es suposa, per ara, que el mirall de corrent replica fidedignament els corrents de la 

font de referència, tot considerant que aquesta font està perfectament 

caracteritzada i és independent de les variacions de VDD i temperatura. D’aquesta 

forma, si els dos transistors són exactament iguals, tenen la mateixa tensió porta-

Eq. 5.1.1 
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font. Com que tots dos operen en saturació, els dos condueixen el  mateix corrent 

(figura 5.2). 

 

Iref

M1 M2

Vdd

Iout

W/LW/L

 
Figura 5.2: Mirall de corrent. 

 

No tenint en compta la modulació de la llargada de canal, s’obté un circuit prou 

independent de VDD i de la temperatura en el que es compleix que: 

 

          
 

 
    

 

 
           

 

     
       

       
     

 

Si es considera l’efecte de modulació de llargada del canal, el corrent de sortida 

del transistor ve  donat per: 

          
 

 
    (

 

 
)
 
                    

 

Aquest efecte esdevé important quan es treballa amb transistors de canal curt. 

L’efecte de modulació de la llargada de canal es pot suprimir construint el mirall 

de corrent tipus cascode. Aquesta configuració permet fer que IOUT sigui proper a IREF 

Eq. 5.1.2 

Eq. 5.1.3

Eq. 5.1.4 
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donat que el transistor M3 (en configuració cascode) aïlla al transistor M2 de les 

variacions del potencial VB.  

 

Iref

M1 M3

Vdd

Iout

W/LW/L

M2 M4

W/LW/L

Vp

 
Figura 5.3: Mirall de corrent en configuració càscode. 

 

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 VDS4 i VDS2 siguin idèntiques. 

Aleshores IREF = IOUT.  

Aquestes assumpcions serveixen de fonament per introduir les fonts de tensió de 

referència en voltatge BRG. 

 

5.1 Referènciesen voltatge: fonaments 

D’acord amb l’apartat 5.1, una tensió de referència constant es pot obtenir per  

construcció d’una font de corrent constant [8] .En el moment de dissenyar un sistema 

de referència en voltatge s’ha de buscar una unitat estable de voltatge, com pot ser la 

tensió de ruptura d’un Zener o la tensió de bandgap que es fa servir en circuits de 

referència bipolar [9]. 

Per altra banda, s’ha de tenir present que la tensió llindar(threshold) del transistor, 

inclou components que són altament sensibles a les variacions de la temperatura i dels 

processos tecnològics, com s’extreu de l’equació llindar del transistor MOS [10]: 
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      |  |  

|  |

   
 

On: 

    és la tensió de bandes planes (caracteritza les càrregues atrapades a l’òxid i altres 

imperfeccions). 

    és la càrrega superficial per unitat d’àrea. 

   és la capacitat de l’òxid de porta. 

  |  | és la tensió requerida per a forta inversió.  

|  | es la càrrega per unitat d’àrea a la zona d’inversió. 

La tensió de bandes planes i la tensió de forta inversió depenen directament de la 

temperatura. La resta de paràmetres, excepte Vs, depenen del procés tecnològic. 

Tenint en compte que els processos d’implantació iònica permeten disminuir la 

dependència tèrmicaen el transistor, es pot realitzar la següent aproximació: 

         
|  |

 
   |  |      |  | (

 

   
 

 

 
) 

On: 

  és la capacitat del canal implantat. 

    és el potencial entre el canal i el substrat. 

VTD és la tensió llindar de drenador. 

 

Si es considera que Cox és molt semblant a C, i que   |  | s’aproxima a    , en 

simplificar l’expressió es produeix una disminució de la  dependència tèrmica del 

transistor. La problemàtica d’aquest disseny, és que obliga a dissenyar un circuit que 

ha de proporcionar una tensió de referència que sigui proporcional a la diferència de 

les tensions de polarització. Per altra banda, obliga a fer servir transistors no suportats 

per les llibreries estàndard de la tecnologia AMS 0,35µm. 

Tot i això, un primer circuit convencional de referència en voltatge es pot obtenir 

utilitzant la diferència de la tensió de porta a sortidor entre dos transistors MOS (figura 

5.4) en una estructura basada en mirall de corrent.   

Eq. 5.2.1

Eq. 5.2.2 
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Figura 5.4:Circuit simplificat de referència de voltatge. 

L’anàlisi parteix del supòsit que els dos transistors es troben en la regió de 

saturació, de manera que s’agafa la característica I-V d’un transistor MOS (equació 

5.2.3): 

   
 

 
    

 

 
                    

No tenint en compte l’efecte de modulació de llargada de canal (    es té que 

la tensió de sortida VREF ve donada per 5.2.4 

                         (√
 

  
 √

 

  
)√       

en la que K1 i K2inclouen els paràmetres tecnològics i els factors de forma dels 

transistors. 

En contra d’aquest mecanisme d’obtenció del voltatge de referència a partir de la 

diferència 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 supressió perfecta de la 

dependència de la tensió de referència amb la temperatura.  

Una solució consisteix en introduir un (petit)corrent de polarització de manera que 

el coeficient de temperatura del circuit de referència en voltatge quedi controlat per 

les tensions llindars dels transistors MOS. Amb aquesta aproximació, la tensió de 

referència de sortida és equivalent a la diferència de tensions llindars dels dos 

transistors MOS. De totes maneres, per a emprar aquest circuit com a circuit de 

referència en voltatge, a més cal: 

 Introduir processos de fabricació addicionals per poder fabricar transistors 

MOS amb diferents tensions llindars que generin una tensió de referència 

diferent a 0 volts. Una tècnica usual consisteix en fer servir transistors de la 

Eq. 5.2.3 

Eq. 5.2.4 
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mateixa tecnologia, però desenvolupats per a diferents tensions 

d’alimentació (MOS alimentats a 3.3V i MOS alimentats a 5V). 

 Tenir un procés tecnològic estabilitzat que minimitzi les diferències entre 

els coeficients de temperatura dels dos transistors. El coeficient de 

temperatura està afectat per la seva dependència amb la mobilitat que, tot 

i no quedar totalment cancel·lada, si que està força atenuada pel fet de fer 

servir un corrent de polarització baixa. 

K.N. Leung [6] proposa un disseny basat en aquesta proposta. Com mostra la figura 

5.5, es fan servir resistències configurades com a divisor de tensió. 

M1

M2

Vdd

R2

R1

IRef

 
Figura 5.5:Circuit simplificat de generació de voltatge. 

En aquest cas IREF és un corrent de tipus PTAT (Proportional to Absolute 

Temperature).  Fent servir l’equació 5.2.3 s’obté que el voltatge de referència ve donat 

per l’expressió 5.2.5. 

         (  
  

  
)  |    |  

L’avantatge d’aquesta proposta és que es pot fer servir el procés estàndard CMOS 

en el disseny.Les dues tensions porta-font diferencials i ponderades s’obtenen a través 

de les resistències R1 i R2. La raó de proporcionalitat de les resistències s’escull 

adequadament [13] per tal de compensar la dependència en temperatura de la tensió 

llindar del transistor. 

Eq. 5.2.5 
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També s’escull de manera adequada la raó de proporcionalitat de les llargades del 

canal dels dos transistors per poder compensar la dependència amb la temperatura 

deguda a la mobilitat. 

Tot i això, la dependència amb la temperatura de la tensió 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 referència. Emprant 

aquesta aproximació s’aconsegueix un coeficient de 36,9 ppm/ºC, amb una tensió 

d’alimentació mínima de 1,4V[6]. 

 

 

5.2 Circuit de referència en voltatge simple 

Presentats els fonaments  de disseny de circuits de referència en voltatge, es 

procedeix a fer un primer disseny basat en [11]. El circuit de referència 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 teòrics 

Es parteix d’una font de corrent constant IREF, i es descarta la modulació de la 

llargada de canal. Els corrents I1 i I2es poden considerar constants. 

Amb aquesta suposició s’agafa com a primer circuit el model  de lafigura 5.6. 

 

IRef

MRef

M1 M2

I1

I2 (Iout)

Vdd

 
Figura 5.6: Mirall de corrent fent servir una font de corrent ideal. 
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Pel càlcul del corrent de sortida, es pot fer l’analogia que IREF correspon al corrent 

que passaria si es connectés una resistència (anomenada R1) entre VDD i MREF. El 

corrent que en resulta, equació 5.3.1, mostra que té una (certa) dependència amb la 

variació de VDD. 

    
    

   
 

     

 
 
 

 
   

 
 

 
     

 

Per a una resposta més independent de la tensió d’alimentació, s’ha de fer un 

balanceig dels corrents, fent que la font de referència IREF depengui del corrent de 

sortida o, fins i tot, que IREF siguiuna rèplica exacta de IOUT. Així, de la figura 5.7 s’obté 

que el corrent de sortida ve donat per IOUT=K*IREF(on K és la raó de proporcionalitat 

de les dimensions dels transistors de les dues branques).  

Es dóna per suposat que els transistors PMOS tenen les mateixes dimensions 

entre ells, així com els NMOS. També s’ha  menyspreat l’efecte de modulació de 

llargada de canal. Per altra banda K és un factor de proporcionalitat entre la branca de 

l’esquerra i la branca de la dreta. 

Donat que els transistors M3 i MREF, que estan configurats en mode díode 

conductiu (mode resistiu), s’alimenten de les fonts de corrent, es pot dir que  IOUT i IREF 

són relativament independents de la tensió d’alimentació VDD. 

Per garantir un corrent inicial, s’introdueix la resistència Rs, que força que el 

corrent de sortida decreixi. 

M4 KM3

MRef KM2

Vdd

Rs

Iout
IRef

 
Figura 5.7: Circuit de corrent referenciat. 

 

Eq. 5.3.1 
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Donat que IREF i IOUT han de ser idèntiques (ja que les dimensions dels transistors 

ho són), es pot definir el corrent de sortida d’acord amb l’equació 5.3.2. D’aquesta 

manera,  la font de corrent esdevé independent de la tensió d’alimentació. 

     
   

         
   

 

√ 
   

Tot seguit, per simplicar el càlcul, esmensyprea l’efecte de modulació de llargada 

de canal, i s’estima la variació d’IOUT, respecte a variacions petites de VDD. Es simplifica 

el circuit de la següent manera (figura 5.8): 

 
Figura 5.8: Circuit per l’anàlisi de IOUT considerant variacions petites de VDD. 

En el circuit anterior es té en compte que: 

      ||
 

   
           ||

 

   
 

Amb aquesta simplificació es calcula el guany de VDD sobre IOUT. 

La tensió VGS de petit senyal del transsitor M4 equival a –IOUT·R3i el corrent a través 

de rO4 és: 

     
      

   
 

Així podem arribar a la següent relació: 

      

   
           

  

  
 

 

Si es considera la mateixa transconductància en M2 i RS,  s’obté que 

    
    

  
 

Eq. 5.3.2 

Eq.5.3.3 

Eq.5.3.4 

Eq.5.3.5 

Eq.5.3.6 
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D’on s’obté l’equació 5.3.7 

    

   
 

              

   
 

 

        
 

 

Introduint Gm2 (equació 5.3.8), es té que la transconducància del transistor M2, ve 

donada per: 

     
      

                      
 

 

Circuit d’arrencada. 

Les fonts de referència en tensió polaritza despoden presentar una degeneració 

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 

que en el circuit el corrent pot circular en un bucle de forma permanent. Donat que 

aquesta situació no es pot predir, el circuit pot quedar bloquejat, tant en aquest estat, 

com en estat de conducció normal. 

El circuit necessita, per tant, d’una etapa d’arrencada o start-up (figura 5.9). 

Aquesta etapa està formada pel transistor MStart configurat en mode díode. Quan el 

circuit engegui, aquest transistor fa circular un corrent de M3 cap a MREF fins a terra, 

forçant un corrent d’arranc que garantitza un corrent inicial d’acord amb l’equació 

5.3.2. D’aquesta manera, M2 i M4 també passaran a l’estat de conducció garantitzant 

que el circuits’estabilitzi, sempre que es compleixi que la suma de les tensions llindars 

de MREF, Mstart i M3 sigui més petita que VDD. 

M4 M3

MRef M2

Vdd

Rs

Iout
Mstart

 
Figura 5.9:Circuit de referència amb start-up. 

Eq.5.3.7 

Eq.5.3.8 
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L’etapa d’arrencada garanteix un correcte funcionament del circuit en l’inici. Però 

ho fa a costa del consum del circuit que generar l’arrancada més el corrent que força 

RS [12]. 

Quan no es consideren els efectes tèrmics, es pot simplificar l’equació de sortida 

del circuit de referència en voltatge a l’expressió 5.3.9. 

 

soutTH
Moxn

out
f RIV

LWC
IV *

)/(
*2

2
2

Re 


 

Arribats a aquest punt el circuit encara mostra dependències amb l’alimentació 

donat que s’ha menyspreat l’efecte de la modulació de la llargada de canal. Per 

minimitzar aquest efecte, en la integració del circuit s’han fet servir transistors de 

canal llarg.  

Apart d’aquestes consideracions, la integració d’aquest primer circuit va mostrar 

tenir una sèrie de mancances que es van  millorant en els models posteriors: 

 El circuit encara té consum elevat. 

 Depèn, en un factor massa important, de la temperatura. De fet no es va 

introduir cap tècnica compensatòria. 

 La tensió de sortida es considera elevada per  polaritzar de forma correcta 

etapes posteriors. A més, la tensió d’alimentació mínima, que també es 

considera massa elevada, no permet utilitzar el circuit en entorns de baix 

consum. 

 

5.3.2 Resultats Experimentals 

El circuit de referència en voltatge proposat ha estat implementat fent servir la 

tecnologia CMOS AMS 0,35µm. La figura 5.10a correspon a una fotografia feta amb el 

microscopi òptic on es mostra el disseny del circuit de referència de voltatge introduït 

en el primer ASIC ROIC que s’ha fabricat per a aquesta aplicació.  

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 

l’eina Layout XL de Cadence. El disseny total del circuit de referència en voltatge té una 

àrea final de 0,013mm2 (28,15µm* 47,35µm). 

