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Resumen

El desarrollo de mecanismos de sensado ha facilitado la interaccion entre los seres
vivos y el medio ambiente. Con el objetivo de impulsar una gran diversidad de aplicacio-
nes de redes portdtiles en diferentes ramas como ciencia, medicina, sistemas de moni-
toreo ambiental, industria aeroespacial y de manufactura, asi como de seguridad per-
sonal y dispositivos de entretenimiento, se han desarrollado "sensores inteligentes", los
cuales integran de manera conjunta sensores y circuitos electronicos que permiten lle-

var a cabo funciones de toma de decisiones, de control y que ejecuten acciones.

Sin embargo, cualquier tipo de mecanismo de sensado tiene sus limites, siendo uno
en particular el bajo nivel de la sefial de salida en comparacion con el nivel de ruido.
Esto implica que se tiene la necesidad de técnicas de acondicionamiento de sefial para

aumentar la relacion sefal a ruido.

Una técnica que permite medir la amplitud de una sefial incluso si la potencia del
ruido e interferencias superpuestas son mayores que la potencia de la sefal de interés,
es la técnica de deteccidn sensible a fase, en la cual basan su funcionamiento los am-

plificadores lock-in.

La necesidad de amplificadores lock-in para su uso en las aplicaciones portatiles
actuales, asi como las pocas implementaciones encontradas en la literatura y sus li-
mitaciones, motivan el desarrollo de acondicionadores de sefial integrados portdtiles
que permitan recuperar sefiales inmersas en ruido y que presenten un bajo consumo de

potencia.



II

Este trabajo presenta el diseno de dos prototipos integrados de amplificador lock-
in con tecnologia CMOS de 0.18um y voltaje de alimentacion tnica de 1.8V. Ambas
propuestas presentan ganancia programable y reduccién del ancho de banda mediante
un par de capacitores externos.

Los dos prototipos que se desarrollaron permitieron recuperar una sefial de interés
de ambientes ruidosos con un error inferior al 6 % para sefiales sumergidas en ruido
blanco con un SN R = —20dB, area de integracién de 0.012 — 0.013mm?, y consumo

de potencia de 0.35mW .
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Capitulo 1

Introduccion

Un sensor es un dispositivo que recibe y transforma sefiales o estimulos en diferen-
tes dominios de la energia y responde con una sefal eléctrica [1, 2]. Por una parte, los
sensores pueden clasificarse segtin el dominio de la energia que reciben, con lo que se
tienen: Magnético (intensidad de campo, densidad de flujo, permeabilidad), Quimico
(concentracion, porcentaje de reaccion), de Radiacion (longitud de onda, intensidad),
Mecénico (fuerza, torque, presion, posicion), Térmico (temperatura, flujo de calor) y

Eléctrico (voltaje, corriente, carga, resistencia, etc).

Por otra parte, los sensores pueden ser divididos dependiendo de la naturaleza de
la sefial generada en pasivos o activos. Los sensores pasivos son aquellos que gene-
ran sefiales representativas de las magnitudes a medir por medio de una fuente auxiliar
(resistencia, inductancia, capacitancia variables). Los activos generan sefiales represen-
tativas de las magnitudes a medir de forma auténoma, sin requerir de alguna fuente de

alimentacion (piezoeléctricos, electroquimicos, magnetoeléctricos) [1].

La interaccion entre los seres vivos y el medio ambiente requiere de mecanismos de
sensado, de toma de decisiones y que ejecuten acciones [3], lo cual llevé al desarrollo
de sensores inteligentes, que permiten mejorar la calidad de vida, seguridad y salud de

los seres humanos, como se muestra en la Figura 1.1.
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Figura 1.1: Sensores Inteligentes

Los sensores inteligentes son sistemas donde los sensores y la electrénica asocia-
da estdn integrados juntos [3]. Este tipo de sensores estd cimentando el camino para
una amplia gama de aplicaciones de redes portdtiles, incluyendo: ciencia e ingenieria,
laboratorios on-chip (analizadores de ADN, micro-bombas), medicina (monitoreo de
pacientes, marcapasos), sistemas de monitoreo ambiental (medidores de calidad de
agua o analizadores de contaminacion atmosférica), procesos quimicos (monitoreo de
la combustion de motores, testing farmacéutico), biologia, industria aeroespacial y de
manufactura, militar, navegacion, seguridad personal y dispositivos de entretenimiento
[4], 1o que estd llevando a la evolucién de microsistemas o micromddulos ensamblados.

En la aproximacion de microsistemas, el sensor y la circuiteria de interface electro-
nica se encuentran integrados sobre el mismo chip, es decir, el sistema completo es
obtenido usando un proceso de CI standard como se muestra en la Figura 1.2. Sin
embargo, esto reduce los grados de libertad para el disefio del sensor, y cualquier defec-
to en el sensor podria resultar en una falla del microsistema completo a pesar de que

los demds circuitos funcionen apropiadamente [3].
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Figura 1.2: Sistema de Sensores Inteligentes (Microsistema)

También se tienen otras ventajas como que los elementos pardsitos debidos a inter-
conexiones entre sensores y los circuitos electronicos son minimizados, ademads de que
el uso de la misma tecnologia permite obtener un mejor matching entre elementos del
sensor y los circuitos eléctricos permitiendo una compensacidén mas precisa de los efec-
tos pardsitos [3].

En la aproximacién de micromoédulo, los sensores y los circuitos de interface electré-
nica se realizan en diferentes chips, pero se incluyen en el mismo empaquetado o son
montados en el mismo sustrato como se muestra en la Figura 1.3, con lo que los dos
chips pueden ser implementados con diferentes tecnologias, optimizando el desempeio
para los sensores y los circuitos electrénicos, ya que las propiedades de los materiales
de la tecnologia pueden ser ajustadas para optimizar el funcionamiento de los dispositi-

vos [3].

Figura 1.3: Sistema de Sensores Inteligentes (Micromdédulo)

Por otro lado, algunos de sus inconvenientes son que el montaje puede ser costoso y

poco confiable, permitiendo solo un ndmero limitado de interconexiones entre el sensor




y los circuitos de interface electrénica, asi como que los elementos parasitos de dichas
interconexiones son de varios ordenes de magnitud mayores, impredecibles y menos
repetibles que en los microsistemas. Ademas, no se tiene matching garantizado entre el
sensor y los circuitos electrénicos [3].

A pesar de la evolucién y desarrollo de los sistemas de sensores, cualquier tipo
de mecanismo de sensado tiene sus limites, es por ello de la necesidad de abordar
técnicas de acondicionamiento de sefial, que son los elementos del sistema de medida
que ofrecen, a partir de la sefial de salida de un sensor electrénico, una sefial apta para
ser presentada, registrada o procesada para la siguiente etapa de la operacion [3, 5, 6].

Consisten principalmente en circuitos que ofrecen, entre otras funciones, las siguien-
tes: amplificacion, filtrado, adaptacion de impedancias y modulacién o demodulacion
[5].

El disefio de acondicionadores de sefiales, dependiendo de la aplicacion, puede re-
querir especificaciones estrictas sobre ruido, voltaje de polarizacién, consumo de poten-
cia, velocidad, rechazo a interferencias, bajo costo, fiabilidad, etc [3].

Las siguientes son algunas de las técnicas que se pueden presentar en el acondicio-

namiento de sefiales:

Realimentacion.

= Compensacién de las no idealidades de amplificadores (circuitos de autozero,

chopper, circuitos que usan matching de elementos dindmicos).

= Mejora de la relacion sefal-ruido (filtros, amplificadores lock-in, promediando la

forma de onda, auto-correlacion y correlacion cruzada).

= Medicién de bajas y altas impedancias.

= Técnicas de proteccion o blindaje.

» Calibracién.
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Uno de los problemas encontrados en algunos sensores es el bajo nivel de la sefial de
salida en comparacion con el nivel de ruido, que puede incluso superar la amplitud de
la sefial de interés, lo que implica la necesidad de técnicas de amplificacion especiales

para aumentar la relacion sefial a ruido [7].

