| INTRODUCCION

.1 Motivacion

Para establecer la motivaciéon de esta tesis, es necesario analizar el
estado de la industria microelectronica actual, y de la de microsistemas en

particular.

La tecnologia microelectrénica esta entrado a formar parte de la vida
cotidiana. Asi ademas del ordenador PC, tanto en los vehiculos, como en las
viviendas es dificil encontrar equipos o subsistemas eléctricos que no incluyan

algun tipo de circuito integrado para su control.

Aspectos como la automatizacion de viviendas y edificios se empieza a
considerar una cuestion clave para la industria informatica. Y empiezan a
aparecer términos nuevos como “infranet”, acufiado por Echelon, que describen
los buses de campo que permiten realizar esta automatizacion y ser

controlados desde internet.

Estos buses de campo precisan de sensores que le informen del estado
de la vivienda, industria, vehiculo... que se desea controlar, y actuadores que

permitan modificar dicho estado.

También es preciso disponer de estandares que faciliten la conexion de

estos sensores y actuadores a estos buses de campo. Un ejemplo de esta
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tendencia es la norma IEEE 1451, que especifica un nuevo bus digital de
conexion para sensores y actuadores inteligentes en un entorno distribuido de

instrumentacién y control.

Sin embargo, los sensores y actuadores son, en general, sistemas
analogicos, con salidas dificilmente estandarizables si no se les incluye una
electronica que acondicione la sefal, la convierta en digital, y la adapte a dicho

estandar.

La respuesta a esta necesidad la han dado los microsistemas, que
permiten incluir en una oblea de silicio sensores, actuadores y la electrénica de
control necesaria dando lugar a los llamados sensores y actuadores

inteligentes.

Solo es necesario estudiar la evolucion del mercado de los

microsistemas, para ver, que es una industria con un fuerte crecimiento.
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Figura 1. Crecimiento del mercado de los microsistemas por sector (Fuente MiicroParts).

En apenas cuatro afos se ha duplicado el mercado, y las previsiones
indican que en dos mas se volvera a duplicar. Cabe destacar que los productos
que estaban desarrollandose en el 1996 alcanzaran un 10% del mercado en el
2002.

Sin embargo, la fabricacion de estos microsistemas suele precisar de
procesos tecnolégicos complejos y costosos, que requieren de etapas que

normalmente no se realizan en los procesos CMOS estandar. Esto puede
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implicar la necesidad de realizar el sensor/actuador en una oblea distinta de la

del circuito, por problemas de compatibilidad entre procesos.

Una tendencial®**® seguida para el desarrollo de sensores y actuadores
basados en tecnologia de silicio ha sido la de hacer estos con tecnologias de
IC estandar, combinando procesos tecnoldgicos estandar con etapas de post-
proceso que incluyen micromecanizado del substrato o ataques quimicos
selectivos en el caso de micromecanizacion superficial. A modo de ejemplo,
citar los proyecto europeos DEMACP®™ o BARMINTES®]  Estos han
afrontado este reto para sensores mecanicos (presion, aceleracion, flujo),
dando resultados que han permitido pensar en una explotacién industrial de

dichas tecnologias.

Asi mismo, durante los afios previos a la realizacidén de esta tesis, en el
Departamento de Electronica de la Universitat de Barcelona, se desarrollaron
una serie de sensores micromecanizados en silicio, que dieron como fruto las
tesis "Optimizacion de Sensores de Presion Piezorresistivos para
Instrumentacion Biomédica y Aplicaciones a Alta Temperatura”, Dr. Santiago
Marco (1993), y "Disseny i Realitzacié d'Accelerémetres Capacitius Pendulars
en Silici Monocristal‘li", Oscar Ruiz (1996). Este ultimo enmarcado dentro del

proyecto Maximal™@x%°!,

También se realizaron circuitos de interfaz para estos sensores en la
tesis “Métodes d’Interficie i de Conversidé A/D Delta-Sigma, basats en la técnica
dels Corrents Commutats, per Sensors Integrats en Tecnologia de Silici”,
Carlos Rubio (1999). Por ultimo se estudiaron metodologias para la integracion
monolitica en “Integraci6 Monolitica de Sensors de Pressio i Circuits de
Condicionament amb una Tecnologia CMOS Comercial”, Enric Montané (1999).
En todos los casos se buscaron soluciones compatibles con las tecnologias
microelectronicas convencionales, y por lo tanto permiten la integracion

monolitica del sensor con la electrénica de control.