9

Eq. 5.3.9 
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Figura 5.10: Layout i  fotografia del circuit de referència en voltatge. 

El consum total del circuit de referència en voltatge és de 122µA per a una tensió 

d’alimentació de 3.3V. Es considera força elevat per aquest tipus de circuit de 

referència en tensió. El corrent que passa per la resistència externa i la incorporació 

del circuit d’arrencada són responsables de bona part d’aquest excés en consum. 

Les mesures fetes sobre el circuit, mostren una tensió de referència en voltatge de 

1.071V (a 3.5V), amb una variació de ±141mV de la tensió de referència per a un 

escombrat de VDD entre 2.5V  i 3.5V.  

Tot i no tractar-se d’un aïllament excel·lent,  el percentatge d’immunitat a la 

variació de VDD que, per altra banda, serà força útil per compensar la variació de VDD 

aconseguit és important. 

La figura 5.11 mostra la resposta de sortida del  circuit de referència en voltatge. 

S’observa que els valors experimentals, en vermell, són molt semblants als valors 

simulats, en verd. En blau es representa la tensió d’alimentació.  

La figura també mostra una dependència important del valor de sortida del circuit 

amb la variació de la tensió d’alimentació. El circuit que es proposa en l’apartat 5.5 

corregeix aquesta dependència. 
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Figura 5.11:Tensió de sortida mesurada (en vermell)i simulada(en verd), comparada amb VDD. 

La figura 5.12 mostra el PSRR del BGR en qüestió. Es considera que el valor 

obtingut és força acceptable donada la simplicitat d’aquest model de circuit de 

referència en voltatge. 

 

 

Figura 5.12: PSRR per al una temperatura de 24ºC i una VDDde 2v. 

 

La figura 5.13 mostra la resposta de la variació de VREF en funció de la temperatura 

i de la tensió d’alimentació VDD.  La dependència que mostra el  circuit respecte a 

aquests dos paràmetres és deguda, en bona mesura, a la dependència que hi ha amb 

la modulació de la llargada de canal i a la no incorporació de  cap sistema de 

compensació en temperatura. 
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Figura 5.13: Tensió de sortida per a diferents VDDi diferents temperatures de funcionament. 

Partint d’aquest model elemental, i de cara a proposar diferents millores sobre 

aquest circuit, es tenen presents les següents mancances: 

 Encara no s’ha considerat l’efecte de cos o Body Effect. 

 I que el circuit encara no implementa cap compensació en temperatura. 

 

5.4 Circuit de referència en voltatge compensat 

El circuit de referència en voltatge simple mostra unes prestacions encara poc 

òptimes. Per a ser emprat en circuits d’adquisició de senyal d’altes prestacions cal tenir 

en compte i millorar els següents paràmetres: 

 El consum. 

 La dependència a variacions de la temperatura. 

 Poder alimentar el circuit amb tensions d’alimentació baixes. 

 Cal millorar el PSRR. 

 S’han d’eliminar els components externs (com la resistència RS). 

Aquest apartat presenta un nou circuit de referència en voltatge  integrat en 

tecnologia CMOS AMS 0,35µm, que elimina els elements externs, i que presenta un 

bon coeficient de temperatura, donat que se suprimeix la dependència en 

temperatura deguda a la mobilitat i es compensa la seva dependència 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 Descripció del circuit 

La figura 5.14 presenta un nou circuit que millora les prestacions del bandgap. Està 

basat en la diferència de les tensions porta-font d’una parella de transistors NMOS 

balancejats. L’objectiu principal és obtenir una bona cancel·lació de la dependència 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 l’apartat 5.3, 

presenta l’avantatge que no necessita cap resistència externa ni interna. Aquest fet es 

tradueix en una  reducció d’àrea i una reducció del consum global molt significatius. 

Tenint present que el principi de funcionament és semblant al circuit anterior, i 

assumint que els transistors de la càrrega activa treballen en la zona de saturació, es 

troba que la tensió de sortida  ve donada per 5.4.1. 
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Figura 5.14: Evolució del circuit de referència en voltatge. 

S’observa que la dependència en temperatura del circuit de referència en 

voltatge és funció de la tensió llindar i de la mobilitat del corrent de polarització. Donat 

queK7 i K8 són proporcionals a la mobilitat dels electrons, un corrent de polarització 

Eq.5.4.1 
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proporcional a aquesta mobilitat permetria eliminar la dependència en temperatura 

deguda a aquesta mobilitat de la tensió de sortida del BGR. Una vegada suprimida la 

dependència en temperatura deguda a la mobilitat, es necessita que el corrent de 

polarització tingui una dependència quadràtica amb la temperatura per tal de 

compensar la dependència en temperatura de la tensió llindar (VTH). 

Respecte al BGR de l’apartat 5.3, s’ha modificat el circuit de càrrega que es fa 

servir per tal de generar una nova tensió de referència de sortida. Aquest circuit de 

càrrega consisteix en dos transistors NMOS polaritzats per emmirallament del corrent 

I0 i divisor actiu de voltatge format per M9 i M10 (figura 5.14). Els transistors de l’etapa 

de càrrega estan polaritzats en la zona de saturació. La tensió de sortida queda 

descrita d’acord amb l’equació 5.4.2. 
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Tenint en compte que M7 i M8 estan en saturació, partint de l’equació (5.2.3) 

s’obté l’equació 5.4.3. 
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La tensió de VGS7 és idèntica a VGS8 però amb la seva K. 

Partint de (5.4.3) es pot reescriure (5.4.2) en la forma de (5.4.4): 
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Considerant que la variació d’Io és linealment dependent de la mobilitat, i que les K 

també són linealment dependents de la mobilitat, la tensió de sortida del circuit de 

referència en voltatge i el seu coeficient de temperatura esdevenen independents de 

la mobilitat dels electrons. 

Per garantir una correcta compensació en temperatura és necessari que la majoria 

del corrent de polarització Io circuli per la parella de transistors M7 i M8 enlloc de per 

M9 i M10. S’aconsegueix fent que el corrent que passa per M8 sigui molt més gran que 

el que passa per M10. S’ha de complir la relació 5.4.5: 

 

Eq.5.4.2 

Eq.5.4.3 

Eq.5.4.4 
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Aquest divisor de tensió actiu permet la reducció de l’àrea total del circuit i i del 

corrent de polarització, així com el consum final, fet que el corrent de polarització 

flueixi casi exclusivament per la parella M7-M8. 

 

5.4.2 Compensació en temperatura 

En el circuit de generació 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 dinàmic més gran. Amb dimensions suficientment grans, 

s’aconsegueix també reduir l’efecte de modulació  longitud de canal  dels transistors 

M6 i M5, que fan d’acoblament entre els corrents de les dues branques.  

Els transistors M1 i M2 es polaritzen en la regió sub-llindar mentre que M3 i M4 

estan polaritzats en la regió de saturació. Aquest comportament s’aconsegueix 

escollint amb cura el corrent de polarització, fent que la tensió porta-sortidor dels 

transistors M3 i M4 sigui més gran que la tensió porta-sortidor dels transistors M1 i M2.  

Donat que els transistors tenen el mateix corrent de drenador, el factor de forma 

de M1 i M2 ha de ser més gran que el de M3 i M4. 

La funció característica V-I d’un transistor en la regió sub-llindar ve donada per 

5.4.7, on VTH representa la tensió llindar: 

   
 

 
       

  

 
   (

       

   
) *     ( 

   

  
)+ 

La tensió de porta de M1 i M2 (5.4.8) es troba seguint el camí del corrent de porta a 

terra a través de M2 i M4. Per M1 i M3es compleix el mateix. Igualant les dues 

expressions es troba 5.4.8: 

                    

Si es fa servir l’equació 5.1.4 per extraure VGS i se substitueixen 5.4.8, en el cas que 

la tensió de drenador a sortidor sigui més gran que la VT, i considerant que el corrent 

de les dues branques és exactament igual, s’obté: 

 

Eq.5.4.5 

Eq.5.4.6 

Eq. 5.4.7 

8

Eq. 5.4.8 
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Considerant que VTH3 i VTH4 són iguals, que la tensió de sobrecarrega (overdrive 

voltatge) de M3 i M4 és molt petita (fent que la VGS3 i VGS4 difereixin en una diferència 

de potencial molt petita, de pocs milivolts) i que les tensions llindars de M1 i 

M2s’incrementin per pràcticament la mateixa diferència de potencial com a 

conseqüència de l’efecte cos, es pot considerar que VTH1 i VTH2 són iguals. Aïllant 

aleshores I0 de l’expressió s’obté 5.4.10. 
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A on es té que N = (K3/K4)1/2. Es pot observar que el corrent de sortida és 

linealment dependent de la mobilitat ( a través de K4) i amb una dependència 

quadràtica de la temperatura a través de VT. Com s’ha introduït, treballant amb aquest 

corrent es realitzarà la compensació tèrmica que cancel·larà la dependència en 

temperatura deguda a la mobilitat.  

Partint doncs d’aquesta expressió d’I0 (equació 5.4.10), que és el corrent de 

drenador de M7 i M8 (figura 5.14), i considerant que es compleix la condició de 

l’equació 5.4.5, emprant l’equació 5.4.3 s’obté que les tensions de porta a font de M7 i 

M8 vénen donades per 5.4.11. 
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a on s’ha introduït l’expressió 5.4.12 amb l’objectiu de simplificar l’equació.  
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De 5.4.2 i 5.4.11 es pot obtenir l’equació 5.4.13 per a la tensió de sortida del 

circuit de referència en voltatge: 
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Per a simplificar els càlculs, s’aproxima que la tensió llindar d’un transistor NMOS 

decreix linealment amb la temperatura, de manera que es pot expressar d’acord a 

5.4.14. Aquesta aproximació introdueix un error en termes de compensació de 

temperatura.  

9

Eq. 5.4.9 

Eq. 5.4.10 

Eq. 5.4.11 

Eq. 5.4.12 

Eq. 5.4.13 
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)()()( 010 TTKTVTV TTHTH 
 

On 

Kt1  és un coeficient de BSIM3v3 que modela la dependència en temperatura 

de la tensió llindar. 

T és la temperatura absoluta. 

T0és la temperatura absoluta a la que es calcula el coeficient Kt1. 

Tenint en compte 5.4.14 i diferenciant 5.4.13 respecte a la temperatura es troba la 

dependència en temperatura de la sortida del circuit de referència en voltatge: 
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Per a obtenir la condició d’immunitat a la variació de temperatura cal igualar a 0 

l’expressió anterior. S’obté que la relació que han de complir els transistors és: 
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Amb aquesta relació de transistors i aplicant del model de dependència lineal de la 

temperatura amb la tensió llindar del transistor (equació 5.4.14) el circuit esdevé 

independent respecte a les variacions de temperatura.  

 

5.4.3 Efecte de la modulació de la llargada del canal 

En el càlcul d’ I0(equació 5.4.10) no s’ha tingut en compte l’efecte de la modulació 

de la llargada de canal. Per considerar-lo s’ha d’agafar la característica V-I del 

transistor MOS en la regió de saturació, tot considerant una diferent de 0. 

Si es considera que els transistors M1 i M2 treballen en la regió sub-llindar, el 

corrent de drenador depèn exponencialment de la tensió de drenador-font. Donat que 

aquesta tensió sol ser més gran (en un factor de 3 a 4) respecte a la tensió llindar, 

aleshores l’efecte de la modulació de la llargada de canal es pot menystenir. Pels 

transistors M3 i M4, s’empra l’expressió de la tensió llindar donada en 5.2.1.  

Realitzant el mateix procediment que s’ha fet servir per calcular I0 en 5.4.10, es 

troba que: 

Eq. 5.4.14 

Eq. 5.4.15 

Eq. 5.4.16 
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Dimensionant la llargada de canal dels transistors M3 i M4 suficientment gran, es 

pot suposar que 3DSV <<1 i que 4DSV <<1. 

Com que el corrent I0 té una contribució directa en el consum final del circuit de 

referència de voltatge, convé minimitzar-lo al màxim.  Per això cal fer gran el factor N. 

Aleshores considerant  que  VDS4=VGS4> VDS3, que 3DSV <<1 i 4DSV <<1, i emprant les 

expressions 5.4.2 i 5.4.3, es pot reescriure la tensió de referència en voltatge com: 

400 2
)( GSTHREFREFREF VVVVV 

  

Aquí la VREF0 és la tensió de referència per a 0  que s’ha obtingut directament 

de l’equació 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 VGS4 

és molt propera a la tensió llindar.  Aleshores, per assegurar un rang dinàmic gran, 

s’obté a què el coeficient de temperatura ha de complir 5.4.19: 
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Finalment, imposant que VVV REFTH 9,02 0  és podrà aconseguir una correcta 

eliminació de l’efecte de modulació de la llargada canal per a un determinat coeficient 

de temperatura.  

 

5.4.4 Consideració sobre l’efecte cos 

L’efecte cos en l’etapa generadora de corrent, es pot menystenir perquè els 

transistors M3 i M4 tenen el terminal de font a terra. Per altra banda les tensions font–

substrat  dels transistors M1 i M2 són molt semblants una de l’altra, donat que són 

idèntiques a les tensions de porta a font del transistor M3 i M4.  Com que, a més, són 

properes a les de la tensió llindar, s’aconsegueix un rang dinàmic gran. 

Així doncs, l’efecte cos és igual per M1 i M2i, per tant,  en el càlcul d’ I0 no hi té cap 

efecte donat que les dues tensions llindars estan restades.  

  

Eq. 5.4.17 

Eq. 5.4.18 

Eq. 5.4.19 
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Per calcular la contribució a l’efecte cos dels transistors M7 i M9, es parteix de la 

dependència que té la tensió llindar amb el substrat, i que ve donada per l’equació 

5.4.20. 
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On: 

 VTH0 es VTH quan es compleix VBS=0. 

 ΦS és el potencial de superfície del transistor. 

 VBS és la tensió del substrat a la font. 