Las sefiales analdgicas que son procesadas por circuitos integrados son corrompidas
por dos diferentes tipos de ruido: ruido intrinseco de dispositivo electrénico y ruido en
el ambiente o interferencia, los cuales limitan el nivel de sefial minimo que un circuito
puede procesar con calidad aceptable. Es por ello que a continuacidn se presenta una

explicacion sobre las fuentes de ruido e interferencia.

1.1. Ruido

El ruido inherente se refiere a sefiales de ruido aleatorias que pueden ser reducidas
mediante estrategias adecuadas de disefio pero no eliminadas, ya que se deben a las
propiedades fundamentales de los circuitos. Se tienen dos tipos de ruidos inherentes
o intrinsecos en los dispositivos: ruido térmico y ruido flicker, que son explicados a

continuacion.

1.1.1. Ruido Térmico

El ruido térmico se debe a la excitacion térmica de los portadores de carga en
un conductor. El movimiento aleatorio de los electrones en un conductor introduce
fluctuaciones en la medicion de voltaje a través del conductor incluso si la corriente
promedio es cero. No depende de las condiciones de polarizacién y ocurre en todos
los resistores. Como se representa en la Figura 1.4, asi como en las ecuaciones (1.1) y
(1.2), el ruido térmico de un resistor puede ser modelado por una fuente de voltaje en
serie, o por una fuente de corriente en paralelo con el resistor R, y es proporcional a la

temperatura absoluta [8].
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rR= (DI

Figura 1.4: Modelo de ruido térmico de resistor

Vi(f) =4AKTR (1.1)
AKT
IR(f) = —%~ (1.2)

Los transistores MOS también exhiben ruido térmico. La fuente mds significativa es
el ruido generado en el canal. Puede ser modelado por una fuente de corriente conecta-
da entre las terminales de drenaje y fuente, o una fuente de voltaje en la terminal de

compuerta como se observa en la Figura 1.5, asi como en las ecuaciones (1.3) y (1.4).

]

—i (DI

V; ()

a]

Figura 1.5: Modelo de ruido térmico de transistor MOS

AKT

VA(f) = ——! (1.3)
9Im

13(f) = AKT g, (1.4)

Observandose en la ecuacion (1.4) que la corriente de ruido de un transistor MOS

decrece si la transconductancia disminuye [8].
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Una sefial de ruido es blanca si su densidad espectral es constante sobre una frecuen-
cia dada como se muestra en a Figura 1.6. Se observa por lo tanto de las expresiones

(1.3) y (1.4) que el ruido térmico es ruido blanco.

» f

I I
01 10 10 100 1,000
(Hz)

Figura 1.6: Ejemplo de Ruido Blanco

1.1.2. Ruido Flicker

Se encuentra en todos los dispositivos activos, asi como en los resistores, pero
ocurre solo cuando la corriente en DC estd fluyendo. Se genera debido a trampas en
el semiconductor al final de su interface, en las cuales los portadores son aleatoria-
mente atrapados y mantenidos por un periodo de tiempo formédndose enlaces con lo
que se tiene un aumento de estado de energia y siendo liberados luego, introduciendo

el ruido flicker en la corriente de drenaje [8, 9].

Se modela como muestra la ecuacién (1.5), de donde se observa que la densidad
espectral es inversamente proporcional a la frecuencia [9] como se muestra en la Figura

1.7.

V2

" WL (1.5)

] =
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20 Iog\/_n2

/05 f

Figura 1.7: Densidad espectral de ruido flicker

1.2. Interferencias

En la préctica, la version eléctrica de las sefiales naturales se encuentra acompafiada
por interferencias indeseadas y fuera de la banda [8], como se muestra en la Figura 1.8.
El ruido de interferencias es resultado de interacciones indeseadas entre el circuito y el
mundo externo, o entre diferentes partes del mismo circuito, pudiendo ser periddicas,
intermitentes o aleatorias.

Interferencias

Interferencias
Senal
Deseada

7, ¥

Figura 1.8: Sefial deseada acompafada de interferencias fuera de la banda

Las interferencias estin compuestas de varias formas de ruido que surgen de los
alrededores. Se genera porque cada conductor es potencialmente una antena capaz de
captar radiacion electromagnética y convertirla en una sefal eléctrica. Hay numerosas
fuentes de radiacion electromagnética en el ambiente, incluso las lineas de energia

eléctrica AC, estaciones de radio y TV, sistemas de ignicién de motores a gasolina,
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interruptores de arco, escobillas en motores eléctricos, la iluminacién y perturbaciones
ionosféricas. Algunas de esas fuentes, causan ruido con anchos de banda de frecuencia
relativamente estrechos [10].

Las interferencias también pueden generarse por perturbaciones producidas por las
no linealidades y pardmetros dependientes de la frecuencia de caminos de transmisién
de un sistema deseado. Es posible que la potencia de la interferencia total que recibe el

sistema sea mucho mayor que la potencia de ruido en el sistema [11].

1.3. Sistemas de Acondicionamiento para mejorar la

Relacion Senal/Ruido

Para la mejora de la relacion sefial-ruido (SNR) se tienen distintas técnicas de acon-

dicionamiento de sefial especificas, que se presentan a continuacion:

= Filtros. Permiten pasar sefiales eléctricas de tiempo continuo a una cierta fre-

cuencia o rangos de frecuencia mientras bloquea el paso de otras.

La razén de esta aplicacion tan extendida es que muchas sefiales de instrumentos
son de baja frecuencia con anchos de banda que se extienden en intervalos de
unos pocos hertz. Por consiguiente, un filtro pasa bajas bien caracterizado eli-
minard de manera efectiva muchos de los componentes de alta frecuencia de la
sefal, sin olvidar el ruido térmico. Mientras que un filtro pasa altas permite re-
ducir los efectos de deriva y de otros ruidos fluctuantes de baja frecuencia. Los
filtros pasa banda permiten atenuar el ruido fuera de una banda esperada de fre-

cuencias de la sefial [10].

Sin embargo tienen el inconveniente de que para su implementacion es dificil
obtener un factor de calidad (Q) elevado, ademds de que puede presentarse un
corrimiento en la frecuencia caracteristica, por lo que su implementacion puede

resultar compleja.
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1.3. Sistemas de Acondicionamiento para mejorar la
Relacion Sefial/Ruido

» Método de correlacion. Los circuitos de auto-correlacion y correlacién cruza-

da consisten en la bisqueda de patrones repetitivos; de esta manera, una sefal
de interés periddica sumergida en niveles de ruido, puede ser identificada. Su
propésito es permitir hacer una prediccion sobre una variable basada en algo que

conocemos sobre otra variable.

Con frecuencia, los métodos de correlacion se aplican para procesar datos prove-
nientes de instrumentos analiticos. Estos procedimientos representan herramien-
tas potentes para desarrollar tareas como extraer sefiales que parecen perdidas en
el ruido, suavizar datos ruidosos, comparar un espectro de un andlisis con espec-
tros almacenados de compuestos puros y resolver picos traslapados o no resueltos

en la espectroscopia y en la cromatografia.

Los métodos de correlacion se basan en la manipulacién de datos matematicos
complejos que se puede efectuar de manera apropiada solo mediante una com-

putadora o mediante instrumentacién analégica muy compleja [10].

Amplificadores lock-in. Una posibilidad es el uso de amplificadores lock-in
(LIAs), los cuales estan basados en una técnica conocida como deteccion sensi-
ble a fase. Esta técnica permite detectar y medir la amplitud y fase de las sefiales
muy pequefias a una frecuencia de referencia fy, incluso si hay fuentes de rui-
do de varios 6rdenes de magnitud mayores que la sefial que se mide en si. El
funcionamiento de esta técnica se explicard de manera mds detallada en el si-

guiente capitulo.