1.2 Objetivos

Esta tesis también se enmarca dentro de este campo, y busca el disefio
de un circuito de interfaz para sensores capacitivos micromecanizados en
silicio. El motivo de trabajar con sensores capacitivos y no piezoresistivos, es
que los primeros son mas estables frente a variaciones en el proceso
tecnolégico, ya que no dependen del dopaje como en el caso de los
piezoresistivos. Ademas presentan una menor dependencia respecto a la

temperatura.

Teniendo en cuenta la posible utilizacién posterior, se ha impuesto que
el disefio debe ser compatible con una tecnologia CMOS de bajo coste. Esto
lleva a realizar el disefio en tecnologias concebidas inicialmente para la

implementacion de circuitos digitales.

La salida del interfaz debe ser digital, para poder ser conectado
facilmente a un bus digital. Por este motivo, se ha realizado un estudio de las

posibles metodologias de conversion.

Por ultimo, se ha buscado un disefo siguiendo una metodologia Top-
Down, acorde con las utilizadas en las tecnologias digitales. Esto simplifica el
proceso de disefio cuando se hacen sistemas mixtos, ya que se pueden

realizar los diferentes pasos en paralelo.

1.3 Convertidores A-D

Un aspecto importante a la hora de disefiar un microsistema con salida
digital es en que punto del procesado de la sefal, ésta debe pasar de formato
analdgico a digital. Para ello se tienen que tener en cuenta aspectos como el
tipo de procesado que se desea realizar, la frecuencia de muestreo, la

precision, el ruido, el consumo, el area que ocupa...

Todos estos aspectos se deben ponderar dependiendo de las
prioridades del sistema que se esta disefiando. En nuestro caso, se ha

considerado que la medida de la sefal se debe realizar en el punto mas
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cercano al sensor. Esto limita el ruido que se puede introducir en el sistema, ya

que a partir del momento en que la sefal es digital, este es negligible.

Otro aspecto es el modelo de convertidor a utilizar. Para ello se muestra
una tabla resumen de los principales tipos de convertidores Analdgico

Digital®”!, basandose en las siguientes caracteristicas:

e Velocidad de conversion
e Resoluciéon
e Complejidad analdgica

e Complejidad digital

Flash Pipeline  Aprox. Suc. Sobremues. Doble Rampa

Velocidad Alta Media Baja Baja Muy Baja
Resolucién Baja Media Media Alta Alta
Complejidad Alta Media Media Baja Media
Analégica

Complejidad Digital Media Media Baja Alta Baja

Tabla 1. Comparativa de los diferentes tipos de convertidores Analogico Digital

Se observa que la complejidad analégica de los convertidores de
Nyquist en todos los casos es superior a la de los convertidores
sobremuestreado, aunque queda penalizado en velocidad, y complejidad
digital. Teniendo en cuenta estos aspectos, el convertidor sobremuestreado es

el mas adecuado en numerosas aplicaciones.

A continuacion se realiza una introduccion a su arquitectura. Para ello se
realiza una breve exposicion del funcionamiento de los convertidores de

Nyquist, y después se continua con la presentacion de los sobremuestreados.



1.3.1 Convertidores de Nyquist

Los convertidores de Nyquist son los convertidores A-D (ADC)
tradicionales. A continuacion se presenta el esquema de bloques de un

convertidor de estas caracteristicas.

s= i:yquisl
| !

Filtro Pasabajos Sample Convertidor

Salida
Digital

Sefial
Analégica

Anti-Aliasing Hold A-D

Figura 2. Diagrama de bloques de un ADC de Nyquist.

El proceso de digitalizacién de una sefal analdgica consiste en realizar
una discretizacion de dicha sefal tanto en amplitud como en el tiempo. Para
realizar dicha discretizacion, el convertidor realiza una cuantificacién de la
senal de forma periddica. De esta forma, a la salida del convertidor se obtienen

una serie de valores digitales.