Aleshores s’obté que la sortida de referència en voltatge ve donada per 5.4.21: 
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Fent servir 5.4.20 per definir VTH7 i VTH9, i complint la condició definida a l’equació 

5.4.16 respecte al factor de forma dels transistors, es troba que el coeficient de 

temperatura ve donat per: 
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Es veu així que la relació que s’ha de complir per optimitzar la dependència del 

coeficient de temperatura de l’efecte cos és fent VBS9 = VBS7.  

Gràcies a la compensació de la dependència en temperatura de la mobilitat i dels 

efectes de segon ordre, el coeficient de temperatura d’aquest circuit de referència en 

voltatge s’ha reduït en 89% respecte als disseny del capítol 5.3. També és inferior 

respecte als que es troben referenciats en la bibliografia, i que utilitzen com a principi 

de funcionament la diferència entre les tensions porta-font de dos transistors 

[21],[14].  

 

5.5. Circuit de referència sense dependència en 

temperatura 

Tot i les importants millores introduïdes en el segon model encara s’observa que: 

 La tensió d’alimentació mínima està limitada a 1.5V. En circuits de baix consum 

és convenient rebaixar-la fins a prop d’un volt. 

Eq. 5.4.20 

Eq. 5.4.21 

Eq. 5.4.22 
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 Cal millorar encara més la dependència del circuit respecte a la temperatura i 

el PSRR.  

El circuit que és planteja a continuació és la base del disseny que s’ha integrat en 

el circuit de conversió freqüència la l’ASIC ROIC 2.0. El canvis que s’introdueixen són: 

 Es millora significativament la dependència del circuit respecte a la 

temperatura gràcies a la supressió de la seva dependència deguda a efectes 

de mobilitat i altres efectes de segon ordre. 

 El circuit rebaixa la tensió de treball a una  tensió d’alimentació propera als 

0,9 V.  

5.5.1 Descripció del circuit 

El circuit proposat en la figura 5.15 constitueix el nucli del circuit de BGR final.  Està 

basat en els mateixos principis que el circuit de referència en voltatge de l’apartat 5.4.  

 
Figura 5.15: Circuit de referència en voltatge. 

En primer lloc es considera que en l’etapa de càrrega activa tots els transistors 

treballen en la regió de saturació. S’obté que l’equació de la tensió de referència de 

sortida ve governada per l’expressió 5.5.1, en la que I0 correspon al corrent de 

polarització del transistor M14. 
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D’acord amb aquesta expressió, el coeficient de temperatura de la tensió de 

sortida depèn de la dependència en temperatura de la tensió llindar, de la 

dependència en temperatura de la mobilitat i del corrent de referència.  

Donat que K14 és proporcional a la mobilitat, un corrent de polarització 

proporcional a la mobilitat permet la supressió complerta de la dependència amb la 

temperatura deguda a la mobilitat de l’etapa de sortida del BGR. 

Eliminada la dependència amb la temperatura deguda a la mobilitat, per 

compensar la dependència en temperatura de la tensió llindar, aplicant l’equació 5.5.1, 

cal que el corrent de polarització tingui una dependència quadràtica amb la 

temperatura . Així doncs es necessita que 2

0 )( TTI   

Aquest requeriment s’ha aconseguit dissenyant un circuit de generació de corrent, 

que està format pels transistors M5 fins al M11. Aquest circuit també és  immune a les 

variacions de VDD. A aquest circuit se li connecta el transistor  M14 configurat en mode 

díode. Per tant, la dependència en temperatura d’I0 es compensa amb la dependència 

en temperatura de la tensió porta-font del díode M14, generant una tensió de 

referència VREF compensada en temperatura.  

 

5.5.2 Circuit de generació de corrent 

El nucli del generador de corrent el formen els transistors M5, M6, M9  i M11, que 

són els que determinen el valor del corrent de polarització I0. Els transistors M4 i M8 

imposen un corrent idèntic, anomenat I1, a M5 i M9. Per la seva part, els transistors M7 i 

M10 imposen el mateix corrent idèntic I0als transistors M6 i M11.  

Com s’ha comentat en l’apartat 5.4, una tècnica per generar una tensió de 

referència independent de la temperatura  consisteix en fer servir un (petit) corrent de 

polarització que controli el coeficient de temperatura del circuit de referència en 

voltatge a través de les tensions llindars dels transistors MOS. Fent aquesta 

aproximació es pot dir que la tensió de referència de sortida és equivalent a la 

diferència de tensions llindars  dels dos transistors MOS. 

Per fer-ho, caldran processos de fabricació addicionals per poder fabricar 

transistors MOS amb diferents tensions llindars i no generar, d’aquesta manera, una 

tensió de referència de nul·la. En particular es faran servir transistors de la mateixa 

tecnologia però desenvolupats per a diferents tensions d’alimentació (MOS alimentats 

a 3.3V i MOS alimentats a 5V). 
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Així, els transistors M5 i M9 són transistors dissenyats per ser alimentats a 5 V i a 

una tensió 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 -0,75 V pels transistors NMOS i  PMOS, respectivament. 

Les dues tensions llindars diferents permeten polaritzar els transistors M5 i M9 per 

a treballar en la regió sub-llindar mentre que, al mateix temps, es permet que els 

transistors M6 i M11 treballin en la regió de saturació .Aquest comportament es pot 

assolir fixant les tensions de porta a font dels transistors M5, M6 i M9 i M11 amb valors 

de tensió que van des dels 0,45 V fins als 0,7 V. Es recorda que les característiques I-V 

dels transistors MOS que operen en les regions sub-llindar i de saturació 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 M5 i M6 (també 

en M9 i M11) són idèntiques.  

Aleshores, i amb aquestes assumpcions, es té que: 

 Els transistors M5 i M9 estan polaritzats en la regió sub-llindar amb un corrent 

I1. 

 M6 i M11 estan polaritzats en la regió de saturació amb un corrent I0. 

 No es considera l’efecte de la modulació de la llargada canal, per emprar 

transistors suficientment grans. 

 El terme que està entre claudàtors en 5.4.7 té un valor unitari. 

 I, finalment, es força que VGS5 =VGS6 i VGS9 =VGS11. 

Aleshores s’obtenen les equacions 5.5.2 i 5.5.3: 

          (
    

      
   

)       √(
     

      
) 

          (
    

      
   

)        √(
      

       
) 

Donat que les fonts dels transistors NMOS estan connectades a massa, l’efecte cos 

no hi intervé. Com a conseqüència, VTH5 =VTH9 i VTH6 =VTH11. Aleshores, restant les dues 

equacions (5.5.2 i 5.5.3) entre si, es troba el corrent I0: 
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On es defineix N com: 

Eq. 5.5.2 

Eq. 5.5.3 

Eq. 5.5.4 
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  √
     

     
 

5.5.2 Circuit de càrrega activa 

El circuit de càrrega activa consisteix bàsicament en la utilització del transistor M14 

configurat en mode díode conductiu. El corrent I0 (5.5.4)  generat en l’etapa anterior és 

injectat en aquest transistor per generar una tensió de referència compensada en 

temperatura. Aquest transistor treballa en la regió de saturació. 

Partint de les equacions 5.1.4 i 5.5.4 es troba la tensió de sortida de referència 

(equació 5.5.6): 
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El circuit proposat genera la tensió de referència sense necessitat de fer servir cap 

resistència externa. Aquest és un canvi important respecte a altres circuits presentats 

en la literatura ([13], [14]) en els que hi són necessàries. Aquesta consideració guanya 

en  importància quan es vol dissenyar un circuit de referència 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 resistències 

externes grans en els BGR. 

Com a resum, aquest nou circuit ha permès reduir dràsticament l’àrea ocupada pel 

circuit integrat. Aquest aspecte s’explica amb més detall en l’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 referència de voltatge que es proposa té 

definits dos estats estables: 

 L’estat corresponent al corrent que controla el BGR. És el mode desitjat pel 

correcte funcionament del circuit. 

 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 l’apartat  5.3.1 (figura 5.9). El circuit d’arrencada està 

constituït pels transistors M1-M3 i té un funcionament similar al presentat en l’apartat 

5.3.1. Aquest circuit permet garantir i assegurar que l’únic estat possible en el circuit 

de referència en voltatge és el que permet generar el corrent definit en 5.5.4. 

 

Eq. 5.5.5 

Eq.5-5-6 
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5.5.3 Consideracions de disseny 

Analitzant el circuit de la figura 5.15, s’observa que els transistors  M5, M6, M9, M10 

i M14 estan configurats en mode díode. Per altra banda, quasi totes les variacions de 

tensió de la font d’alimentació repercuteixen sobre les tensions drenador-font dels 

transistors M8, M16 i M7 dels miralls de corrent i, per tant, també en les tensions 

drenador-font dels transistors M5 i M11. 

Així doncs, per minimitzar l’efecte de la modulació de la llargada de canal en els 

transistors afectats, serà necessari fer que les llargades dels canals dels transistors dels 

miralls de corrent, així com del transistor M11, siguin força grans.  

Una altra consideració a tenir en compte és que la tensió de drenador-font del 

transistor M5, que opera a la regió sub-llindar, ha de ser força més gran que la VT per 

minimitzar la dependència de VDS al corrent(definida a l’equació 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 mínim corrent I0 

acceptable i quin és el mínim consum del circuit de referència en voltatge. Aquests 

consums vénen establerts principalment pels transistors M6, M11 i M14que operen en la 

regió de saturació. Com que W11/L11>W6/L6, i com que VGS11> VTH11, es troba que el 

transistor M6 també estarà saturat (té el mateix corrent de drenador que el transistor 

M11). D’aquesta forma, per aconseguir que el corrent I0 sigui el menor possible, s’ha 

d’igualar VGS11 = VTH11 en  el transistor M11.  Així, els corrents mínims acceptables per I0 i 

per I1, vénen donats per les següents expressions: 
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Com es pot extraure de les equacions anteriors, per tal de garantir un corrent 

mínim per I0 i I1, s’han escollit valors petits de K9i K6.  

Per altra banda, per garantir la saturació del transistor M14amb I0min, cal fer que el 

valor de K14sigui més petit que el deK11. 

 

Eq. 5.5.7 

Eq. 5.5.8
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5.5.5 Estudi de la sensibilitat a variacions del procés tecnològic 

L’equació 5.5.6 mostra  que la tensió de sortida del circuit de referència en 

voltatge depèn dels paràmetres tecnològics. 

Si es considera que els errors d’aparellament de transistors (matching errors) 

estan minimitzats per disseny, la sensibilitat del circuit de referència en voltatge depèn 

bàsicament de la precisió de la tensió llindar del transistor M14 que, es recorda, està en 

configuració díode conductiu (mode resistiu). 

Així, per aconseguir una baixa sensibilitat a les variacions del procés tecnològic, tal 

i com és habitual en aquests tipus de circuits, s’han de minimitzar les variacions de la 

tensió llindar del transistor M14.  Donat que les variacions d’aquesta tensió llindar són 

inversament proporcionals a √  , convé que la llargada i amplada del canal d’aquest 

transistor sigui suficientment gran.  En qualsevol cas,és d’esperar que la desviació 

estàndard de la tensió de referència generada pel circuit proposat sigui major que en 

el cas d’un circuit BGR construït amb amplificadors operacionals ([13], [15]). 

Quan es comparen ambdós tipus de referències de voltatge es té que els BGR 

construïts amb amplificadors operacionals, tenen unes dimensions molt superiors al 

nostre disseny, ja que en el disseny d’un amplificador operacional hi intervé un 

número major de transistors i de capacitats. A més: 

 Tenen un consum molt superior perquè han de garantir un guany en llaç 

obert molt superior a la unitat. 

 Normalment necessiten integrar resistències, fet que encara els engrandeix 

més. 

Per altra part, el circuit de referència en voltatge que s’ha dissenyat: 

 És més simple conceptualment. 

 La seva construcció requereix 10 transistors per funcionar. 

 No necessita cap amplificador operacional ni cap resistència. 

 El consum del mateix és molt inferior, així com la mida en àrea del circuit 

integrat. 

5.5.6 Efecte de modulació de la llargada de canal. 

En els càlculs del corrent I0 de l’equació (5.5.4 i 5.5.5) no s’ha tingut en compte 

l’efecte de modulació llargada de canal. Per considerar-lo, s’ha de tenir en compte que 

inicialment els transistors M5 i M6 treballen en la regió sub-llindar. Així, el corrent de 

drenador d’aquests dos transistors depèn exponencialment de la seva tensió 

drenador-font. Si aquesta tensió és de 3 a 4 vegades més gran que la tensió tèrmica, 
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l’efecte de modulació de llargada del canal es pot menysprear. Considerant els  

transistors M9 i M11, es pot fer servir l’equació 5.1.4, i emprar pel càlcul el mateix 

procediment que a 5.5.4 i 5.5.5, fent que VGS5 =VGS6 i VGS9 =VGS11. Acte seguit es poden 

calcular les tensions de porta a font. Restant-les entre elles, s’obté el corrent de 

polarització: 
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Amb l’objectiu de simplificar l’equació, es considera nul l’efecte de modulació de 

la llargada de canal( 0 ). Es defineix així I0NOM com: 
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Tot seguit, en l’expressió 5.5.9 es considera el canal del transistor M11és 

suficientment llarg de manera que 11DSV <<1.  Expandint per Taylor i agafant els dos 

primers termes es té que:  

 
x

x
x

x
21

1
1

2
1

1
1

2 





 

Que aplicant-ho a l’expressió 5.5.9 queda: 
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I utilitzant 5.5.10 s’obté que: 
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Tot seguit es calcula la tensió de referència fent servir una altra vegada la simplificació 

de primer ordre de Taylor: 
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De les expressions 5.5.1 i de 5.5.15, s’obté: 
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Es pot escriure la tensió drenador font del transistor M11 com: 

Eq. 5.5.9 

Eq. 5.5.10 

Eq. 5.5.11 

Eq. 5.5.12 

Eq.5.5.13   

Eq.5.5.14   

Eq. 5.5.15 



P l a n a   | 181 

 

Capítol 5: Referència en voltatge en circuits MOS: disseny d’un Bandgap   

1011 GSDDDS VVV   

Partint de la tensió de referència descrita a 5.5.6 amb 0 i fent servir altra 

vegada Taylor per aproximar en primer ordre 
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es pot descriure VDS11 com: 
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A on thpV és la tensió llindar dels transistors PMOS. 