Los LIAs son ampliamente utilizados en el drea de instrumentacidn, sin embargo
su comercializacion actualmente se desarrolla principalmente como equipos de
laboratorio no portétiles como el mostrado en la Figura 1.9. Las caracteristicas
de estos instrumentos los hacen apropiados para numerosas aplicaciones de pro-
cesado de sefiales de muy bajo nivel y elevado ruido, siempre que tamafio, precio
0 consumo no sean requisitos fundamentales; en esos casos, el instrumento deja

de ser apropiado.
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Figura 1.9: Lock-in Amplifier Comercial

Una revision en la literatura permitié encontrar de manera integrada tnicamente
pocas implementaciones, encontrandose algunos operando con polarizacién dual como
es el caso de [12], asi como algunas implementaciones complejas como la de [13],
que utiliza un multiplicador compuesto por un generador de cédigo de termémetro,
interruptores de control y sumador analégico, o como [14] que emplea varios filtros
pasa banda para activar el que mds convenga mientras los demds son desactivados,
con lo que se tiene un gran consumo de area. Ninguna de estas implementaciones es
adecuada para la implementacion portatil de un circuito de acondicionamiento de sefial

para mejorar la relacién sefial-ruido que tenga un bajo consumo de potencia y de area.

1.4. Justificacion

Muchas aplicaciones de la electronica en nuestra vida cotidiana no serian posibles
sin los sensores, ya que su implementacién es indispensable para el desarrollo de mu-
chos sectores (industriales, de control ambiental, entre otros) [5].

Los sensores de semiconductores proveen una interface sencilla y de bajo costo,
ademads de que son los elementos primarios y mds bésicos de todos los instrumentos. En
este respecto, hay un considerable esfuerzo para integrar varios sensores sobre la mis-

ma oblea de Silicio junto con circuitos de acondicionamiento de sefiales con tecnologia
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CMOS, lo cual, aunque no se lleve a cabo en el desarrollo de este trabajo, es una mo-
tivacion para futuras implementaciones en las que se integren ambas tecnologias de
manera conjunta ya sea mediante un enfoque de microsistema o de micromddulo. Es
necesario poder alcanzar un buen compromiso entre costo, funcionamiento, dimensio-
nes, peso, consumo de potencia y robustez. Ademads, es deseable la habilidad para ope-
rar en diversos rangos de ambientes [4].

La necesidad de amplificadores lock-in para su uso en las aplicaciones portatiles ac-
tuales, asi como las pocas implementaciones de amplificadores encontrados en la lite-
ratura y sus limitaciones motivan al desarrollo de acondicionadores de sefial integrados
portatiles que permitan recuperar sefiales inmersas en ruido y que presenten un bajo

consumo de potencia.

1.5. Objetivo de la Tesis

Los objetivos principales de la tesis se presentan a continuacion:

= El objetivo de la tesis consiste en explorar una nueva implementacion de un LIA
analégico mediante la revision bibliografica, familiarizacién con el entorno de
diseio, estudio y andlisis de amplificadores lock-in y cada uno de sus componen-

tes: amplificador de instrumentacidn, mixer y filtro pasa-bajas.

= Realizar el proceso completo de disefio de una propuesta de LIA empleando
una tecnologia CMOS de 0.18um: disefio esquemadtico, integracion en ASIC full

custom y caracterizacion post-layout, para su integracion.

= Se tiene el propdsito de que el circuito esté diseiiado para ser utilizado en aplicacio-
nes portatiles, por esta razén se alimenta por una tnica fuente, compatible con
sistemas que operan con baterias, se busca que tenga un consumo de potencia y

un drea de integracion minimas.
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= Evaluacioén final de las topologias de LIA y propuesta de nuevas lineas de ac-

tuacion.

1.6. Organizacion de la Tesis

La organizacion de la tesis se desarrolla de la siguiente manera.

El Capitulo 1 brinda una introduccién a los sensores asi como una breve explicacion
del ruido que limita el funcionamiento de los mismos y los circuitos de acondiciona-
miento que permiten mejorar su relacion sefial-ruido.

El Capitulo 2 presenta una descripcion del principio de deteccion sensible a fase ba-
jo el cual funcionan los amplificadores lock-in, asi como de los bloques que lo confor-
man. Se realiza una exploracion en la literatura sobre amplificadores lock-in integrados
previamente, para finalmente presentar el amplificador lock-in que se propone en este
trabajo de tesis, con el que se desarrollaron dos versiones.

En el Capitulo 3 se realiza el disefio de los bloques que constituyen las dos versiones
del amplificador lock-in propuesto, asi como también se muestra su implementacion en
layout y su caracterizacion post-layout.

El Capitulo 4 muestra el disefio de los amplificadores lock-in y su caracterizacién
post-layout, y se realiza un andlisis de su funcionamiento frente a diversas condiciones
de ruido. Finalmente se realiza un comparativo de los amplificadores lock-in desarrolla-
dos con otras implementaciones encontradas en la literatura.

Finalmente, en el Capitulo 5 se dan a conocer las conclusiones de la tesis, asi como

el trabajo a futuro.




acion de la Tesis




Capitulo 2

Amplificador Lock-In

En este capitulo se describe el funcionamiento de los amplificadores lock-in, asi
como los bloques bdsicos que lo componen. Parte fundamental en el funcionamiento
de los amplificadores lock-in son los amplificadores de instrumentacion, que amplifican
la sefial de entrada para poder resolverla mediante un mecanismo de deteccion sensible
a fase; es por ello que se realiza en primer lugar un estudio sobre los amplificadores de
instrumentacién en modo voltaje y en modo corriente. A continuacién se realiza una
revision sobre los amplificadores lock-in que han sido implementados previamente en

la literatura y, finalmente se presenta el amplificador lock-in propuesto.

2.1. Introduccion

En algunos casos los niveles de voltaje de una sefial que se va a medir son ex-
tremadamente pequefios; debido a interferencias externas, ruido térmico, por mencionar
algunas fuentes de ruido, la sefal de interés puede ser contaminada por perturbaciones
sumadas a la banda [7].

Estas dificultades pueden ser superadas por medio de amplificadores lock-in (LIAs),
los cuales son medidores de voltaje AC capaces de medir la amplitud de una sefial in-

cluso si la potencia del ruido e interferencias superpuestas son mayores que la potencia

15
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de la propia sefal de interés.

2.2. Amplificadores Lock-In

Los LIAs hacen uso de una sefial de referencia a la misma frecuencia que la sefial
de interés para implementar una demodulacién sincrona de la sefal de entrada [3, 7].
Esta técnica también se conoce como deteccion sensible a fase (PSD).

Existen dos tipos de LIAs: de una fase y de doble fase. En el primer caso, como
se muestra en la Figura 2.1, el amplificador lock-in recibe una sefial de entrada de una
frecuencia f, y precisa una sefial de referencia de esta misma frecuencia; se multiplican
ambas sefiales pudiéndose expresar el producto como una serie de arménicos. Como se
verd a continuacion, la contribucién en DC es proporcional a la sefial de interés. Dicha
componente puede extraerse mediante un filtro pasa bajas (LPF). La salida del sistema
es, por lo tanto, una sefial de continua proporcional a la amplitud de la sefial de interés

[3,7].

Amplificador
de Entrada Mixer
Sefal de
Entrada ‘
2VaV o ‘ LPF —» Vout
AVAVE
Sefal de
Referencia

Figura 2.1: Lock-in de una fase

La deteccidn sensible a fase es una herramienta bésica en el compendio de instru-
mentos cientificos. Existen dos formas de realizar la modulacién que proveen resultados
facilmente interpretables con: a) una sefal senoidal o b) una sefial cuadrada.

Comenzaremos considerando que la sefial de referencia y la sefial a medir tienen

forma de onda senoidal con la misma frecuencia [15]. Si la sefial de interés, e, viene
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dada por:

es = Eysin(wt + ¢) (2.1)

donde w es la frecuencia de modulaciodn, ¢ es el tiempo, ¢ es el dngulo de la fase, y

la sefial de referencia v, estd dada por:

v, = V. sinwt (2.2)
El producto de ambas sefales es:
EV;

esU, = T[_ cos(2wt + ¢) + cos ¢| (2.3)

El primer término es una sefal cosenoidal de frecuencia el doble de la frecuencia
de modulacidn, y el segundo es un término en DC. Un filtro pasa bajas (LPF) es usado
para eliminar todas las sefiales que no se encuentran dentro del ancho de banda del
filtro, eliminando el primer término de la ecuacién (2.3) y proporcionando por lo tanto

un voltaje de salida:
EV;

‘/out = COS ¢ (24)

Suponiendo que la amplitud V,. de la sefial de referencia se mantiene constante
y si el desfase entre las sefiales ¢ = 0, entonces el detector produce una salida en
DC directamente proporcional a la amplitud £, de la medicion [15]. Por otra parte, si
¢ = 90° o 270°, 1la componente en DC se anulard resultando el promedio de la sefial

igual a Vpp /2.