Segun el teorema de Nyquist, la frecuencia de muestreo del convertidor
debe ser al menos dos veces la frecuencia maxima de la sefal de entrada. A
partir de este teorema, es posible calcular la frecuencia de muestreo del
convertidor, si se conocen las caracteristicas de la sefial de entrada. Sin
embargo, es posible que por efectos de ruido, aparezcan sefiales de mayor
frecuencia en esta sefal de entrada. Por este motivo se incluye un filtro a la
entrada del convertidor, que limita la frecuencia de la sefial de entrada. Esto

evita que sefales de mayor frecuencia distorsionen la salida del convertidor.

Entre el filtro y el convertidor se introduce un sample & hold que
sincroniza la sefal de entrada y evita que se modifique su valor durante la

conversion.

El ADC realiza una cuantificacion de la sefal. La grafica de la funcion de

un cuantificador uniforme se muestra en la Figura 3.
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Figura 3.Gréfico de la salida de un cuantificador uniforme.
El convertidor discretiza o cuantifica una entrada continua x. Se puede

definir la senal cuantificada como la suma de la senal de entrada mas un error

().

y = xte (Ec. 1)

Este error se denomina error de cuantificacion, y determina la resolucion
del ADC. Este error de cuantificacion depende del paso de cuantificacion que
se define como la relacién entre el rango a fondo de escala (RFE) por numero

de niveles (n).

RFE (Ec. 2)
2 n

Si la sefal de entrada es suficientemente estocastica, el error de
cuantificacion puede ser modelizado como ruido blanco equidistribuido en la
banda de 0 a la mitad de la frecuencia de muestreo. La potencia total del ruido

de cuantificacion es!®472:

K ? (Ec. 3)
P = l J'ez de = Aﬁ
’ Ay, 12
2
La potencia espectral de ruido es:
2
Sqruido = quuido L = 6A (Ec. 4)
f;amp _f;

La resolucion del convertidor se puede expresar a partir de la relacion
sefal-ruido (SNR).



SNR,, = IOIOgKPS‘f’WJ — IOIOg(lj — 6,021n+176 (Ec. 5)

A*/12

ruido

Este tipo de convertidores precisa de un filtro analégico y de un ajuste
de los componentes muy preciso para conseguir una buena resolucion. Ambos
motivos hacen que sean circuitos de dificil implementacion mediante

tecnologias CMOS.

1.3.2 Convertidores sobremuestreados

Anteriormente se ha visto que el ruido de cuantificacion se puede
mejorar disminuyendo el paso de cuantificacién. También es posible disminuir
el ruido aumentando la frecuencia de muestreo, tal como se muestra en la

Figura 4.
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Figura 4. Variacion de la distribucion espectral del ruido de cuantificacion en funcion de la frecuencia de
muestreo.

El ruido de cuantificacion se distribuye uniformemente desde la
frecuencia 0 hasta la frecuencia de muestreo. Si se aumenta la frecuencia de
muestreo, la potencia del ruido disminuye proporcionalmente, y por lo tanto

mejora la SNR.

La SNR de un convertidor de Nyquist con un ancho de banda inferior a

dos veces la frecuencia de muestreo es:

SNR, = IOIOg[P“ﬁ‘”]+1010g(

ruido

fmrj (Ec. 6)

banda

Se observa que es posible mejorar la SNR aumentando la frecuencia de
muestreo del convertidor. Sin embargo, es necesaria una frecuencia cuatro

veces superior para mejorar la resolucién 1bit (6dB). Ademas es necesario
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incluir un filtro que diezme la salida del convertidor y la pase a la frecuencia de
la banda de la sefial. Ambos motivos hacen que no sea muy interesante utilizar

este método para mejorar la resolucion de un convertidor de Nyquist.

Una posible alternativa consiste en modular el ruido pasando la parte del

ruido de cuantificacion a altas frecuencias.

fbanda

f

muestreo

»
L

Figura 5. Variacion de la distribucién espectral del ruido de cuantificacion con modulado de ruido.
Se observa que la potencia de ruido dentro de la banda base del
convertidor queda muy reducida, ya que ésta ha sido desplazada a altas

frecuencias.

El diagrama de bloques de un convertidor de este tipo se muestra en la

Figura 6.

Fyaquist

Filtro
Modulador Diezmado
Digital

Senal
Analdgica

Salida
Digital

Figura 6. Diagrama de bloques de un convertidor sobremuestreado.
El convertidor sobremuestreado consta de los mismos bloques que un

convertidor de Nyquist, pero organizados de forma diferente.