5.5.7 Compensació en temperatura 

Per trobar l’equació 5.4.14 de l’apartat 5.4.2, s’ha considerat que la tensió 

llindar d’un transistor NMOS decreix linealment amb la temperatura. Si es té en 

compte aquesta aproximació, i es diferencia l’equació 5.5.6 respecte a la 

temperatura, s’obté l’equació 5.5.19: 
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Aquesta equació mostra una perfecta supressió de la dependència en 

temperatura deguda a la mobilitat ja que el coeficient de temperatura és 

independent de la mobilitat dels portadors.  

S’obté així un comportament millor del circuit en quant a la dependència 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 referència estipulada. 

Agafant l’equació 5.5.19, i igualant a zero per eliminar la dependència del 

circuit amb la temperatura, s’obté la relació de forma dels transistors, equació 

5.5.20. 
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Eq. 5.5.16 

Eq. 5.5.17 

Eq. 5.5.18 

Eq. 5.5.19 

Eq. 5.5.20 
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Una vegada satisfeta l’equació 5.5.20, es minimitza la dependència del circuit 

respecte a variacions de la temperatura. Cal recordar que s’ha partit de  

l’aproximació de disminució lineal de la tensió llindar amb la temperatura (equació 

5.4.14). 

La condició 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 dependència tèrmica, i s’introdueix 

l’equació 5.5.18 en l’equació 5.5.15, s’obté el coeficient de temperatura de la 

tensió de sortida del circuit de referència en voltatge: 




































10

1410

1014
140 2)(

1 TH
tn

tp
THREFDD

tnREF V
K
K

LW
LWVVV

N
K

T
V 

 

On tpK és el coeficient de temperatura de la tensió llindar dels transistors PMOS. 

Aleshores, per aconseguir que la dependència en temperatura sigui zero cal 

complir la condició 5.5.22: 
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5.5.8 Efecte cos 

Donat que els terminals del substrat dels transistors NMOS estan connectats a 

massa i els terminals del substrat dels transistors PMOS estan connectats a VDD, el 

circuit de referència en voltatge no té  efecte substrat. 

 

5.5.9 Resum 

En aquest apartat 5.5 s’ha introduït un circuit BRG que millora la dependència en 

temperatura  i  el consum, respecte al model inicial integrat a l’ASIC 1.0. Aquest 

disseny no ha estat integrat a cap ASIC. Però tots els resultats que s’han obtingut, 

constitueixen la base de disseny del circuit de referència que es presenta en el següent 

apartat. 

 

Eq. 5.5.21 

Eq. 5.5.22 
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5.6 Circuit de referència adaptatiu de baix consum, 

compensat en temperatura i en tensió d’alimentació. 

Introduïts els aspectes teòrics en l’apartat 5.4, a continuació es presenta el disseny 

realitzat d’un BGR de molt baix consum, que elimina la dependència en temperatura, i 

amb un bon comportament respecte a les variacions de VDD. A més, aquest circuit 

permet compensar les variacions de la tensió d’alimentació que poden afectar 

significativament a l’etapa de conversió freqüencial posterior. 

Per altra banda aquest BGR està dissenyat de manera que permet treballar amb 

una tensió d’alimentació propera a la tensió 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 introduïts en el BRG per tal d’aconseguir millors 

prestacions en: 

 Consum. 

 Dependència en temperatura. 

 Dependència en VDD. 

 PSRR. 

 Tensió mínima de funcionament. 

 Compensació de l’etapa posterior (CtoF) 

5.6.1 Descripció del circuit 

La figura 5.16 mostra el disseny del BGR final. Es basa en els mateixos principis que 

el circuit de referència en voltatge dels dos apartat anteriors. 

Si s’assumeix que els transistors de l’etapa de càrrega activa estan tots treballant 

en la zona de saturació, la tensió de sortida del circuit de referència en voltatge ve 

donada per l’expressió 5.6.1. 
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Figura 5.16: Circuit de referència en voltatge de l’ASIC ROIC 2.0. 
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Com s’ha introduït en els apartats anteriors, K14 i K15 són proporcionals a la 

mobilitat dels electrons. Per tant, un mecanisme de supressió de la dependència en 

temperatura deguda a la mobilitat, passa per subministrar  un corrent de polarització 

amb dependència quadràtica respecte a la mobilitat ja que així es compensa la 

dependència en temperatura de la tensió llindar (VTH). 

D’acord amb la figura 5.16,  el circuit de càrrega utilitzat està format per un 

divisor de tensió actiu que consta de dos transistors, M12 i M13, ambdós polaritzats en 

la zona de saturació. La tensió de sortida queda descrita per l’equació 5.6.2. 
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Com s’ha comentat anteriorment,  M12 i M13 estan saturats, fet que permet 

expressar la tensió porta-font com a:  

THGS V
K

IoV 
15

15
2

 

D’on queda que: 

Eq. 5.6.1 

Eq. 5.6.2 

Eq. 5.6.3
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Si es vol garantir una correcta compensació en temperatura caldrà que la major 

part del corrent IO circuli per la parella de transistors M14 i M15, forçant que el corrent 

que passa per M15 sigui molt més gran que el que passa per M13. Per tant, el factor de 

forma del transistor M15ha de ser molt més gran que el factor de forma del transistor 

M13. 

   213
132

15
15

22 THGSTHGS VVkVVk
  

Finalment cal recordar que, com en el segon model presentat, el corrent I0 ve 

expressat per l’equació 5.6.6: 
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5.6.2  Rang dinàmic 

El rang dinàmic màxim ve donat per la diferència de tensió existent entre la tensió 

d’alimentació mínima i la màxima que garanteixi el correcte funcionament del circuit 

de referència en voltatge. 

La tensió d’alimentació màxima ve limitada per la tecnologia que es fa servir  i està 

acotada per la màxima tensió drenador–font que suporten els transistors MOS 

desenvolupats amb aquesta tecnologia. Donat que la tensió màxima de drenador a 

font dels transistors MOS és de 3,3 V i que, per altra banda, la branca del disseny més 

crítica és la formada per la parella de transistors M9-M10es pot considerar que: 

       |        |              

La tensió mínima d’alimentació ve imposada pel circuit de generació de corrent. 

Així doncs s’ha d’assegurar que el transistor M4 treballa en la regió de saturació, que 

VGS4<VTH4 (es recorda que VTH4 = -0.75v) i que, per altra banda, el transistor M5 té una 

tensió drenador–font d’almenys 100mV de forma que la dependència amb VDS del 

corrent en M5 pot ser menyspreada. Així doncs s’ha de complir la següent equació: 

       |    |              9   

 

Eq. 5.6.4 

Eq. 5.6.5 

Eq. 5.6.6 

 

Eq. 5.6.7 

Eq. 5.6.8 
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5.6.3 Compensació en temperatura 

Si es parteix de l’expressió d’I0 donada per l’equació 5.6.6 (corresponent al corrent 

de drenador de M14 i M15) i considerant l’expressió 5.6.4 (que és la tensió de referència 

del circuit) s’obté que la tensió de referència és: 
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Si es diferencia l’expressió anterior respecte a la temperatura, i es considera que la 

tensió llindar decreix linealment amb la temperatura (d’acord amb l’expressió 5.4.14), 

s’obté l’equació 5.6.10. 
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Igualant a 0 l’equació anterior, es troba la condició que anul·la la dependència en 

temperatura del circuit: 
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De l’equació anterior s’aïllen els factors de forma dels transistors M13, M12, M9 i M5 

que satisfan la condició. 

 

5.6.4 Efecte de la modulació de la llargada del canal 

En l’anàlisi dels efectes de la modulació de la llargada del canal en el circuit BGR 

són vàlides totes les consideracions fetes a l’apartat  5.4.3, que tracta sobre els efectes 

de modulació de la llargada del canal  en la segona proposta de BGR. En aquest cas, i 

donat que es tracta del mateix circuit de càrrega, es poden fer servir les expressions 

5.4.18 i 5.4.19. 

Eq. 5.6.9 

Eq. 5.6.10 

Eq. 5.6.11 
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5.6.5 Raó de rebuig a la tensió d’alimentació (PSRR). 

Donat el baix consum del circuit dissenyat de referència el voltatge, el PSRR 

(Power Supply Rejection Ratio) o raó de rebuig a la tensió d’alimentació, esdevé crític.  

De fet, per a corrents de drenador molt petits la transconductància gm  esdevé 

molt petita, degradant considerablement el PSRR. 

Per millorar el PSRR, la resistència de drenador a font r0 dels transistors MOS ha de 

ser ajustada al valor més gran possible per permetre l’obtenció d’un gran guany gmr0. 

Així doncs podem partir dels següent supòsits: 

 Si es considera el cas del transistor MOS en la regió sub-llindar i donat VDS >> VT, 

en virtut de la dependència exponencial de la tensió drenador-font, la 

resistència drenador-font agafa un valor molt gran. 

 En el cas del transistor MOS en la regió de saturació, s’obté que dd Ir  . 

Treballant amb un transistor de canal llarg s’aconsegueix una resistència 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 freqüència. Aleshores, i a partir del  circuit equivalent  

s’obté que: 
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on gmi és la transconductància del transistor Mi i r07 és la resistència drenador – 

font del transistor M5. 

Per aconseguir una variació molt petita del corrent generat quan la tensió 

d’alimentació varia,el transistor M07 ha de ser suficientment llarg de canal i el terme 

entre parèntesis també ha de ser el més gran possible.  

 

Eq. 5.6.12 
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Figura 5.17: Circuit de referència en voltatge pel càlcul del PSRR en corrent continu. 

A partir del circuit anterior es té que la relació entre la tensió de sortida i la tensió 

d’alimentació i ve donat per: 
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En conseqüència, per aconseguir un PSRR petit, el canal del transistor M16 ha de 

ser lo suficientment llarg com per garantir una resistència de drenador a font el més 

gran possible. 

D’acord amb 5.6.12 i 5.6.13, el PSRR depèn tant dels valors de les 

transconductàncies, com de la relació 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 IOUT molt 

petites. 

Per a calcular el PSRR a alta freqüència, es pot fer servir el circuit de la figura 5.18. 

A alta freqüència, les resistències de drenador–font i els generadors de corrent 

controlats per tensió dels transistors MOS es poden no tenir presents i, d’aquesta 

forma, el circuit per l’anàlisi en petit senyal a alta freqüència pot quedar reduït a una 

xarxa de capacitats sèrie - paral·lel. 

Si es té en compte l’efecte Miller de la capacitat porta–drenador del transistor 

M16, 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’alimentació. En conseqüència, per 

a l’anàlisi en petit senyal a alta freqüència es pot dir que aquest transistor M16 està 

connectat a massa.  

Eq. 5.6.13 



P l a n a   | 189 

 

Capítol 5: Referència en voltatge en circuits MOS: disseny d’un Bandgap   

 
Figura 5.18: Circuit per al càlcul del PSRR alta freqüència. 

 

La figura 5.19 mostra el correspon circuit equivalent en capacitats per a altra 

freqüència. 

 
Figura 5.19: Circuit pel càlcul del PSRR a alta freqüència. Model capacitiu. 
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On CGDi, CGSi, CDSi són les capacitats de porta a drenador, de porta a font i de 

drenador a font del transistor Mi. 

Eq. 5.6.14 i Eq. 5.6.15 
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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 freqüència serà molt petit, com es veurà en la secció 

de resultats d’aquest capítol. 

5.6.6 Efecte cos 

L’efecte cos en l’etapa de generació de corrent, no es dóna ja que els terminals del 

substrat dels transistors NMOS estan connectats a massa i els terminals del substrat 

dels transistors PMOS estan connectats a VDD.  

L’efecte cos dels transistors del circuit de càrrega, en particular deM12, es modela 

a partir de la dependència  de la tensió llindar amb el substrat (equació 5.6.16). 

 sBSsTHTH VKVV  2210   

Si es consideren aquestes condicions, la sortida de referència en voltatge pot ser 

reescrita en la forma 5.6.17. 
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A partir de les expressions anteriors es troba que el coeficient de dependència 

amb la temperatura ve donat per l’equació 5.6.18. 
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5.6.7 Compensació del pendent de la tensió de referència 

Com s’ha introduït en el capítol 4, l’etapa d’atac en el convertidor freqüencial està 

formada per un oscil·lador de relaxació CMOS de baix consum.  

El corrent de càrrega d’aquest oscil·lador és controlat, en part, per la tensió de 

referència que genera el nostre circuit de referència en voltatge. Aquest corrent de 

càrrega actua sobre el sensor capacitiu, que és l’element a mesurar.  

Donat que l’etapa posterior no introdueix mesures de compensació per a les 

variacions de VDD, qualsevol variació de la tensió d’alimentació afectarà al valor de la 

freqüència de sortida de l’oscil·lador segons mostra la següent equació: 

 

IdtCdv   

Eq. 5.6.16 

Eq. 5.6.17 

Eq. 5.6.18 

Eq. 5.6.19
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D’on s’extreu: 




dv
I
Cf 1

 

 Considerant els valors de C (valor capacitiu del sensor) i I (corrent de càrrega 

del sensor) com a constants, s’observa que si la tensió de càrrega del condensador 

varia (degut a variacions de la tensió d’alimentació), el canvi afectarà directament a la 

freqüència de sortida del convertidor.  Així doncs, tota variació de VDD afecta, amb la 

mateixa proporció, la freqüència de sortida del convertidor, creant un error que pot 

ser important en la mesura. 