Si la sefial de interés es la misma senoidal e, y la sefal de referencia v, es ahora
una sefial cuadrada que va de cero a V., entonces la salida del multiplicador serd una

suma de los términos de varios componentes de Fourier [15].

La salida después de la multiplicacion de la sefal de interés por la sefial de referen-
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cia y antes del filtrado serd:

2B,V

(e

Vpes = { cos|ws + wy )t + @] + cos[(ws — w, )t + @] — %cos[(ws + 3w, )t + @]

—% cos[(ws — 3w, )t + @] + é} (2.5)

Dado que w; = w;,, el Unico término restante después del filtro pasa bajas, es un

término en DC dado por:

2BV,

Veout = coS @ (2.6)

Por lo tanto la excitaciéon con onda cuadrada provee la misma forma de la sali-
da que una sefial senoidal, pero es 27 % mayor [15]. En este caso, al producto de la
multiplicacion entre la sefial de interés y la sefal de referencia, también se le conoce
como rectificacion sensible a fase debido a que mediante la inversion de los semiciclos
negativos para igualarlos con los semiciclos positivos se produce una forma de onda
parcialmente positiva.

En la modulacién con una sefal cuadrada ya no hay una tinica componente en fre-
cuencia, ya que una sefial de referencia cuadrada contiene armonicos impares de la
fundamental que causan que el ruido de esas frecuencias armodnicas sea detectado [14].
Esto puede verse como una ventana de aceptacion de ruido, por lo que esas componen-
tes en frecuencias impares deberdn ser filtradas por el LPF. Sin embargo, es mds ficil
usar la forma de onda cuadrada para la multiplicacién de las sefiales, ya que la ampli-
tud V,. (amplitud méxima de una sefial cuadrada de referencia) puede mantenerse mas
estable y el cruce en cero estd mejor definido [15], ademds de que la multiplicacion
por la sefial cuadrada es equivalente a tener 2 fases de operacion, una en la que se deja
pasar la sefial y otra en la que no; lo cual se puede implementar mediante interruptores.
Idealmente, una sefial de referencia senoidal resultara en una deteccion de solo la com-
ponente fundamental, pero su generacion requiere de circuitos mas complejos como

PLL, osciladores, o generadores de sefial externos.
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Con esta informacidn, se puede realizar una estimacién de la amplitud de la sefial
de interés a partir del voltaje de salida del LIA y con esto extraer la informacién del
sensor que se encontraba sumergida en ruido. Para ello normalmente se exige que sefial

de entrada y sefial de referencia estén en fase, de modo que ¢ = 0 y por lo tanto

Vour = 257 0 Ve = 2E2¥2; sin embargo, esta condicién es dificil de asegurar y necesita
circuiteria adicional. Como solucién insensible a la fase entre sefial de entrada y sefial

de referencia surge el lock-in de doble fase.

Amplificador

Mixer 1
Sefial d de Entrada
efal de
Entrada LPF >X
VAV,
LPF —»Y
N
Sefalde M N,
Referencia ©
Sefal de %
Referencia o

con desfase de 90°

Figura 2.2: Lock-in de fase dual

El desarrollo del amplificador lock-in de doble fase se puede observar en la Figura
2.2, en donde la primera sefial de referencia estd en fase con la sefial de interés, y se
incorpora un segundo detector sensible a la fase, que se alimenta con la misma sefial de

referencia que el primer detector pero con un desfase de 90 grados.

Se multiplica la sefial de entrada con las sefales de referencia con distinta fase para
producir dos sefiales a la salida [16]; al igual que el primer detector, el segundo detector
es seguido por un LPF de salida. En este caso llamaremos a la sefial de salida del primer
detector canal “X”, mientras que la sefial de salida del segundo detector se nombrara

canal de salida “Y”".

Para el caso en que la senal de entrada y la sefal de referencia tienen forma senoidal,
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tenemos que la salida del canal X es la siguiente:

AL
92

X

cos ¢ (2.7

Dado que la segunda sefial de referencia estd desfasada 90° con respecto a la primera,

la salida del canal Y es la siguiente:

ES T
Y = v

sin ¢ (2.8)

Para el caso en que la sefial de referencia es cuadrada, la salida de los canales X y

Y es la siguiente:

2E:V,
X = Vi cos ¢ (2.9)
T
2F
Y = Ve sin ¢ (2.10)
T

Una ventaja del amplificador de doble fase es que si la diferencia de fase ¢ cambia
(pero no la amplitud de la sefial de interés) entonces, a pesar de que la salida de un
detector disminuird, la salida del segundo aumentard, por lo que la magnitud de la
amplitud R = v/ X2 + Y2 se mantiene constante. Por lo tanto, si el amplificador lock-
in estd configurado para mostrar 17, los cambios en la fase de la sefial no afectaran a la

lectura [16].

Por otra parte, un LIA de doble fase también permite extraer informacién sobre el
desfase entre la sefial de interés y la sefial de referencia, lo que permite realizar me-
diciones de la parte real y la parte imaginaria de impedancias resistivas y/o capacitivas

en canales separados como se observa en los trabajos realizados por [13, 17].

El objetivo de esta tesis es implementar un circuito lock-in de bajo consumo y drea
minimo, que permita extraer la amplitud de una sefal de interés en ambientes ruidosos,
por lo que se determind realizar el disefio del amplificador lock-in de una fase; a partir

de éste, la obtencién de un lock-in de fase dual es inmediata replicando bloques, tal




2. Amplificador Lock-In 21

como muestra la Figura 2.2. Este enfoque es similar al de [12, 14, 18], que realizaron la
adquisicion de datos de sensores con amplificadores lock-in de una fase en sus trabajos,
teniendo como requisito que la salida de la sefial del bloque de sensado (como un puente
de Wheatstone) sea un voltaje diferencial que se conecte directamente a la entrada del
amplificador lock-in.

El diagrama a bloques tipico de un LIA con una sola sefial de referencia se muestra
en la Figura 2.3. El primer bloque activo es un amplificador de bajo ruido que pro-
porciona una alta ganancia. Puede ser seguido por un filtro pasa-banda (BPF), el cual
permite eliminar o atenuar la contribucion de ruido en todas las frecuencias excepto
la frecuencia de modulacién (fy) y de esta manera hacer més selectivo al sistema. El
siguiente bloque, es un rectificador que funge como detector sensible a fase (PSD) ya
que, como se menciond anteriormente, recupera la componente de la sefial de interés
mediante una frecuencia y fase especificas, sincronizando los datos de la sefial con la
sefal de control. El componente de DC puede ser facilmente extraido por medio de
un filtro pasa bajas, con una frecuencia de corte lo suficientemente baja, eliminando
las componentes armonicas de alto orden y representando el bloque final del sistema

completo [14].