En la entrada se encuentra el modulador que realiza la cuantificacion de
la sefial y la modulacién del ruido. Este bloque trabaja a una frecuencia muy
superior a la frecuencia de la sefal de entrada (de ahi el nombre

"sobremuestreado").

El modulador se suele realizar por medio de un filtro pasa-bajos
introducido dentro de un bucle de realimentacion!®®4. Este desplaza el ruido

de cuantificacion a altas frecuencias sin alterar la senal de entrada.



Seguidamente se encuentra un filtro digital que solo deja pasar las
sefales dentro de la banda base. De esta forma se elimina todo el ruido de
cuantificacion que se encuentra en las altas frecuencias, con lo que se

aumenta la SNR.

Finalmente se incluye un diezmador©®®!

que coge muestras a la
frecuencia de Nyquist. El resultado final es una salida digital equivalente a la

que se obtiene con un convertidor de Nyquist.

A continuacién se presentan las caracteristicas de los posibles

moduladores para un convertidor sobremuestreado.

1.3.2.1 El modulador de primer orden

El modulador de primer orden es un ejemplo académico, ya que en la
realidad nunca se utiliza debido a limitaciones que presenta, las cuales se

expondran al final de este apartado.

El modulador de primer orden recibe su nombre por tener un filtro
pasabajos de primer orden. En este caso es un integrador ideal. EIl

esquemal™®? se muestra en la Figura 7.

x() yinl

Figura 7. Esquema de un modulador de primer orden.

Como se observa, la entrada del modulador pasa a través de un
integrador. La salida de este pasa a través de un ADC, el cual da una salida
que es suma de la sefal de entrada y del ruido de cuantificaciéon. La senal de
salida vuelve a entrar en el bucle a través del convertidor D-A (DAC) y es

restada de la senal de entrada.

El modulador va reduciendo la diferencia que hay entre la entrada y la
salida en pasos sucesivos. Si se promedia la salida, se observa que poco a
poco esta se va acercando mas al valor de la sefal de entrada. En teoria, si se

promedian infinitas muestras a la salida del modulador, el error del sistema
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quedaria reducido a 0. Este proceso de promediado es equivalente a la funcion

que realizan el filtro digital y el diezmador para obtener la salida del convertidor.

Cuanto mayor sea el sobremuestreo, menor sera la resolucion necesaria
del ADC para conseguir la misma SNR. Si se lleva esto al extremo, se puede
trabajar con un ADC de 1bit o lo que es equivalente, un comparador. Esto
asegura la robustez y linealidad del circuito, ya que no hace falta asegurar una
separacion muy exacta entre niveles (dos puntos siempre forman una recta
perfecta).

Para poder estudiar la funcién de transferencia del circuito es necesario
pasar el modulador al plano Z. El diagrama de bloques que se obtiene es el de
la Figura 8.

Figura 8. Diagrama de bloques de un modulador de primer orden en el plano Z.

El comparador es un elemento no-lineal, y por lo tanto no se puede
pasar de forma sencilla al plano Z. En este caso se ha considerado que es
equivalente a un sumador que introduce la sefal debida al ruido de
cuantizacién. Para ello es necesario que la sefial de entrada sea aleatoria y

que no se produzca saturacion!®e"!,

La salida del modulador se puede describir por la ecuacion siguiente.
Y(z) = z7 X(z) + (1 —z )N(z) (Ec. 7)

En la que podemos ver que el modulador actua como un elemento de
retardo para la sefial de entrada (X) y como un filtro pasa-altos para el ruido de
cuantificacion (N). De esta forma se ha conseguido el modulado del espectro

de ruido deseado, sin modificar la sefial de entrada.

La densidad de potencia espectral de ruido que se obtiene después del
filtro pasa-altos es:
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. T (Ec. 8)
Sqmodl = 4Sqmid0 Slnz (fj

s

Se observa que atenua el ruido a frecuencias proximas a continua, y lo
incrementa para frecuencias alrededor de la de muestreo. Si se integra la
densidad de potencia espectral se puede obtener el ruido dentro de la banda

base.