Donat que la utilització del BGR es troba en aplicacions de pre-procés de senyal 

per a sensors capacitius, tota compensació que s’introdueixi ha de ser proporcional a 

la variació de la tensió d’alimentació del convertidor. Ajustant el corrent de càrrega del 

condensador es permet independitzar la freqüència de sortida de les variacions de la 

tensió d’alimentació, de manera que la freqüència de sortida del BRG serà 

exclusivament funció del valor del sensor capacitiu. 

Aquest corrent de càrrega del condensador del circuit oscil·lador de relaxació, 

ve controlat per la tensió de referència generada en el BGR que, com s’ha vist 

inicialment, és completament independent de variacions en la tensió d’alimentació.  

Per tant, és necessari variar la resposta del circuit de referència en voltatge per fer-ho 

mínimament dependent de la tensió d’alimentació i així aconseguir aquesta 

compensació desitjada en l’etapa posterior. 

D’acord amb l’anàlisi fet en l’apartat 5.6.5, l’ajust del pendent de la tensió de 

referència es pot fer ajustant la mida del canal del transistor M16. D’acord amb 

l’expressió 5.6.13, quan el canal del transistor M16 no és excessivament gran, s’obté un 

valor mig de resistència drenador – font que depèn de manera controlada de la tensió 

de sortida amb la tensió d’alimentació.  

Ajustant adequadament aquesta dependència, s’aconsegueix que el corrent de 

càrrega/descàrrega del sensor capacitiu inclòs dins el circuit oscil·lador de relaxació 

(introduït en la secció 4.6.7), compensi la variació de la tensió d’alimentació en la 

mateixa proporció, de manera que s’obté una freqüència de sortida del convertidor 

capacitat a freqüència totalment independent de la variació de VDD, i de la 

temperatura. 

  

Eq. 5.6.20 
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5.6.8 Resultats 

El circuit de referència en voltatge de baix consum, compensat en temperatura i 

adaptatiu a les variacions de corrent de l’etapa de càrrega ha estat implementat fent 

servir la tecnologia (de 4 capes de metall i 2 de polisicili) CMOS 0,35µm del fabricant 

AMS, amb el hitkit 3.7. 

La figura 5.20 mostra el layout del circuit dissenyat emprant l’eina Layout XLde 

Cadence. Per minimitzar l’efecte de modulació de la llargada de canal, de la 

temperatura i de la variació de la tensió d’alimentació 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 referència en voltatge. Les dimensions grans dels 

transistors PMOS, aconsegueixen el doble objectiu de reduir el PSRR i la dependència 

en la temperatura. En el disseny s’han emprat tècniques d’aparellament en els 

transistors per evitar que les possibles diferents densitats de dopants de l’oblea 

introdueixin desequilibris en els corrent en els miralls de corrent.  

 
Figura 5.20: Layout del circuit de referència en voltatge (extret de Virtuoso). 

Les figures 5.22 i 5.23 mostren la resposta de la sortida del circuit de referència en 

voltatge per a una tensió d’alimentació en rampa de 0 V a 3.3 V. 
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Figura 5.21: Fotografia del circuit de referència en voltatge feta amb microscopi. 

 

Les gràfiques  corresponen a la sortida de simulació i a la caracterització feta del 

circuit integrat, respectivament. En la figura de5.22, els dos senyals que s’observen són 

la tensió d’alimentació (la figura rampa) i la sortida del circuit de referència (senyal 

inferior). Es pot observar que aquesta tensió de sortida mostra dues pendents, que 

són: 

 La VREF compensada, que és la tensió de sortida que implementa la 

compensació en temperatura i la millora en PSRR, i que també compensa la 

variació de VDD de l’etapa posterior del circuit de referència (etapa que 

converteix de capacitat a freqüència formada per un oscil·lador de relaxació 

de baix consum). 

 La VREF no compensada. Com en el cas anterior es tracta de la compensació 

en temperatura i PSRR, però que no té en compte cap compensació per a 

l’etapa posterior. 

 

Detallant més la gràfica, s’observa que el circuit de referència comença a 

funcionar quan la tensió d’alimentació creua els 840mV, nivell que està una mica per 

sota respecte a la figura que s’havia obtingut per simulació emprant Spice. Aquest és el 

punt on el circuit de referència comença la rampa que permetrà compensar la variació 

de VDD, i que compensa les variacions en tensió d’alimentació que pot patir el circuit de 

conversió de capacitat a freqüència.  



P l a n a   | 194 

 

Capítol 5: Referència en voltatge en circuits MOS: disseny d’un Bandgap   

En la mateixa gràfica la simulació mostra el valor real del circuit de referència que 

s’obtindria de no fer-se la compensació de la sortida per a l’etapa posterior. Aquest  

comportament simulat, mostra la linealitat del circuit de referència en voltatge. 

Aquesta simulació s’utilitza per  comparar la resposta del BGR dissenyat amb la resta 

de circuits de bandgap presentats en la literatura. 

La tensió de referència generada pel BGR  va des dels 720mV per al cas d’una VDD 

de 0,92V, fins als 1,243V per al cas dels 3,8V de tensió d’alimentació. 

La figura 5.24 mostra un escombrat en freqüència que va des dels 0Hz fins als 

100MHz per analitzar la raó de rebuig del circuit a la tensió d’alimentació (PSRR). 

 

 

Figura 5.22:Simulació de la sortida del VRG amb compensació i sense. 

 

Les mesures s’han realitzat a una temperatura de 22ºC (temperatura del 

laboratori) i amb una tensió de 2V en el que respecta a la tensió d’alimentació.  

S’ha obtingut un PSRR (sense la incorporació de cap filtre capacitiu que modificaria 

lleugerament el resultat) de -53dB a 100Hz i -49dB a 10MHz en la línia dels càlculs 

teòrics. 
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Figura 5.23: Resultats experimentals de la sortida del VRG amb compensació. 

Realitzant la mateixa caracterització amb una tensió d’alimentació nominal de 

3,3V, s’observa que la raó de rebuig a la tensió d’alimentació és de -58dB a una 

freqüència de 100Hz, i -50dB a la freqüència de 10MHz. 

 

Figura 5.24: PSRR a temperatura de 22ºC. 

La figura 5.25 presenta la dependència de la tensió de sortida del circuit de 

referència en voltatge per a diferents temperatures ambient de funcionament. Els 

tests s’han realitzat en una cambra climàtica que permet controlar la temperatura i 

humitat de l’aire. En el test de temperatura s’han considerat tres valors diferents 

d’alimentació: 2V, 3V i 4V. S’han pres mesures des de 0ºC fins a 80ºC en passos de 

10ºC. El coeficient de temperatura mesurat per a una tensió d’alimentació de 2 V ha 

-60

-55

-50

-45

-40

-35

-30

0
,0

0
E+

0
0

1
,0

0
E+

0
1

1
,0

0
E+

0
2

1
,0

0
E+

0
3

1
,0

0
E+

0
4

1
,0

0
E+

0
5

1
,0

0
E+

0
6

1
,0

0
E+

0
7

1
,0

0
E+

0
8

P
SR

R
 (

d
B

) 

Freqüència (Hz) 



P l a n a   | 196 

 

Capítol 5: Referència en voltatge en circuits MOS: disseny d’un Bandgap   

estat de 16ppm/ºC. La mesura feta amb una tensió d’alimentació de 3 V ha estat de 

17ppm/ºC, que s’ha vist augmentada a 20ppm/ºC i 21ppm/ºC per a 4V i 

1Vrespectivament. 

La gràfica mostra que la variació de la tensió de referència en un rang de 

variació de la temperatura de 80ºC, és mínim. Les mesures confirmen la millora 

introduïda en el nou disseny en el que respecte a la dependència de la tensió de 

referència davant de variacions de la temperatura. Els resultats obtinguts corresponen 

amb els resultats teòrics. 

 

 

Figura 5.25: Variació de la tensió de sortida del circuit de referència en voltatge per a diferents temperatures. 

 

S’ha realitzat un estudi estadístic sobre la tensió de sortida del circuit de 

referència 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 (0ºC – 80ºC) sobre cadascun dels BRG,  i s’ha pres una mostra de les 

tensions de sortida generades.  La tensió d’alimentació ha estat fixada a 3V. La figura 

5.26 mostra els resultats. D’acord amb els resultats presentats en la gràfica anterior 

(figura 5.25), s’observa que el coeficient de temperatura resta controlat sense 

variacions significatives. 
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Figura 5.26: Tensió de sortida del circuit de referència en voltatge per a 8 mostres de ASIC. 

També s’observa que les mesures realitzades amb diferents mostres no tenen 

diferències significatives (la màxima diferència entre mostres és de 17 mV obtenint un 

1,4% d’error màxim entre els casos més extrems).  

 

 

Figura 5.27: Histograma de tensió de sortida del circuit de referència en voltatge. 

També s’ha fet un test de repetibilitat aplicant un seguit de 17 mesures sobre el 

circuit integrat de referència, a una tensió d’alimentació de 3V, i a una temperatura del 

laboratori de 22ºC.  

Es pot observar una bona concordança en totes les mesures. S’ha obtingut un 

valor mig de µ = 1,185V amb una desviació σ = 2,83mV, francament petita. 
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Figura 5.28: Consum total del circuit de referència 

La gràfica 5.28 mostra el consum del circuit de referència en voltatge en funció 

de la tensió d’alimentació. Fent la comparació amb el primer circuit integrat (l’ASIC 

ROIC 1.0) s’observa que el consum ha disminuït en una proporció de 20 vegades, 

gràcies a totes les millores que s’han introduït en el nou disseny. La taula 5.1 especifica 

alguns dels resultats de consum obtinguts per a diferents tensions d’alimentació i 

diferents temperatures. Es pot comprovar que els resultats obtinguts són molt bons. 

En el millor dels casos s’ha obtingut un consum de tant sols 125nA. El consum típic  (a 

3,3 V i 22ºC) és molt reduït, tant sols 6,4µA. 

 

Taula 5.1: Test de consum per a diferents valors d’alimentació i temperatura 

Tensió d’alimentació (V) Temperatura (ºC) Consum 

3.3 22 6,4µA 

3,8  22 10,28 µA 

1  22 125 nA 

3,8  80 10,86 µA 

1  80 142 nA 

 

La taula 5.2 compara el circuit de referència 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 0,35µm, fet que facilita la comprovació.  

El circuit presenta un rang dinàmic elevat, permetent obtenir una tensió de 

referència estable a la sortida del circuit per a un valor ampli de tensions 
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d’alimentació. Alhora el nou BGR també permet la menor tensió d’alimentació en la 

comparativa.  

El circuit dissenyat també utilitza la menor àrea de tots. Aquest fet repercuteix 

directament en el consum final del disseny, fet que, indirectament, podria suposar una 

major dependència 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’àrea d’aquest disseny és de 0,013mm2, 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 tensió d’alimentació d’1V, i de 6,4µA a la 

tensió de 3,3V. 

Respecte a la prova de rebuig a la variació de VDD 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 típica d’un BGR),mostrat en la figura 5.22.  

Cal recordar que el darrer model de BGR presentat en aquest capítol se li ha 

aplicat una modificació de la seva resposta per aconseguir la sensibilitat desitjada 

respecte a la tensió d’alimentació i així poder compensar la dependència que té l’etapa 

posterior (CtoF) amb la tensió d’alimentació VDD.  

Tenint en compte el model compensat integrat en el segon ASIC,  s’aconsegueix 

una sensibilitat del  26% de VDD al rang que va des dels 2,3V als 3,3V de la tensió 

d’alimentació. 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 dependència en 

temperatura, en línia amb els valors mostrats en la bibliografia. S’obté un coeficient de 

16ppm/ºC, alimentant a 2V i de 17 ppm/ºC quan s’alimenta a 3V. 
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Taula 5.2:  Comparació amb els BGR disponibles a la bibliografia. 

 

5.7 Conclusions 

 En aquest capítol s’han presentat els circuits de referència en voltatge integrats 

els ASICs fabricats el juliol/2009 i el juliol / 2011, fent servir la tecnologia 0, 35µm 

d’AMS amb els kits de disseny HitKit 3.6 i 3.7, respectivament.  

La comprovació dels circuits de referència en voltatge que s’han integrat ha permès 

comprovar el seu correcte funcionament, que està d’acord amb els càlculs teòrics 

realitzats. Els circuits que s’han integrat constitueixen la interfície en l’adquisició de 

senyal en circuits Fto# (convertidors de freqüència a codi). En el capítol s’han descrit 

en profunditat les condicions de disseny necessàries per minimitzar el consum de 

Model [14] [16] [17] [18] [19] [20] 
Aquest treball 

[23,24] 

Tecnologia 

CMOS(um) 
0,6 0.35 0.35 0.35 0.35 0.35 0.35 

Tensió VDD 

(V) 
1,4 a 3 1,5 a 4,3 1,4 a 3 0.9 a 4 1,4 a 3 2,5 0.92 a 4,3 

VREF(mV) 309,3 891,1 579 670 745 600 
Lineal de 0,92V 

a 1,243V 

Area Asic 

(mm
2
) 

0.055 0,015 0,126 0,045 0,055 0,1019 0,013 

Consum (µA) <9,7 
0,08 a 

1,5V 
2,3 a 2V 0,04 a 0,9V 0,214 a 1,4V 38 a 2,5V 0,125 a 1V 

Sensibilitat 

línia (%/V) 
0,08 0,46 0,67 0,27 0,02 - 

0,071 (cas no 

compensat) 26 

(cas 

compensat) 

PSRR (dB) 

A 100Hz 

A 10MHz 

VDD=1,4V 

-47 

-20 

VDD=1,5V 

-59 

-52 

-84 a 

1KHz 

 

VDD=0,9V 

-47 

-40 

-45 a 100Hz 

 
- 

VDD=1,5V 

-53 

-49 

Dependència 

temperatura 

(ppm/ºC) 

36,9 12 62 10 7 0,08 16 



P l a n a   | 201 

 

Capítol 5: Referència en voltatge en circuits MOS: disseny d’un Bandgap   

corrent i la dependència en temperatura que afecta a aquest tipus de circuits 

analògics. 