Amplificador Mixer
de Entrada LPF
(V‘i;nﬁll |j Vout_jc
fo «—

Figura 2.3: Diagrama a Bloques de un amplificador lock-in tipico

Para estudiar el funcionamiento del sistema, se realizaron simulaciones del LIA
con bloques ideales en base al diagrama de bloques mostrado en la Figura 2.3, con
un voltaje de alimentacién de 1.8V y un modo comiin Vo = Vpp/2 = 0.9V. Los
resultados se observan en la Figura 2.4, en la que una sefial de entrada V;,, representa

la sefial de salida de un sensor de amplitud de 10mV y frecuencia f, = 1kHz. Al
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ser introducida por el amplificador de entrada con ganancia en este caso de 40d B, se
genera una sefial senoidal, V{); con amplitud de 1V'. Al pasar por el filtro pasa-banda con
frecuencia central de 1k H z, se permite el paso de la sefal de interés, pero se invierte
obteniéndose el voltaje V2, que es rectificado por el mixer, que proporciona una salida
V,.t- Finalmente, se muestra la sefial de salida de un filtro pasa bajas pasivo de segundo
orden que extrae la componente de DC(V,; 4.)-

Las simulaciones se realizaron para los casos en que la sefial de referencia (V) se
encuentra en fase con la sefal de interés (a), asi como con un desfase de 90° (b), 180°
(c) y 270° (d). Se observa que para los casos en que la sefial de referencia se encuentra
en fase o con un desfase de 180, la componente en DC es proporcional a la amplitud de
la sefial de interés como era de esperar. Para los casos en que la sefial de referencia tiene
un desfase de 90° y 270° la componente en DC resulta igual a Vpp /2. Para desfases
intermedios se obtendra una componente en DC con valores intermedios respecto a los

casos anteriores.

Vol (V)
o
©

2 (V)

Vo

=S
o @

%
%
?
§

Vout_dc (V)
o
w

o
w

@ ® © @

Figura 2.4: Funcionamiento a bloques ideales de Amplificador Lock-In: (a) en fase, (b)
con desfase de 90°, (c) con desfase de 180, (d) con desfase de 270°

Debido a que el ruido presente en el circuito se encuentra a diferentes frecuencias
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y desfases respecto a la sefial de interés, su contribucién a la componente en DC resul-
tard en promedio nula. La atenuacion del ruido presente en frecuencias cercanas a la
frecuencia de referencia (fy) dependerd del ancho de banda del filtro pasa bajas. Un
ancho de banda muy estrecho elimina sefiales de ruido muy cercanas a la frecuencia de
referencia y un ancho de banda amplio permite el paso a algunas sefales indeseables.

Los amplificadores lock-in pueden ser vistos como filtros BPF con frecuencia cen-
tral fo y un factor de calidad () muy elevada, el factor de calidad se expresa como
Q = (fo/Af) donde Af es el ancho de banda del filtro. Entre més pequefio sea el
ancho de banda del filtro pasa bajas de salida del LIA, mayores serdn el factor () y
el rechazo al ruido; por otro lado, el sistema completo no serd més rapido que lo que
permita el LPF, por lo que existe un compromiso entre el factor de calidad @) (que esta
ligado al rechazo al ruido) y la velocidad del amplificador lock-in o tiempo de medi-
cién) [7].

Un filtro BPF con las mismas caracteristicas resultaria poco viable de implementar,
ya que para mejorar de manera significativa la relacion sefial a ruido, la () de un BPF
equivalente debe ser muy alta, del orden de decenas o centenas (lo cual no es fécil
de conseguir), y el ajuste a la frecuencia central seria extremadamente dificil y critico
ya que una pequeiia diferencia entre esa frecuencia y f; resultaria en un error muy
grande en la recuperacion de la sefial de interés, ya que se permitiria el paso a sefales

indeseables, mientras que la se nal de interés seria atenuada [7].

2.3. Amplificadores de Instrumentacion

El primer bloque del LIA es un amplificador de instrumentacién (Al), el cual es un
bloque de ganancia a lazo cerrado con entrada diferencial y salida Ginica con respecto a
una terminal de referencia [2], que cuenta con alta impedancia de entrada, alto rechazo
del modo comin (CMRR), alta ganancia (precisa y variable, generalmente con una
Unica resistencia y sin que se contrapongan directamente ganancia-ancho de banda),

bajo nivel de ruido en voltaje referido a la entrada, baja impedancia de salida y bajo
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nivel de offset. Ademads, son deseables un bajo voltaje de polarizacién y baja potencia
de operacion en la mayoria de los circuitos, especialmente en sistemas electronicos
portétiles. Los amplificadores de instrumentacion son ampliamente usados en un gran
nimero de circuitos de procesamiento de sefales, y se pueden implementar en modo

voltaje o modo corriente como veremos a continuacion.

2.3.1. Modo Voltaje

La estructura de amplificador de instrumentacion en modo voltaje mds comtinmente
empleada es el amplificador de 3-opamps, es por ello que se realiza una revision de esta
topologia, asi como del circuito con 2-opamps del cual surge.

El amplificador de instrumentacién con 2-opamps se muestra en la Figura 2.5.

Consta de dos amplificadores en cascada, A1y A2, en configuracién inversora.

Rg
—W—
R2 R3 R4
W WW——————W——
R1
Vref o——ww -
A1

V1 + Vout

V2o

Figura 2.5: Amplificador de Instrumentacion de 2-opamps

Si tenemos que Ry = Ry y Rs = Rs, entonces la ganancia estd dada por:

R, 2R
Vor = Vo= V) [ 1+ =2+ 22 ) + Vs 2.11)
Rs R,

Como se observa en la condicién para desarrollar la ecuacion 2.11, es necesario
un buen matching entre las cuatro resistencias Ry, Ry, R3 y R4. La ganancia del Al se
puede variar modificando el valor de una tinica resistencia, I?,, y sin afectar el matching
de las demas resistencias. Notese que no se puede tener ganancia unitaria en esta con-

figuracion. Una desventaja de este circuito es que el amplificador A1 debe amplificar la
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sefial por 1+ R3/ R4 por lo que, si R >> Ry, Al se va a saturar y no podrd amplificar la
sefal deseada, esto sucede también para ganancias pequeiias, cuando la sefial de modo
comun es elevada [5], por lo que el rango del voltaje de entrada en modo comun debe
compensarse estableciendo una ganancia pequefia. El CMRR de esta configuracion es
generalmente pobre porque la sefial de V; a V,,,, tiene un desplazamiento de fase adi-
cional al pasar por Al [2], ademas de que el ajuste del CMRR a bajas frecuencias es
dificil porque los dos caminos de la sefial son asimétricos.

Para obtener una configuracién mejor balanceada pueden conectarse tres opamps
para formar el amplificador de instrumentacién de 3-opamps [2], como se muestra en
la Figura 2.6. Los amplificadores A1 y A2 reciben la sefal de entrada a través de sus
terminales positivas. En esta configuracion, un resistor ([2,) es conectado entre las ter-
minales negativas de los dos amplificadores de entrada, por lo que el voltaje de entrada
diferencial aparecerd en R,, permitiendo variar la ganancia diferencial cambiando el

valor de 17, y manteniendo fijo el valor de los otros resistores.

R3 Ve R5
WA WA

R4 R6
VWA WA oVref

Vc

e aN]
=i

Figura 2.6: Amplificador de Instrumentacién de 3-opamps

Si tenemos que Ry = Rs, R3 = R4, R5 = Rg, entonces la ganancia estd dada por:

R 2R
Viur = (Vo = V4) 5( L

1+ 22) v v, 2.12
Rs +Rg)+ ! (2.12)

Para que se cumpla la ecuacion (2.12) la condicién es que las resistencias 71 y Ro,
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Rsy R4,R; y Rg sean iguales entre si, con lo que se tiene que en esta configuracion
también se requiere matching entre resistencias al igual que la configuracién anterior,
pero los amplificadores A1 y A2 operan con ganancia y amplifican la sefial de entrada
de forma simétrica. Sin embargo, si un voltaje en modo comun es aplicado a las entradas
del amplificador, el voltaje en cada lado de R, serd igual, y no fluird corriente por el
resistor, y Al y A2 operaran como seguidores de ganancia unitaria, mientras que el
amplificador A3 con configuracion restadora cancelara ese modo comiin, si se cumplen
las condiciones necesarias de los valores de las resistencias. Por lo que, en teoria, se
puede incrementar la ganancia, sin incrementar la ganancia en modo comun, siempre
y cuando V, y V, se mantengan inferiores a la tension de saturacion del opamp. Por lo
tanto, el CMRR se incrementa en una proporcion directa a la ganancia [5, 19].