T2 Y 2 2 /3
Ponaa = ISqmodldf = j42ASin2(ﬂfjdf - Mjsmz(ﬁfjdf (Ec. 9)
0 0 fo 12 1 31 f

2N fy fil2nfs 1 27rf33+___ B ﬂ%S
3£ 12 4z £ 6l f 36 S

La amplitud maxima que puede tener una sefal sinusoidal de entrada es

Q

2
i, por lo que la potencia maxima es Ag . A partir de ella es posible obtener la

SNR.

(Ec. 10)

P . 3
SNR,, = 1010g[”"”’j - 1010g[92]\52j = 9,03log,(M)-3,41
Banda

Donde M es el factor de sobremuestreo que se define como la relacién

entre la frecuencia de muestreo y la amplitud de la banda base.

M = /s (Ec. 11)
21

La SNR disminuye a medida que aumenta el factor de sobremuestreo.
Cada vez que se duplica la frecuencia de muestreo, se mejora el SNR en
1.5bits. Esto implica que con un M de 256, la SNR es de 68,8dB, que equivale
a unos 11bits (1bit = 6dB).

En este estudio se ha supuesto en todo momento que los componentes
del modulador son ideales, asi como el filtrado digital. Sin embargo debido a las

no-idealidades de todos ellos las prestaciones se ven disminuidas.
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Tal como se ha dicho al principio este apartado, este tipo de
moduladores tienen una funcién académica. El motivo es debido a que el
propio modulador introduce ruido en la banda base la sefial de entrada es

continua.

El motivo es que cuando el modulador recibe una sefal en continua,
intenta llegar a un error de valor nulo, cuando lo alcanza vuelve a empezar la
misma busqueda. Si no hay ruido en la sefal de entrada, este proceso es

ciclico, con una periodicidad que dependera del valor de la sefal en continua.

Si este periodo es suficientemente largo, su frecuencia entra dentro de la
banda base, y por lo tanto el filtro no las elimina. Esto introduce sefales

periédicas en la sefial de salida (idle tones)“®"®"!,

Existen métodos para solucionar el problema, como anadir ruido a la
senal de entrada, de forma que el modulador nunca vea una sefal en continua.
También existen otras posibilidades como aumentar el orden del modulador.
Con ello, ademas de evitar los idle tones!®®®! se aumenta la SNR para un

mismo factor de sobremuestreo.

1.3.2.2 Modulador de segundo orden

El modulador de segundo orden realiza, como su nombre indica, un
modulado del ruido de cuantizacion de segundo orden. Para ello introduce dos
integradores dentro del bucle de realimentacién. Permite conseguir una
resoluciéon de 16bits con factores de sobremuestreo inferiores a 256. El

diagrama de bloques del modulador se muestra en la figura.

Figura 9. Diagrama de bloques de un modulador de segundo orden en el plano Z.

La ecuacién que define el sistema es la siguiente.

Y(z) = z7Xx(z)+ (1 —z! )2 N(z) (Ec. 12)
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Se observa que el comportamiento es muy semejante al del modulador
de primer orden. Introduce un retardo de segundo orden a la sefal de entrada,

y un filtro pasa-altos de segundo orden para el ruido.

Se puede repetir el mismo estudio para el modulador de primer orden.

La densidad de potencia espectral de ruido después del filtro pasa-altos es:

zf j (Ec. 13)

s

_ 4
SqmodZ - 16Sqruido sin (

La potencia del ruido en la banda base que se obtiene después de

integrar la densidad espectral de ruido es:

A (Eo. 14)
Banda 60 fq

De donde se obtiene la SNR.

5
SNR;; = IOIOg(P”ﬁ“’] = 1010g[1§M4] = 15,05log,(M)-11,13
T

Banda

(Ec. 15)

En este caso, la duplicacion de la frecuencia de muestreo conlleva un
aumento de 2,5bits en la SNR. Por lo tanto, seria posible conseguir 18bits de
resolucion con un M de 256, si el modulador no tuviera otras fuentes de ruido

interno (como el térmico o 1/f).

Teniendo en cuenta todos estos aspectos, se ha optado por un

modulador A-%, ya que es el que mejor cumple los requerimientos.