 Per aconseguir un valor baix del coeficient de dependència en temperatura 

(16ppm/ºC) ha estat necessari plantejar la complerta supressió de la dependència en 

temperatura en la mobilitat, la compensació de l’efecte de modulació de llargada de 

canal del transistor i l’eliminació de l’efecte substrat. També s’ha rebaixat fins a 0,92V 

la tensió mínima 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 potència, donat que el consum del mateix és 

aproximadament de 125nW (per a una tensió de VDD de 1V). 
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6. Etapa de processament digital 

del senyal per a sensors 

intel·ligents i integració dels 

ASICs ROIC 

 

 

 

6.1 Introducció 

Un sensor intel·ligent conté tota la interfície electrònica capaç de proporcionar al 

processador les dades adquirides en el format adequat perquè puguin ser 

interpretades de manera eficient i amb pocs recursos addicionals per part del 

processador. 

En aquest sentit, aquest capítol presenta dues plataformes per a sensors 

intel·ligents sobre sensors raw  que s’han construït durant la realització d’aquesta tesi 

com a demostradors de les interfícies dissenyades i amb l’objectiu de verificar el 

correcte funcionament de tota la interfície. 

La primera plataforma es va realitzar amb l’objectiu de verificar el correcte 

funcionament del primer ROIC ASIC que va integrar els VCO’s, CtoFs, RtoFs  i bandgap 

inicials. Donat que va servir de base per a la construcció de la plataforma final, es 

presenta la seva arquitectura. 

6. 
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La segona plataforma s’ha construït com a demostrador dels circuits bandgap més 

Oscil·lador. Com s’ha introduït en el capítol 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’interfície en arrays de sensors heterogenis. Aquesta 

interfície, s’ha desenvolupat amb l’objectiu de verificar, tant el correcte funcionament 

de la circuiteria integrada, com també per mostrar les possibilitats que ofereixen els 

sistemes d’adquisició de dades freqüencials en sistemes embeguts basats en 

processadors software. 

 

6.2 Arquitectura de la plataforma d’adquisició de 

senyal i tractament a nivell freqüencial I 

La primera plataforma completa d’adquisició i processament va ser integrada el 

juliol del 2009. L’objectiu era comprovar que els primers CtoF específics (oscil·ladors de 

relaxació) per a l’adquisició freqüencial i el bandgap es comportaven de forma 

coherent, al mateix temps que veure que eren adequats per a l’adquisició de dades a 

nivell freqüencial. 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 interfície genèrica d’adquisició de senyal a 

nivell freqüencial preparada per ser implementada emprant els mòduls integrats.  En 

consonància amb aquest esquema, la fotografia de la figura 6.2 mostra tot el sistema 

d’adquisició que s’ha utilitzat per a comprovar el correcte funcionament de tots els 

mòduls integrats. A l’apèndix 2, figura.a2.2 i a2.3, es presenta la captura esquemàtica 

de la placa dels sensors i la placa de l’ASIC ROIC 1.0, que es va construir per a la 

comprovació i test tant de la tecnologia com dels circuits incials. 

Observant la figura 6.1 es pot comprovar que el sistema d’adquisició de senyal per 

a arrays de sensors heterogenis admet un conjunt molt ampli de sensors, tant en el 

que es refereix a tipologia com a rangs.  
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Figura 6.1: Diagrama de blocs de la primera arquitectura d’adquisició i processament. 

 
Figura 6.2: Plataforma d’adquisició basat en tres plaques. 
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En concret, es pot observar que la interfície d’adquisició de senyal consta dels 

següents blocs: 

 La placa de sensors, que constitueix el conjunt d’elements dels què es vol 

processar les dades. La placa amb la que es van realitzar les mesures contenia 

el següent conjunt de sensors discrets: 

o Sensors capacitius no condicionats: 

 Sensors d’humitat. 

 Condensadors variables o varicaps. 

o Sensors resistius no condicionats: 

 Galga extensiomètrica. 

 Sensor de pressió diferencial. 

 Potenciòmetre multivolta. 

o Acceleròmetre biaxial.  

 La placa central incorpora l’ASIC ROIC 1.0 (fabricat el juliol/2009)   amb 

tecnologia AMS 0,35µm (figura 6.3), presentat a [1] i [2]. Conté els següents 

circuits: 

o Circuit de bandgap reference bàsic, per a calibrar i controlar el 

convertidor CtoF (s’ha especificat en el apartat 5.3). 

o Convertidor CtoF basat en l’oscil·lador RC CMOS (apartat 4.5).   

o Convertidor CtoF basat en l’oscil·lador de relaxació classic 

(apartat 4.6.1).   

o Convertidor CtoF basat en l’oscil·lador de relaxació 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 tècnica consisteix en injectar un 

corrent constant sobre el sensor resistiu, per tal d’aconseguir 

una tensió proporcional al valor òhmic de la resistència. Acte 

seguit amb un VCO es fa la conversió al domini freqüencial  

 

 Finalment, la placa de processament és la responsable de realitzar l’adquisició a 

nivell freqüencial i realitzar el procés, si s’escau. Està 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 Lògica de control d’una memòria 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’adquisició.  

 

Figura 6.3: ASIC ROIC 1.0. 

 

Amb el test es va acomplir l’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 adaptació del senyal de sensors capacitius i 

comprovar que el bandgap bàsic (apartat 5.3) es comportava d’acord a les 

especificacions establertes. Els resultats específics dels components s’han detallat en 

els capítols 4 i 5. Els esquemes i layouts d’aquest ASIC ROIC es troben en l’apèndix 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 conversió 

freqüencial millorada en prestacions que s’ha presentat en els capítols 4 i 5.   
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6.3 Arquitectura de la plataforma d’adquisició II 

La plataforma d’adquisició II verifica el comportament dels circuits dissenyats i 

integrats en el segon ROIC, pensada per a una estructura de plataforma d’adquisició de 

senyal freqüencial per a un array de sensors. El ROIC inclou el nou circuit de referència 

en voltatge, el convertidor de relaxació CtoF amb millora en el consum i un nou 

convertidor CtoF multifreqüència. Donat que es cercava l’adquisició i tractament 

freqüencial de senyals provinent de múltiples sensors, en el nou ROIC es van incloure 

fins a 8 convertidors. 

La figura 6.4 mostra la segona arquitectura d’adquisició, conversió i processament 

realitzada per a verificar el comportament dels components integrats en el segon ROIC 

[5]. La plataforma consta dels següents mòduls: 

 Placa de test de l’ASIC ROIC 2.0 amb els següents elements: 

o Sensors capacitius sense condicionament. 

o ASIC ROIC 2.0 analògic fabricat amb tecnologia AMS 0,35µM que 

es mostra a la figura 6.5, amb els següents components: 

 Circuit bandgap de baix consum i baixa dependència 

tèrmica per calibrar i controlar el convertidor CtoF 

(introduït en la secció 5.6). 

 Convertidor CtoF basat en l’oscil·lador de relaxació d’un 

canal de molt baix consum (secció 4.5). Integra un total de 

8 convertidors, un d’ells amb 4 modes de funcionament. 

 Placa de processament, basat en la FPGA Xilinx Spartan3E amb: 

o Circuits Fto# basats en l’evolució del convertidor de recompte 

indirecte amb un canal de conversió per a cada sensor. El conjunt 

format pel sensor, més el CtoF, més el Fto#, configura un canal 

d’adquisició o sensor intel·ligent.   
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Figura 6.4: Diagrama de blocs de la segona arquitectura d’adquisició i processament. 

o En el que respecta al procés, s’ha desenvolupat un sistema sobre xip 

basat en el processador Microblaze. És un processador software de 

32bits del fabricant Xilinx *7+. Les funcions d’alt nivell que realitza el 

sistema sobre xip són: 

 Ordenar l’adquisició 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 comunicació 

estàndard. 
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Figura 6.5: ASIC ROIC 2.0. 

La figura 6.6 mostra l’estructura de la plataforma d’adquisició, amb la placa de 

l’ASIC ROIC 2.0, i la placa de la FPGA d’Spartan3E. La connexió entre les dues plaques 

s’efectua a través del port d’expansió d’entrada/sortida de la FPGA. La placa que conté 

el ROIC s’alimenta a través d’una tensió d’alimentació independent per poder-la 

sotmetre a variacions de VDD. Es fa així per a comprovar el correcte funcionament del 

bandgap. 

La figura 2.4 de l’apèndix 2 es presenta la captura esquemàtica de la placa 

desenvolupament per a comprovar l’ASIC ROIC 2.0.   

 

Figura 6.6: Plataforma d’adquisició basat en dues plaques per a l’ASIC ROIC 2.0. 
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6.4 Processat amb l’ASIC ROIC 2.0 

6.4.1  Introducció 

L’apartat anterior ha presentat l’arquitectura dissenyada per a utilitzar el circuit 

ROIC 2.0 com a interfície entre sensors i sistema de processament de dades. En aquest 

apartat es presenta la implementació de la part de procés del sistema de mesura. És a 

dir, utilitzant l’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’adquisició 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 implementació es vol comprovar el correcte funcionament de tota la 

plataforma. D’acord amb l’arquitectura i després de ser personalitzada pel test del 

ASIC ROIC 2.0, la plataforma queda constituïda pels següents elements: 

 La placa de l’ASIC ROIC 2.0, on es fa l’adquisició del senyal. Conté els 

següents mòduls: 

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 referència en voltatge (bandgap reference circuit) 

amb compensació de temperatura i compensació de la tensió 

d’alimentació (capítol 5). 

 Una placa de conversió de freqüència 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 següents 

elements: 

o S’incorpora un convertidor Fto#, un per cada canal d’entrada. 

Aquests convertidors són introduïts 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’adquisició d’entrada. Els 

convertidors Fto# que s’utilitzen estan descrits a l’apartat 3.4.3. 

o Processador Microblaze softcore de 32bits, per processar els 

senyals adquirits dels canals d’adquisició i enviar els resultats cap 

a un sistema extern. El propi processador s’encarrega de realitzar 

la transformació de la freqüència (que correspon a la 

transformació de senyal adquirit del sensor) a un valor numèric 
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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 caracterització de cadascun un dels components que s’han introduït 

en el ROIC 2.0 (convertidors Fto# i bandgap) ja s’ha realitzat en els capítols 4 i 5 

respectivament, aquest apartat es centra directament a mostrar el correcte 

funcionament de tota la plataforma d’adquisició i processament,  que simula, en 

aquest cas, diferents canals on cadascun correspon a un sensor intel·ligent. 

Així a continuació, s’exposa: 

 L’arquitectura externa del sistema processador creada entorn del 

processador per software Microblaze, que realitza el pre-processament del 

senyal en el domini freqüencial (CtoF + Fto#). 

 El processat de senyal realitzat emprant Microblaze,  així com la 

corresponent comunicació amb un sistema extern. 

 I finalment es presenten els resultats obtinguts. 

La figura a2.1 de l’apèndix 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 l’adquisició de senyal. 

És el responsable de tractar els senyals freqüencials (digitalitzats) que arriben del 

sistema de captura de senyal i realitzar el tractament precís que proporciona 

informació exacta de la mesura realitzada. La figura 6.7 mostra l’estructura del 

processador muntat al voltant del Microblaze. Està  format pels següents components: 

 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. 

 Els busos de sistema lmb i plb. lmb és el bus local que uneix el 

processador amb la memòria principal lmb_bram. El plb és el bus de 

sistema on s’interconnecten tots els perifèrics. La interconnexió de la 
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memòria i els perifèrics ve explicitada en el connexionat que el mostra 

en la part esquerra de la figura 6.7. 

 El fet que l’arquitectura del processador sigui Harvard, implica que hi ha 

d’haver dues memòries, la d’instruccions i la de dades. A efectes reals, 

però, Microblaze empra una única memòria lmb_bram que divideix a 

part iguals entre la part d’instruccions i la de dades. Per a gestionar la 

memòria necessita, però, un controlador per a cada part. El ilmb_ctlr és 

el controlador responsable de connectar la memòria d’instruccions al 

processador, mentre que dlmb_ctrl hi connecta la memòria de dades. 

Ambdós controladors estan connectats al Microblaze a través del bus 

específic lmb. 

 Tots els altres components són vistos pel processador com a perifèrics. 

Aquests són: 

o El controlador d’interrupcions xps_intc_0. Donat que es vol 

controlar de forma precisa la conversió fto#, és necessari 

connectar la sortida de cadascun d’aquests mòduls a una línia 

d’interrupció. Per altra part, i com que Microblaze només admet 

una línia d’interrupció, és necessari posar un controlador que 

atengui a les interrupcions. Xps_intc_0 és el mòdul que se 

n’encarrega. 

o Fto#0 a Fto#3 són els perifèrics creats específicament per a 

l’adquisició del senyal dels sensors i s’encarreguen de fer la 

conversió fto#. Tot i que en aquesta configuració només se 

n’empren quatre, expandir a més línies de conversió només 

implica afegir més mòduls fto# en el bus de perifèrics de 

Microblaze.  

o El perifèric RS232_DCE és el terminal de comunicació sèrie 

(protocol RS232) que s’utilitza per enviar les dades adquirides (la 

conversió fto#) cap al sistema extern (que en aquest cas és 

l’ordinador que representa gràficament les dades). 

o Tots els altres perifèrics posats en el sistema embegut creat són 

mòduls de verificació i comprovació del funcionament del sistema. 

En concret s’hi ha posat el mòdul mdm_0 propi de Xilinx i 

gen_wave_0, creat a propòsit per aquest sistema, per fer la 

depuració 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 
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forma fàcil el funcionament del sistema. Finalment, 

clock_generator_0 i proc_sys_reset_0 són mòduls interns del 

sistema responsables de la generació de rellotge i senyals 

d’inicialització de tot el sistema. 

 
Figura 6.7:Estructura interna modular del Microblaze. 

 

6.5 Processat del senyal 

Els processos que treballen sobre les dades que arriben al processador són dos: 

 Primer es converteix la dada freqüencial a codi emprant el convertidor Fto# 

de mètode indirecte amb precisió de rellotge sistema.  Aquest convertidor 

freqüencial està explicat a l’apartat 3.4.3. 