En la préctica, ni el matching de las resistencias serd perfecto, ni los opamps idea-
les. Esto apenas repercute en la impedancia de entrada, que mantiene un valor alto tanto
en modo diferencial como en modo comiin. En cambio el CMRR viene afectado por el
matching de los opamps de entrada, el matching de las resistencias de la etapa diferen-
cial (R3, Ry, R5 y Rg) y el CMRR del opamp que figura en modo diferencial. Para no
tener que emplear resistencias de muy baja tolerancia, si se desea obtener un CMRR
elevado, una de las cuatro resistencias de la etapa diferencial, en general Rg, suele ser
ajustable [5], ademds de que mediante este mismo resistor también se puede controlar
el offset del sistema.

La ganancia se fija con Ry, el cual puede ser interno o externo, fijo o programable.
Finalmente, por la simetria de esta configuracion, si avanzan errores del modo comin
en los amplificadores de entrada tienden a ser cancelados por la etapa de salida. Estas

caracteristicas explican la popularidad de la configuracién de 3-opamps [2].

2.3.2. Modo Corriente

El amplificador de instrumentacién en modo corriente (CMIA, por sus iniciales en

inglés) es una técnica alternativa. La técnica de copiado de corriente mediante espe-
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jos de corriente, empleada en el CMIA, tiene un producto ganancia ancho de banda
(GBW) independiente de la ganancia en voltaje y un elevado CMRR independiente de
la ganancia diferencial [20, 21] al igual que las configuraciones anteriores, pero ademas
tiene algunas ventajas principales sobre el disefio estdndar de 3-opamps: no requiere
matching entre resistores para alcanzar un buen CMRR y tampoco requiere opamps
“ideales”. Sin embargo, requiere un buen matching entre los opamps, asi como entre
las fuentes de corriente.

El disefio, como se muestra en la Figura 2.7, consiste en dos etapas distintas: una
etapa de entrada diferencial y una etapa de ganancia. La etapa de entrada consiste en
dos opamps idénticos conectados como buffers de ganancia unitaria. Las salidas de

estos opamps se conectan al resistor R,.

Vout

V2o

Figura 2.7: Amplificador de Instrumentacién en modo corriente

Cualquier senal diferencial aplicada a la entrada inducira que fluya a través de R,
una corriente:

ip=(V1—V2)/R, (2.13)

Con la finalidad de copiar de una manera precisa la corriente 7., dos espejos de
corriente se afiaden a las terminales de alimentacion positiva y negativa de Al. El
primer espejo detecta la corriente entrando en la terminal positiva de un opamp. El

segundo espejo sensa la corriente saliendo del opamp a través de la terminal negativa.
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Si los espejos de corriente son disenados cuidadosamente, solo la corriente de salida
i, serd forzada a través del resistor ;. El opamp A3 es conectado como amplificador
de transresistencia para crear una tierra virtual a la salida de los espejos de corriente y
convertir 7, en voltaje por medio de Ry.

Una vez que la corriente diferencial i, fluye a través del resistor [2¢, un voltaje de
salida V,,;, = i,R; es inducido a la salida de A3. Idealmente, un voltaje de entrada
en modo comun induce una corriente diferencial cero, por lo que se obtiene un CMRR

infinito [20, 21]. La ganancia diferencial total es simplemente:

A=R;/R, (2.14)

Cabe mencionar que en el disefio de CMIA Ia eleccién de espejos de corriente
adecuados es un punto clave. Su topologia y el dimensionamiento de los dispositivos
afecta directamente el funcionamiento del amplificador de instrumentacién, por lo que
los requisitos principales para elegir una topologia para el espejo de corriente del CMIA
son: baja impedancia de entrada, alta impedancia de salida y caida minima de voltaje

en la entrada del espejo de corriente [22].

2.3.3. Amplificadores Lock-In Integrados

Como se menciond anteriormente, en ciertas aplicaciones del drea de instrumenta-
cién electrénica, como radio-astronomia o resonancia magnética nuclear, se utilizan
habitualmente amplificadores lock-in ya que permiten realizar la medicién de una sefial
de interés que se encuentra sumergida en niveles de ruido. Sin embargo, en la lite-
ratura se encuentran s6lo unos pocos ejemplos de circuitos integrados, empledndose
generalmente esta técnica por medio de dispositivos y equipos de laboratorio como el
LIM—100 de Becker & Hickl [23], SPLIA1-A de TeachSpin [24] o el HF2LI de Zurich
Instruments [25], por mencionar algunos.

En la mayoria de amplificadores lock-in integrados encontrados en la literatura, el

amplificador de entrada se implementa con la topologia cldsica del amplificador de




2. Amplificador Lock-In 29

instrumentacién de 3-opamps como se muestra en la Figura 2.8. Esto se debe a que,
como se explicd, presenta una alta impedancia de entrada, asi, como un buen recha-
zo a las fuentes de alimentacion (PSRR) y al modo comin (CMRR), ademas de que
permite tener una ganancia variable, que puede controlarse normalmente por medio de
una resistencia externa ,,;, como en [12, 14], aunque también se encontraron im-
plementaciones internas de R4y, de valor fijo en [18, 26] y variable en [27]. En este
ultimo caso, mediante dos bits de control por medio de interruptores se selecciona un
arreglo de resistores pasivos. Sin embargo, como ya se menciond, este disefio cldsico
para obtener un alto CMRR es altamente dependiente del matching entre resistores
[21]. En cuanto al circuito mixer, se suele basar en una etapa de amplificador de voltaje
con una ganancia *+1, controlada por dos interruptores, como se muestra en la Figura
2.8 [12, 14].

También existen implementaciones mas complejas como la de [13], que utiliza un
multiplicador compuesto por un generador de cédigo de termOmetro, interruptores de
control y sumador analédgico. El filtro pasa bajas se implementa normalmente, ya sea

mediante filtros activos [13, 14, 26] o pasivos [18], de forma externa.

Amplificador Mixer LPF

Vout

5T
2
2333

Vref
In2 + R6

Figura 2.8: Implementaciones previas de amplificadores lock-in

En el caso de incluir filtro pasa banda éste suele ser un filtro activo de segundo orden
como en [13, 14]; sin embargo, al incluir este bloque el circuito podria quedar fijo a
operar con una sola frecuencia f, determinada por la frecuencia central del filtro pasa

banda. Para solucionar este problema, se ha encontrado en la literatura que se disefian
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varios filtros pasa banda para un mismo sistema y se activan de manera separada de
acuerdo a la frecuencia f, que mds convenga [14], lo que resulta en un gran consumo
de 4rea.

Con el objetivo de extraer sefiales pequenas de baja frecuencia es esencial un am-
plificador bien disefiado. Como se mencioné anteriormente, el amplificador de instru-
mentacién debe ser de bajo ruido referido a la entrada, baja distorsién arménica, ganan-
cia en voltaje programable y alto rechazo a modo comun (CMRR). Por otra parte, para
aplicaciones portdtiles y de larga duracién, el amplificador también requiere tener un
bajo consumo de potencia y el menor tamafio posible [20]. Con la continua reduccién
de los voltajes de alimentacion, la excursion de la sefial de las etapas de salida y en-
trada deben ser maximizadas. En opamps, una amplia excursion de la senal puede ser
alcanzada usando etapas de salida de clase AB. Por otra parte, el voltaje de entrada
puede ser incrementado usando algunas técnicas de g,,-constante sobre etapas de en-
trada [22].

El LIA que se propone en este trabajo es totalmente diferente del enfoque del am-
plificador lock-in clasico, con el fin de reducir el consumo de potencia. Estd basado
en un amplificador de instrumentacién en modo corriente, que convierte el voltaje de
entrada diferencial en corriente, y dicha corriente en voltaje mediante un amplificador
de transimpedancia. A diferencia de las implementaciones anteriores, el mixer esta in-
cluido dentro del propio amplificador de instrumentacién, realizando la rectificacion
en el dominio de la corriente mediante espejos de corriente. El filtro pasa bajas es el
bloque final, como se muestra en la Figura 2.9, implementdndose de manera externa
y con elementos pasivos ideales. La configuracién propuesta reduce el nimero de am-
plificadores, reduciendo asi el consumo, y el nimero de resistencias, que consumen de
otro modo la mayor parte del drea y anaden ruido al circuito.