.3.3 Caracterizacion de convertidores
sobremuestreados

En los apartados anteriores se ha presentado la relacion sefial-ruido
para caracterizar un convertidor sobremuestreado, ya que ésta da cuenta de
los errores introducidos por el ruido de cuantizacion. Sin embargo, cuando se

disefa un sistema real, aparecen otros efectos que es necesario considerar.
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La salida de un modulador frente a una senal sinusoidal se puede

describir por las siguientes componentes!®°**®!,

K
J’(t) = a,+aq cos(27rft + ¢1)+ Zak cos(27zkff + ¢k)+ 77(t) (Ec. 16)
k=2

Donde y(t) es la seial a la salida del modulador, a, es el offset, a; es la
sefal a la frecuencia de la seial de entrada, ax son las amplitudes para las
componentes armoénicas de la sefal, f es la frecuencia de la sefial de entrada, ¢
es el desfase de cada una de las componentes de la sefal y n es el ruido
introducido por el modulador, que incluye la cuantificacion y la no-idealidad de

los componentes del modulador.

Para obtener cada una de las componentes del ruido se realiza una
minimizaciéon del error sinusoidal, que es equivalente a una regresion
sinusoidal. Este método extrae cada una de las componentes sinusoidales de

la sefial de salida por el método de los minimos cuadraticos.

A partir de ellas es posible extraer la potencia de la sefial (csa?) y de la

distorsion armaénica (om?).

2 _a (Ec. 17)
O-sal - 7
1 K
2 _ 2 (Ec. 18)
Cw = 4 Z a

y definir la relacion senal-distorsiéon armonica (SDR).

P, ol (Ec. 19
_ Seiial _ sal C. )
SDR = =

Distorsion th

Una vez obtenidas estas componentes, son substraidas de la senal de

salida. Con ello queda unicamente la contribucién debida al ruido (n).

77(t) = y(t)— a, —a, cos(27zft+ ¢1)—§ak Cos(Z;zkft +¢k) (Ec. 20)
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Si se realiza la transformada de Fourier de esta senal, se obtiene el
comportamiento del ruido introducido por el modulador. Ahora solo es
necesario calcular la potencia del ruido que se encuentra en la banda base,

para obtener el ruido introducido por el modulador.

(Ec. 21)

3
o2 = [w(Ndr

A partir de esta resultado se puede calcular la relacién senal-ruido de la
salida.

SNR — PSeﬁal — O-sal (EC 22)

Ruido 6777]

Por ultimo se puede calcular la relacion de ambas componentes
respecto a la sefial, que denominaremos relacion sefial-ruido y distorsién. Esta

se define como:

P, o (Ec. 23)
_ Senal _ sal .
SNDR = o = s
Ruido Distorsion 0-7777 O 1

Con este método es posible estudiar tanto los resultados obtenidos por

simulacién, como los experimentales.

|.4 Organizacion de los capitulos

Tal como se ha indicado anteriormente, se ha seguido una metodologia
de disenio Top-Down, empezando por un estudio del problema de la medida, y
acabando con el disefio fisico y el test. Este esquema se muestra en la Figura
10.
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de psensores
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Disefio
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Disefio
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Test

Figura 10. Esquema de disefio seguin metodologia Top-Down

A la hora de escribir esta tesis también se ha seguido el mismo

esquema, organizando los capitulos en el mismo orden.

Medida de Microsensores Capacitivos: Describe el problema de la medida,
haciendo hincapié en los problemas que se pueden encontrar con un
microsensor capacitivo. También realiza el estudio de un microsensor

concreto, un acelerometro xyz para el automovil.

Disefio Funcional: En este capitulo se estudian las posibles opciones para
el disefio de la interfaz. Y posteriormente se analiza la estabilidad del

sistema sensor-interfaz.

Disefio Estructural: A partir de las decisiones tomadas en el disefo
funcional, se baja al nivel de bloques y se estudia que componentes y
dispositivos son mas adecuados para el disefio a partir de la

modelizacion y simulaciones realizadas.

Disefio Fisico: Se explica todo el proceso seguido para el disefio de las
mascaras de la interfaz. Para ello se presenta una explicacion mas
detallada de aquellos dispositivos que por sus caracteristicas son mas

dependientes de las condiciones de las mascaras.

Test: Este ultimo capitulo presenta la metodologia seguida para la

caracterizacion de los circuitos, asi como los resultados obtenidos.
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