 En segon lloc s’utilitza el model empíric trobat per experimentació 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 

són complementaris. 

La conversió de la dada freqüencial a codi la realitza el circuit específic Fto# que 

s’ha introduït com a perifèric i connectat amb el bus de perifèrics del processador. El 

perifèric implementa el convertidor Fto# descrit a l’apartat 3.4.3. El funcionament 

precís es deu a dos components hardware que inclou el perifèric: 

 El rellotge del perifèric, que és el rellotge base del sistema. L’error que es 

produeix és l’error del cristall de quarts en el que es basa l’oscil·lador del 
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sistema. La placa Spatan3-1600E emprada en el test inclou un oscil·lador a 

50 MHz, amb precisió de ±50 ppm [7].  

 El mecanisme d’interrupció introduït en el perifèric és el mecanisme 

fonamental de sincronisme de la finestra temporal durant la que es realitza 

el càlcul de la freqüència del sensor. Quan es produeix la interrupció del 

perifèric 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 pròpia 

interrupció 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, l’error dominant del convertidor Fto# implementat correspon a l’error 

introduït pel propi oscil·lador del sistema, que és de 50 parts per milió. 

La dada que es rep del convertidor Fto# és la mesura directa del sensor sense cap 

tractament.  

D’acord amb el disseny d’aquest perifèric  consta de dues parts: la mesura 

indirecta de la freqüència d’oscil·lació del sensor més l’ajust en cicles del rellotge 

sistema, fet que proporciona una precisió de la mesura de: 

 

                           
 

 

      
 

Aquesta dada es pot enviar directament al sistema principal. Nogensmenys, 

donada la capacitat de procés de Microblaze, i amb l’objectiu de reduir l’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 l’apartat 4.6.2 s’ha deduït que la dependència de la freqüència del convertidor 

Fto# amb la capacitat és del tipus hipèrbola equilàtera. 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 l’apèndix 1 es troba que la relació capacitat sensor – freqüència ve 

donada per l’equació 6.5.2: 

 

      
       

      
          

 

Per tant, els càlculs que ha de realitzar Microblaze per calcular la capacitat que 

presenta el sensor són els següents. 

Eq. 6.5.1 

Eq. 6.5.2 
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 De l’expressió 6.5.2 s’obté que la freqüència de sortida del convertidor Fto# ve 

donada per l’equació 6.5.3: 

 

            
 

    
     

           

                              
        

 

 Aplicant ara el model experimental (equació 6.a.3, apèndix 1) queda que la 

capacitat mesurada del sensor ve donada per l’equació següent: 

 

       
  

            
     

 

6.6 Resultats del sistema de mesura 2.0 

L’objectiu d’aquesta secció és comprovar el correcte funcionament de tot el 

sistema de mesura, unint totes les parts del disseny. Així es connectarà la placa de 

l’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 l’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 número limitat de sensors, el 

sistema és totalment obert a l’ampliació de fins a 8 canals que admet el ROIC.  S’han 

implementat en aquesta prova tres canals d’adquisició sobre la FPGA.   

Per a realitzar el test del circuit s’han substituït 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 variació de les condicions 

ambientals (temperatura, pressió i humitat, essencialment).  

S’ha treballat amb tensions d’alimentació de 3.3V, i la temperatura escollida ha 

estat la temperatura ambient (sobre el 22ºC). 

 

Eq. 6.5.3 

Eq. 6.5.4 
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6.6.1 Resultats parcials, comprovats en seccions anteriors 

En els capítols 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 mòdul. L’objectiu d’aquests tests ha estat  caracteritzar 

completament a nivell elèctric i funcional cadascun d’ells per tal de poder-los 

comparar amb la resta de circuits de la bibliografia. Així, s’ha comprovat i caracteritzat: 

 Totes les variants de BandGap. Integrades tant a l’ASIC 1.0 com a l’ASIC 2.0 

(capítol 5). 

 Totes les variants de convertidors CtoF (el model d’oscil·lador RC CMOS, el 

de relaxació i relaxació de baix consum). Tots aquests integrades tant a 

l’ASIC 1.0 com a l’ASIC 2.0 (capítol 4). 

 Totes les variants de convertidors Fto# (capítol 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 mètode indirecte 

amb precisió de rellotge sistema (apartat 3.4.3).   

6.6.2 Mesures i resultats del sistema de mesura de l’ASIC ROIC 2.0 

Un cop comprovat que tots els circuits individuals funcionen correctament, només 

queda comprovar que tota l’arquitectura de la plataforma d’adquisició 2.0 funciona de 

manera correcta.Conseqüentment, 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 córrer l’aplicació sobre la FPGA i connectar 

directament la UART del processador MicroBlaze a l’ordinador. L’ordinador rep, per 

tant, les dades processades del sensor intel·ligent.  

La gràfica 6.8 mostra la sortida del convertidor CtoF corresponent a la mesura 

adquirida pel ROIC 2.0  de cadascuna de les capacitats.  

La gràfica mostra els valors dels tres canals que s’han connectat. Els valors de les 

tres capacitats escollides (amb toleràncies del 10%) per a realitzar el test són: 

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 l’ordinador emprant el port sèrie. Els resultats es mostren  a través de 

l’hyperterminal de Windows.  

La figura mostra els resultats de la conversió de freqüència a codi de cadascuna de 

les sortides freqüencials de cada sensor (FA), juntament amb el càlcul realitzat en el 

processador del valor de la capacitat mesurada. 

La figura 6.9 mostra  que cadascun dels canals oscil·la a freqüències diferents, 

obtenint les següents freqüències: 

o Canal   1 amb una freqüència 76,75KHz.  

o Canal   2 amb una freqüència 273,5KHz. 

o Canal   3 amb una freqüència 9,324KHz. 

S’observa que la dependència de la capacitat amb la freqüència és hipèrbola 

equilàtera, d’acord amb la resposta del convertidor CtoF.  

 
Figura 6.9: Valors obtinguts de l’hyperterminal de Windows. 
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La columna Capacitat mostra el càlcul realitzat pel processador de la capacitat 

mesurada, emprant la freqüència FA i emprant el model experimental freqüència-

capacitat. S’observa que la repetibilitat entres mostres és molt elevada.  

 

6.7 Conclusions 

Aquest capítol ha verificat el correcte funcionament dels circuits oscil·ladors i 

bandgap presentats en els capítols 3 i 4 i que són la base de la tesis presentada. 

 Per a veure tota l’arquitectura  s’ha construït un sistema d’adquisició de senyal a 

nivell freqüencial.  

En la realització del processat del senyal amb el processador, s’han emprat els 

circuits Fto# introduïts en el capítol 3, que s’han integrat com a perifèrics en un 

sistema sobre xip basat en Microblaze.   

El sistema sobre xip ha permès verificar tots els circuits finals i implementats en 

aquesta tesi: 

 El funcionament del bandgap de baix consum i independent de la 

temperatura. 

 El funcionament de l’oscil·lador de relaxació de molt baix cost, baixa 

dependència tèrmica i amb compensació de la tensió d’alimentació 

aportada pel bandgap.  

 El funcionament del convertidor Fto# indirecte amb precisió de rellotge de 

sistema. 

 I finalment el sistema global d’adquisició del senyal de sensors que 

implementa un sistema de procés per un número definit de canals o 

sensors intel·ligents. 
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7. Conclusions 

 

 

 

Els ROICs són interfícies d’adquisició 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 dóna 

lloc a diferents tipus d’interfícies entre les que s’hi troben les interfícies de tractament 

del senyal a nivell freqüencial. 

Les interfícies de tractament del senyal a nivell freqüencial, tot i que poden ser 

emprades en tot tipus de sensors, són especialment indicades en els sensors llur 

mecanisme de transducció proporciona una sortida directament en freqüència o en 

aquells sensors llur mecanisme de transducció és fàcilment transportable a un senyal 

freqüencial, com pot ser el cas de sensors amb sortida capacitiva. Aquests sensors són 

fàcilment integrables i formen part de la família 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 freqüència. Un simple circuit és, així, 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 conversió, però, són circuits que 

normalment tenen una alta dependència de la temperatura de treball i de la tensió 

d’alimentació. 

Centrat el tema, aquesta tesis té com a contribució principal la creació d’un circuit 

convertidor capacitat a freqüència que porta acoblat una referència en tensió o 

bandgap que elimina els efectes de les variacions de temperatura i de les variacions de 

la tensió d’alimentació durant la conversió. Les prestacions aconseguides amb aquest 

circuit són: 

- El circuit de conversió de capacitat a freqüència dissenyat es basa en 

l’estructura d’un oscil·lador de relaxació. Té un rang molt ampli d’adquisició de 

valors capacitius, així com un consum molt reduït d’energia i un bon soroll de 

fase. L’àrea que ocupa el disseny final és reduïda, fet que permet pensar en 

què és fàcilment integrable al costat de cada sensor en un array de sensors. 

Gràcies a les prestacions del circuit de referència en voltatge dissenyat es 

altament immune a les variacions que pugui produir  la tensió d’alimentació. 

- El circuit de referència en voltatge té un baix consum, i té una baixa 

dependència tèrmica, utilitza poca àrea silici, i compensa l’etapa d’oscil·lació 

de les variacions de la tensió de d’alimentació. Té, a més, un gran rang 

dinàmic, presentant una sortida constant d’oscil·lació en pràcticament tot el 

rang. En comparació amb diferents circuits de referència de la literatura, s’han 

millorat en pràcticament tots els paràmetres. 

El comportament dels diferents circuits convertidors capacitat a freqüència i 

bandgaps s’ha comprovat experimentalment amb els circuits que s’han integrat dins 

de dos ASICs ROIC. El disseny s’ha fet emprant l’eina de CAD Cadence Virtuoso i la 

tecnologia d’AMS de 0,35µm, 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 són: 

- En el primer ASIC ROIC es van integrar els primers circuits de referència en 

voltatge o bangaps, els oscil·ladors de relaxació i l’oscil·lador RC-CMOS. També 

es va integrar un oscil·lador controlat per tensió (VCO) que permetia fer la 

conversió al domini freqüencial del senyal de sensors amb sortida en voltatge. 

Tot i que el resultat de les proves va ser satisfactori (capítols 4 i 5), els circuits 

van posar de manifest la seva dependència de la temperatura i de la tensió 

d’alimentació. 



P l a n a   | 225 

 

Capítol 7: Conclusions 

- En el segon ASIC ROIC es va integrar el bandgap de baix consum compensat en 

temperatura, i amb resposta adaptativa a la variació de tensió d’alimentació 

per al control dels oscil·ladors de relaxació. Donat que el circuit havia de servir 

com a demostrador per a l’adquisició de senyal en arrays de sensors 

heterogenis es va integrar també un total de set oscil·ladors de relaxació de 

molt baix consum, així com una variant d’aquest oscil·lador que introdueix un 

control de càrrega/descàrrega del sensor capacitiu per evitar la sobrecàrrega 

en l’etapa de conversió Fto#.  

Durant la realització d’aquest treball que s’ha focalitzat en el disseny de tècniques 

pel pre-procés de senyal a nivell freqüencial, també s’ha treballat en l’adaptació i 

millora de tècniques de conversió freqüència a codi o Fto#. Les principals accions que 

s’han realitzat en aquest camp són: 

- Treballant amb tècniques de recompte indirecte s’ha dissenyat un sistema que 

permet calibrar el convertidor Fto#, fent que la freqüència del sistema pugui 

disminuir automàticament fins aconseguir que un senyal de sensor de 

referència no quedi desbordat. S’evita així la conseqüent pèrdua de dades de 

la conversió que el desbordament significaria. L’aplicació que s’ha realitzat 

permet arribar a reduir la freqüència d’adquisició fins a 28 del total de la 

freqüència de referència del sistema. De fet, per un sistema que treballi amb n 

bits, la reducció pot arribar a ser de 2n. És una tècnica especialment aplicable 

al procés de senyal freqüencial per a sensors lents.  

- S’ha optimitzat el temps d’adquisició i el hardware de conversió en sistemes de 

mesura relatius emprant un convertidor basat en el mètode de conversió 

dependent. La tècnica de conversió introduïda permet realitzar la mesura de 

les freqüència de dos sensors al mateix temps. Predefinint l’error de mesura, 

s’ha aconseguit fer que la determinació de la freqüència ràpida i lenta, així com 

la mesura de les dues freqüències es pugui efectuar en el mateix cicle de 

mesura. Per altra banda, també s’ha reduït el número de comptadors 

necessaris a un total de dos comptadors. Aquesta simplificació també redueix 

el temps de computació del processador donat que el sistema pot efectuar la 

mesura sense supervisió per part del processador. 

- Finalment, s’ha implementat un nou sistema de recompte indirecte amb 

precisió de rellotge sistema amb l’objectiu de reduir els errors relatius de la 

conversió. Aquest sistema de conversió sincronitza la finestra temporal en la 

que es realitza la mesura amb el sensor. Quan la finestra temporal finalitza, 

espera la nova dada del sensor per finalitzar la mesura. Així, la durada total del 
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temps de mesura, que ve donada per la mesura del codi Fto# més l’ajust 

corrector, li correspon un nombre exacte de cicles de sensor. La resolució ve 

donada, per tant, per la freqüència del rellotge sistema. 

 

Finalment, l’autor ha comprovat el correcte funcionament dels circuits integrats i 

dels mètodes de conversió freqüència a codi desenvolupats en un sistema sobre xip en 

FPGA que integra diversos canals d’adquisició de senyal. Aquest sistema de conversió i 

processament, permet fer el tractament de les dades adquirides pels convertidors 

freqüencials tenint en compte la resposta en hipèrbola dels convertidors CtoF 

(obtinguda experimentalment) per a ser enviada cap a un sistema central. En 

l’aplicació desenvolupada s’hi ha posat quatre dels vuit canals que admet el circuit 

integrat. Cada canal està format per un bandgap i un oscil·lador de relaxació 

(conformant un CtoF integrat en el ROIC), més un convertidor Fto# (implementat sobre 

la FPGA). El canal és tractat pel processador com a un perifèric. 