Para brindar programabilidad al circuito, se desarrollaron dos propuestas. La primera
consiste en afiadir un bloque divisor de corriente, entre los circuitos mixer y el amplifi-
cador de transimpedancia, controlado digitalmente por una palabra de 3 bits. La segun-

da propuesta consiste en sustituir el resistor de degeneracidon pasivo del convertidor
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Transconductor Mixer Rf LPF
—‘/\N_
vin (fo) ———+ lo1 loy

=
_ D_ Vout dc
o— L—o0— 0
Vout
fo
JTLIL Y
Vdd/2

Figura 2.9: Esquematico de Propuesta de Amplificador Lock-in

de voltaje-corriente, por un arreglo de resistores activos controlados digitalmente por
la misma palabra digital de 3 bits; con ello se reduce el drea que consume la primera
propuesta, a costa de degradar la linealidad del sistema. El voltaje en DC de los dos
circuitos que se implementaron viene dado por la ecuacién (2.15), cuyo desarrollo se

muestra en el siguiente capitulo.

Wi Ry (1 — . ,
Vout_de = - Keg (2—n [1 + ;(23 — anJ)})COn n=3 (2.15)

Este disefio tiene dos ventajas principales sobre los disefios de amplificadores lock-
in realizados de manera integrada previamente: no requiere un matching entre resistores
para alcanzar un buen CMRR ni el uso de opamps “ideales” [21] y se reduce el consu-
mo de drea y potencia, debido al reducido nimero de amplificadores operacionales y
resistencias.

Para verificar el funcionamiento del sistema propuesto, se realizaron simulaciones
para una sefial de entrada V;,, de 10mV con forma de onda senoidal y frecuencia de
1kH z. El voltaje V,, es convertido en la corriente I,; por medio del circuito transcon-
ductor, en este caso de ganancia G, = 1mA/V. El circuito mixer en modo corriente
multiplica la corriente /ol por una sefial de referencia V,..; cuadrada con la misma fre-
cuencia y un cierto desfase. Finalmente, el amplificador de transimpedancia convierte
la sefial en voltaje (V,,;) y la entrega al filtro pasa bajas, el cual proporciona un voltaje
Vout_de- Se observa en la Figura 2.10 la respuesta del sistema en funcién del desfase
entre la sefial de referencia y la sefal de interés. Como ya se explicd, para el caso (a)

la sefial I, es rectificada en semiciclos positivos y se obtiene una componente en DC
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proporcional a la sefial de entrada; lo mismo ocurre para el caso (c) en donde la recti-
ficacion resulta en una sefial con semiciclos negativos y se obtiene la componente en
DC por debajo del nivel Vpp/2; para los casos (b) y (d) en funcién del desfase entre

las sefiales genera una componente en DC igual a Vpp /2.

18

Vref (V)

0.0

10m

LY

0.0

Vin (V)

-10m
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‘

Tol(A)

-10u
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0.0

Iol' (A)

-10u

N

%
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Vout_dc (V)

(@ ®) © (d

Figura 2.10: Funcionamiento a bloques ideales de Amplificador Lock-In propuesto: (a)
en fase, (b) con desfase de 90°, (¢) con desfase de 1807, (d) con desfase de 270°

2.4. Conclusiones

En este capitulo, se presentd una explicacion de la técnica de deteccion sensible a
fase, utilizada por los amplificadores lock-in que permite recuperar sefiales de interés
sumergidas en ruido provenientes de alguna etapa de sensado, asi como una explicacion
tedrica de amplificador lock-in y de los bloques que lo conforman mostrdndose el com-
portamiento del sistema de acuerdo a la fase de la sefial de referencia. Se realizé una
revision sobre soluciones realizadas previamente, destacdndose que los amplificadores
lock-in pueden implementarse de manera versatil dependiendo de las necesidades que
se quieran solventar. Finalmente la implementacion del dispositivos lock-in que se pro-
pone fue presentada, disefiada con el objetivo de que el sistema permita reducir el

consumo de drea y potencia, ademds de brindar programabilidad a la ganancia.




Capitulo 3

Diseno de Bloques Constitutivos

3.1. Introduccion

Dependiendo de la aplicacion, las interfaces electronicas deben tener especifica-
ciones rigurosas para ruido, voltaje de alimentacion, consumo de potencia, velocidad,
rechazo a interferencias y confiabilidad, entre otras [3]; es por ello que en el disefio de
circuitos integrados analdgicos, es responsabilidad del diseiador buscar que se cumplan
no solo las especificaciones del circuito, sino también apoyarse de criterios y técnicas de
disefio que permitan realizar un circuito de calidad y con el que se logre reducir efectos
indeseables. Estas técnicas pueden consistir en una alteracion del disefio, afadir nuevos
componentes al sistema, técnicas de layout, por mencionar algunos.

Los objetivos principales para la implementacién de los bloques que conforman al

amplificador lock-in que se propone son:

= Bajo Ruido a la Entrada.

Linealidad.

Programabilidad de la Ganancia.

Ajuste de Ancho de Banda.

Bajo Consumo de Potencia.

33
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= Bajo Consumo de Area.

Como se mencion6 en el capitulo anterior, el objetivo de extraer sefiales de amplitud
pequena implica que es esencial un buen disefio para el amplificador lock-in. A conti-
nuacidn se presentan las topologias y disefio de cada uno de los bloques que forman el

LIA propuesto.

3.2. Diseino del Transconductor

Idealmente un transconductor es una celda con un ancho de banda infinito que con-
vierte un voltaje de entrada V; en una corriente de salida ¢, proporcional a V;, siendo la
transconductancia (G, la constante de proporcionalidad, con impedancias de entrada y

de salida idealmente infinitas. El simbolo de este circuito se muestra en la Figura 3.1.

Figura 3.1: Simbolo del Transconductor

Los convertidores de voltaje a corriente basados en la transconductancia de un par
diferencial requieren que la sefial de entrada tenga una excursion pequefia para asegurar
que la corriente de salida sea lineal con respecto al voltaje de entrada. Con la finalidad
de permitir sefiales de entrada mayores, y de esta manera mejorar el rango dindmico, se

puede degenerar la fuente del par diferencial [9], como se observa en la Figura 3.2.

El par diferencial con degeneracion de fuente es, de hecho, uno de los transconduc-
tores mds populares. Al degenerar la fuente del par diferencial, la transconductancia del

circuito estd dada por:
Im

= Jm 3.1
1+ngdeg ( )

m
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OO

Vin+ o] | | —|F-ovin-

Ib GDIb

Gnd

Figura 3.2: Par diferencial con degeneracién de fuente

Si se cumple que g, Rqey>>1, entonces:

Vi
G = (3.2)
Rdeg
Por lo que la corriente de salida ¢, serd:
1
lo = (3.3)
Rdeg

De la ecuacién (3.1) podemos concluir que la restriccion de este circuito es que
la transconductancia g, del par de entrada debe ser mucho mayor que el inverso de la
resistencia de degeneracion 4., para alcanzar una alta linealidad. Esta condicion gene-
ralmente se satisface mediante el empleo de transistores y/o corrientes de polarizacion
grandes. Sin embargo, esto puede no ser deseable en términos de drea y de consumo de

potencia.

3.2.1. Transconductor con G,,-Boosting

La técnica de gm-boosting, que afiade un dispositivo de realimentacién, como se
muestra en la Figura 3.3, permite aumentar la g, del par de entrada [28]. Una corriente
constante, /o, es forzada a través de cada transistor de entrada M1. Estos sirven como

seguidores de voltaje, copiando el voltaje de entrada en los terminales de la resisten-
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cia de degeneracién 4.4, mientras que las fuentes de corriente constantes [, fuerzan
cualquier cambio en la corriente de la resistencia a ser reflejado directamente en las

corrientes de drenaje de M2, copidndose a los transistores de salida, M5.