Els resultats finals que s’han obtingut amb el sistema d’adquisició freqüencial han 

estat contrastats amb els valors nominals que s’havien obtingut prèviament de les 

capacitats. La comparació 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 

100µF) 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 funció de 

linealització implementada sobre la FPGA i als errors d’arrodoniment del punt fix 

emprat en el processador. 

Per concloure valgui resumir les principals característiques que s’han obtingut de 

la referència de tensió compensada en temperatura i de resposta adaptativa a la 

variació de la tensió d’alimentació per a interfícies de sensors capacitius en sistemes de 

conversió freqüencial, que s’ha dissenyat, integrat i utilitzat en conjunció amb 

l’oscil·lador de relaxació de baix consum com a canal en un sensor intel·ligent:  

 S’ha aconseguit una molt bon aïllament tèrmic del CtoF. 

 També s’ha aconseguit una alta immunitat a les variacions de la tensió 

d’alimentació gràcies a la resposta adaptativa del bandgap.  

 El sistema també presenta un bon soroll de fase. 

 El consum d’energia del sistema d’adquisició CtoF és molt baix en 

comparació amb resultats publicats en altres articles. 
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 Les dimensions del canal d’adquisició són prou petites com per a formar 

parella en el disseny de circuits per a processat freqüencial en circuits 

d’alta capacitat d’integració. 

Les prestacions de la parella d’oscil·lador de relaxació  de molt baix consum + 

bandgap, que conformen el CtoF,  es troben entre les millors dels sistema d’adquisició 

a nivell freqüencial de la literatura. 

Finalment comentar que s’han introduït vuit canals de mesura CtoF dins del segon 

ASIC ROIC, integrat en un mini@sic de 2mm2 a través d’Europractice fent servir la 

tecnologia d’AMS 0,35µm, amb el procés tecnològic C35B4C3. Amb les mateixes 

dimensions, es podria triplicar el número de canals integrats si es reutilitzen recursos 

com el bandgap reference. 

 

Millores i treball futur 

Tot treball té un inici i un final. Sovint, però, passa que el final és un impàs en el 

temps perquè te’n adones que allò que acabes de construir té mancances que, amb 

una mica de temps i imaginació, poden portar a millorar encara més el producte.  

Ha passat en la història, i passa actualment, i passa amb aquest treball. En aquest 

aspecte, analitzant l’àrea en la que s’enfoca aquest treball, un se’n adona que han 

quedat 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 reducció de la dependència en temperatura i de la tensió d’alimentació 

que s’ha realitzat en el circuit bandgap desenvolupat és enorme. Però ajustant encara 

més els paràmetres de disseny  es podria rebaixar encara una mica més la 

dependència tèrmica del CtoF per sota de les 16ppm/ºC.  

També es podria millorar l’aïllament de la variació de la tensió d’alimentació del 

CtoF, aconseguint un major rang de d’immutat (actualment amb una variació del 20% 

de VDD, s’obté que la sortida en freqüència només varia un 0,67%). 

Cal pensar també en introduir els convertidors Fto# dins el propi ASIC ROIC, el que 

conduiria directament a la integració 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 

mitjançant el disseny d’un circuit integrat mixt analògic-digital, en el que la lògica 
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digital vindria descrita a alt nivell en VHDL i la interfície analògica estarien conformats 

pels oscil·ladors i bandgaps. 

Finalment, i a nivell sistema, es podrien optimitzar els recursos destinats  al 

processat a alt nivell. La introducció de softcores com Microblaze proporcionen una 

potència de càlcul enorme en la construcció de sensors intel·ligents.  

Nogensmenys, la introducció d’aquest processador implica una necessitat de 

recursos molt gran per a un relatiu nivell de procés. El disseny de processadors 

específics que realitzessin les operacions necessàries de conversió dels diferents 

mètodes Fto# permetria alleugerir la càrrega del processador.  

Aleshores seria fàcil introduir també el processador en el propi ROIC creant el 

sensor intel·ligent amb adquisició i procés per a un array heterogeni de sensors 

capacitius.  

En l’actualitat hi ha un gran ventall de processadors per software que poden ésser 

accessibles a la integració, donat que tenen el seu codi obert, per tal de poder ser 

inplementats tant en FPGAs com en ASICs. 
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Apèndix 1: Model Matlab equivalent 
 

 

Tal i com s’ha introduït en els apartats 4.4.3 i 4.6.10, la resposta freqüencial dels 

convertidors de capacitat a freqüència té una dependència de tipus hipèrbola 

equilàtera (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 freqüència 

que en representa la  capacitat mesurada. 

Acte seguit es fa el pre-processat  agafant les mostres capacitat-freqüència. Es 

busca la corba capacitat-freqüència que correspon al Fto# incorporat en el sistema de 

mesura.  

El procediment que s’ha seguit per a realitzar la mesura és el següent: 

 Es realitza un conjunt de mesures experimentals per trobar la relació 

freqüència – capacitat del convertidor Fto#. 

 De les dades experimentals s’observa que la resposta té una corba del 

tipus 1/x. Es decideix cercar, emprant Matlab, els paràmetres que 

aproximen la corba. Així es realitza un càlcul d’aproximació no lineal per 

menors quadràtics per trobar els valors a i b que ajusten la corba a 

l’expressió:  
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Es troben els valors a = 51.5681 i b = 0.0107, amb un error relatiu del 0.11% (figura 

a1.1). En l’expressió la freqüència f està expressada en KHz i la capacitat C en nF. 

 

  
Figura a1.1: a) Resposta de l’escombrat capacitiu versus freqüència de sortida. La figura b) mostra un zoom en la 

part més hiperbòlica de la corba. 

 

Així doncs el processador MicroBlaze, personalitzat sobre la placa FPGA 

SPARTAN3E, aplicarà en temps real l’equació trobada per donar, directament, la 

mesura de la capacitat del sensor a la què correspon la mesura (equació a1.3). 

      
       

      
        

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Eq. a1.1 

Eq.  a1.3 
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Apèndix  2: Figures i plaques 
 

 

En aquest apèndix 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’adquisició s’ha fet servir les següents 

plataformes: 

 La plataforma  d’adquisició freqüencial  de l’ASIC ROIC 1.0 s’ha 

desenvolupat amb les següents eines: 

o Disseny dels Fto#, amb Altera Quartus II. 

o Disseny del processador Littleproc de 16bits, amb Altera Quartus II. 

o Disseny de l’ASIC ROIC 1.0, amb Cadence Virtuoso amb el Hitkit 3.6. 

o Disseny del circuit imprès de l’ASIC ROIC i de la placa de sensors, 

amb el Cadence Layout. 

 La plataforma  d’adquisició freqüencial  de l’ASIC ROIC 2.0 s’ha dissenyat  

amb les següents eines: 

o Disseny dels Fto#, amb Xilinx ISE WebPACK. 

o Disseny del processador MicroBlaze, amb Xilinx EDK. 

o Disseny de l’ASIC ROIC 2.0, amb Cadence Virtuoso amb el Hitkit 3.7. 

o Disseny del circuit imprès de l’ASIC amb l’eina Edwin. 
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Figura a2.1: Circuit intern que incorpora el MicroBlaze i els convertidorsFto# i la lògica de control. 
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Figura a2.2: Placa d’adquisició per l’ASIC ROIC 1.0. 
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Figura a2.3: Placa dels sensors per l’ASIC ROIC 1.0 

 
Figura a2.4: Placa d’adquisició i sensors de l’ASIC ROIC 2.0. 
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Apèndix  3: Integració dels ASIC 

ROICs 
 

A3.1 introducció 

L’objectiu d’aquest capítol es presentar breument la tecnologia que s’ha fet servir 

durant el disseny dels dos ASIC ROICS, així com les eines de disseny emprades i les 

seves restriccions.  

També es vol detallar l’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 elèctriques 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 següent diagrama de flux, es mostren les passes a seguir, fent servir amb 

l’eina CADENCE, fent servir la tecnologia AMS 0,35µM. 
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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 elèctric i funcional del circuit final és 

fidedigne al desitjat. 

El layout extret anomenat extracted és una versió real del disseny layout però 

tenint en compte resistències equivalents, capacitats paràsites i de substrat i unions P-

N. Així, té en compte [1]: 

 Fonts de corrent. 

 Díodes. 

 CGS, CBG, CGD, CBS, CBD, CGS,OV, CGD,OV. 

 Resistències. 

A la següent figura veiem un del model real d’un transistor La comparació del 

model teòric (captura esquemàtica) i el model “casi real” o extracted, s’anomena 

“layout versus esquematic”, i permet garantir que el circuit es comporta idènticament 

dins d’uns paràmetres definits a priori. 

 

 

Figura a3.2: Model equivalent del transistor 

Per altra banda, per tal d’evitar deformacions dels òxids que cobreixen els metalls 

i no afegir estres mecànic sobre l’ASIC, es obligatori cobrir de metall 3 i/o metall 4, un 

% elevat de tot l’ASIC. La fase de DRC final té en compte aquesta cobertura   
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A3.3 Overview de la tecnologia  AMS 0,35µm 

El procés de fabricació 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, 

òxids i difusions. 

Aquesta tecnologia fa servir 4 capes de metall i 2 capes de policilici que permeten 

una fàcil interconnexió 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 resistències i condensadors.  

Per construir resistències es fa servir la capa de poly2. Per altra banda, fent servir 

estructures conductor- aillant- conductor es poden desenvolupar petites capacitats 

combinant la següent estructura interna: 

 Poly1 i poly2 per desenvolupar capacitats, també anomenades PIP.  

 Metall2 i MetallC per desenvolupar capacitats anomenades MIM. 

Només la capacitat desenvolupada mitjançant PIP es suportada pel procés que 

fem servir anomenat C35B4C3. 

 
Figura a3.3 :Mostra el tall lateral de la tecnologia AMS 0,35µm. 
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Figura a3.4:Secció lateral d’un disseny implementat amb 3 metalls. 

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’adquisició s’han alternat aquestes dues 

metodologies segons les necessitats del disseny. 

Una vegada fet el disseny cal fer la interconnexió dels transistors i/o components 

que s’han integrat al disseny.  

Per tal de fer aquesta interconnexió cal tindre molt present que els metalls que 

ens permeten fer la connexió entre dispositius tenen una densitat de corrent màxima. 

Si és superada es produeix el no desitjat efecte de la electromigració.  

Es pot observar a la taula a3.1 següent que els corrents màxim per µm són 

diferents per a cada tipus de metall. Per exemple, el metall 1 i 2 tenen un corrent 

màxim de 1mA/µm i en canvi el metall 3 té corrent màxim de 1,6mA/µm. 

La informació detallada sobre la tecnologia es troba en [3] i [4]. 

Taula a3.1: Densitats màximes de corrent per a la tecnologia C35B4C3 de AMS 0,35 µm. 
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 També cal tenir present a l’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 màxim la poca àrea de què disposem (2mm2 contant l’anell de PADS). 

Aquestes regles de disseny permetran evitar un mal funcionament del circuit en el cas 

que es produeixin desalineament de les màscares en el procés de fabricació de l’ASIC. 

Aquestes regles estableixen (figura a3.5) unes restriccions com poden ser sobre: 

 Dimensió mínima de pistes i components (width). 

 Separació entre components (spacing). 

 Separació entre extensions de components (notch). 

 Superposicions, extensions ... 

 

Figura a3.5: Definició 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 referència a les difusions amb els seus corresponents valors  

a la taula a3.2. 

 

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. 

 

 

A3.4 Disseny de l’ASIC ROIC 1 i 2. 

Tal i com s’ha anat detallant durant el transcurs de la memòria, 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 conèixer la viabilitat de la 

tecnologia i, alhora, integrar uns primers oscil·ladors simples que ens permetessin fer 

una adquisició de sensors capacitius i comprovar que el bandgap bàsic (apartat 5.3) es 

comportava d’acord a les especificacions establertes. Els resultats específics dels 

components s’han detallat en els capítols 4 i 5. 

En les figures a3.7-8 s’observen els esquemes elèctrics i els layouts del primer ASIC 

ROIC dissenyat i fabricant el 2009.  

 S’ha emprat la tecnologia AMS 0,35µM, amb dos kits de disseny diferents: el hitkit 

3.6 i el 3.7. 

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’adquisició.   

La figura a3.10-11, presenta la captura esquemàtica i layout intern de l’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 

compensació amb la tensió d’alimentació de cada canal o grup de canals. 

Els pads que s’han fet servir són pads bidireccionals, de 50µM*200µM, dissenyats 

durant el projecte CANARIO de IMB-CNM. Incorporen un buffer de sortida, i protecció 

elèctrica contra descàrregues. 

L’anell que formen els pads I/O permet transmetre a través d’ells la massa i 

l’alimentació a cada pad mitjançant una de les seves capes de metall. A més entre pad 

i pad, es fan servir uns spacers que permeten separar els pads una distància mínima de 

10 µM, transmetent alhora la alimentació i massa. La separació  mínima i màxima 

entre pads està acotada pels pous de difusió que contenen cadascun dels pads.  

Per finalitzar el disseny de l’anell de pads, es poden fer servir corners a les 

cantonades, per fer la mateixa funció que els spacers. La separació entre pad-corner-

pad també està definida per les alimentacions de seus pous corresponents, sempre 

complint amb les regles de disseny [5]. La ubicació de tota la anella de pads, així com 

tots els mòduls de l’ASIC ROIC, així com les pistes de metall que connecten els mòduls 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: Esquemàtic intern de l’ASIC ROIC 1.0. 
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Figura a3.8: Layout intern de l’ASIC ROIC 1.0. 
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Figura a3.9: Microfotografia de ASIC ROIC 1.0. 
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Figura a3.10: Esquemàtic intern de l’ASIC ROIC 2.0. 
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Figura a3.11: Layout intern de l’ASIC ROIC 2.0. 
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Figura a3.12: Microfotografia de l’ASIC ROIC 2.0. 
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