Vvdd

ney Rdeg o
blploy — ik
& Mips

e e s
ne) @

Gnd

Figura 3.3: Técnica g,,-boosting en par diferencial con degeneracion en fuente

En nuestro caso se utilizan cascodes activos para maximizar la impedancia de salida
y mejorar la accion de g,,,-boosting, tal como se muestra en la Figura 3.4, lo que aumen-
ta la exactitud de la transconductancia total G,,=1/ Ry, del sistema. Para dar mayor
simetria a la implementacion en layout del circuito, que se mostrard mas adelante, R4,

se implementa mediante dos resistencias de degeneracién de polisilicio Rge,/2 = 1kS.

Vdd

)

@b

Gnd

Figura 3.4: Transconductor tipo P degenerado con g,,-boosting

El voltaje de entrada diferencial V;,=V," — V., es conducido a los terminales de la

resistencia de degeneracion equivalente 744, lo que genera una sefial de corriente /,.

que se copia a la rama de salida. La corriente de salida unica, /,;, esta dada por:

_ 2V
Rdeg

In (3.4)
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El ancho de banda esta limitado por nodos internos que atentdan la transferencia de
la sefial a altas frecuencias. Teniendo en cuenta que el polo dominante se encuentra en
los nodos 1y 2, se pueden agregar dos capacitores externos C.,;, tal como se muestra
en la Figura 3.4, para ajustar el ancho de banda de la etapa de entrada y reducir asi la
contribucioén de ruido.

La Tabla 3.1 muestra el dimensionamiento obtenido para el circuito transconductor
para un resistor de degeneracion 74, de 2k{2 y una corriente de polarizacién [, de

10pA. La Figura 3.5 muestra el layout del circuito el cual tiene un édrea de 3484um?.

Tabla 3.1: Dimensiones de Transconductor

TRANSISTOR M, My - Ms, Mg, Mg Mg M My

DIMENSION (um/ pm) | (30/0.5) (10/1) (40/1) | (80/1) | (30/1)

i
I
|
it
|

e

Figura 3.5: Layout de transconductor con ¢,,-boosting

A continuacién se presenta la caracterizacion post-layout; en la Figura 3.6 se mues-
tra la respuesta del andlisis en DC que se realiz6 al circuito, en donde se observa la

linealidad de la corriente de salida con respecto al voltaje de entrada, para un rango de
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entrada de aproximadamente +£15mV . De hecho, la distorsiéon arménica para una sefial
de salida de amplitud 15umA y frecuencia de 1k H z es de —54dB.

30

-20

-30
T T T T T T T T
-45.0 -40.0 -350 -30.0 -25.0 -20.00 -15.0 -10.0 -5.0

; : ; T T T ; T
00 50 100 150 200 250 300 350 400 450
Vin (mV)

Figura 3.6: Corriente de salida en funcién del voltaje de entrada del transconductor

Los valores obtenidos de la caracterizacion del transconductor se muestran en la
Tabla 3.2. La caracterizacion se realizé con un capacitor C,,; = 3.8pF’, para obtener

un ancho de banda de 1M H z. Se observa que el circuito tiene un consumo de 161uW.

Tabla 3.2: Caracterizacion Eléctrica

| PARAMETROS | VALORES |
Tecnologia CMOS 0.18um
Voltaje de Alimentacién 1.8V

Gm 1067pA/V
THD@1kH 2,(30 1t App—output) —54dB
Ruido Referido a la entrada 18V
Consumo de Potencia 161puW
Area 3484 m?

Como se menciond previamente, con el fin de limitar el ruido, el ancho de banda
del sistema se puede ajustar por medio de los capacitores externos C,,;. La Figura 3.7
muestra la funcién de transferencia para diferentes valores de C.,; y cémo varia el BW;
la Tabla 3.3 muestra los valores. Por lo tanto es posible ajustar el ancho de banda de

acuerdo a la frecuencia de la sefial de interés.
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Tabla 3.3: Valores de C.,; para ajuste de BW

| Ceat(pF) | BW (kHz) |

3.8 1000
41 100
415 10
4100 1
41000 0.1
-40
-60 YT T
80 S ‘\\. S
S -100- RN
.E T \\\ ‘\‘\ \‘\
S 41nF g i \ .
g 1207 . 4.1nF by N
@ 1 e 415pF S _
O a0l ---------- 41pF N
1404 T 3.8pF . .
- 0 \\ ’\
=160 T T I I
10° 10 10? 10° 10* 10° 10° 107 108 10°

Frecuencia (Hz)

Figura 3.7: Variacién de BW con C.

3.2.2. Transconductor Programable con G,,-Boosting

En este transconductor se sustituyen los resistores de degeneracion de polisilicio por

transistores operando en la region de triodo, lo que por una parte permite una reduccién

del 4rea de integracion en comparacién con una implementacion mediante bancos pro-

gramables de resistores pasivos y, por otra, hace compatible la topologia con procesos

CMOS digitales, a costa de degradar la linealidad del circuito.

La mayoria de los transistores del transconductor estidn polarizados en la region de

saturacion, pero la transconductancia del circuito recae en los transistores polarizados
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en la region de triodo. La condicién para que un transistor se encuentre en la region de

triodo es la siguiente:

|Vas| < [Vigs — Vinl (3.5)

donde V}, es el voltaje de umbral del transistor.
La ecuacion clasica del modelo para un transistor de canal P operando en la regién
de triodo es la siguiente:

Vis
2

[D = ,UOCO:L" (‘/gs - V;Eh)vds - (36)

w
L

Podemos observar de la ecuacion (3.6) que si un voltaje pequeiio de drenaje-fuente
Vs, €s usado, el término V2 cae a cero rdpidamente y la corriente de drenaje es aproxi-
madamente lineal con respecto al voltaje V;; aplicado [9]. Por lo tanto, se puede mode-

lar al transistor en triodo como un resistor dado por:

-1

dip - 1
a‘/DS v ,Uocoac(%) (‘/;]s - V;fh)

DS=0

'ps = (37)

De acuerdo a la resistencia equivalente mostrada en la ecuacion anterior, para reali-
zar un transconductor lineal se puede utilizar una polarizacion fija de V,, que asegure
que el transistor se encuentre encendido y operando en la regién lineal; asi mismo se
observa que mediante el dimensionamiento (1¥//L) del transistor se puede obtener el
valor resistivo deseado.

El arreglo de transistores con el que se construye el resistor de degeneracion, que
se muestra en la Figura 3.8, consiste en transistores tipo P en paralelo, dimensionados
con el fin de ponderar de manera binaria la corriente de acuerdo a 3 bits de control. El
voltaje de la compuerta de cada transistor puede ser puesto a “Vpp” para apagarlo, o a
“Gnp” para encenderlo y ponerlo en triodo, lo que permite brindar programabilidad al
transconductor CMOS [29]. Al igual que la primera propuesta, para R4, se utilizaron

dos transistores en serie para dar mayor simetria a la implementacién en el layout del
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circuito.
r— a2
R[C1_ R |
e e a4
2R 1 2Rf ]
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e 1 Ve
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Figura 3.8: Arreglo resistivo de degeneracion con transistores

La mayor limitante del par diferencial degenerado por un dispositivo MOS en trio-
do, es que su transconductancia y linealidad dependen del nivel de modo comun de la
entrada, por lo que los dispositivos en triodo deben encontrarse en inversion fuerte para
reducir esta dependencia [29].

El dimensionamiento para el transconductor programable es el mismo que para
el transconductor con ganancia fija (Tabla 3.1). Por otro lado, el dimensionamiento
obtenido para el arreglo resistivo de degeneracion se muestra en la Tabla 3.4. La Figura

3.9 muestra el layout del circuito, el cual tiene un area de 3810um?2.

Tabla 3.4: Dimensiones de Transconductor Programable

TRANSISTOR My, My | My, M,»
DIMENSION (um/ pm) | (2.7/1) | (5.4/1) | (10.8/1)

Se realiz6 la caracterizacion post-layout del circuito, en donde para obtener el valor
de transconductancia de la celda, resulta mds conveniente observar la R;., como con-
ductancia G, 4e,=1/Rqeg, ya que el paralelo de las conductancias controladas por la
palabra digital A(3) = {as, a1, ap} puede expresarse como la suma de éstas, como se

resume en la siguiente expresion:

n—1
1 ) .
G deg eq = Gm_deg (2—n [1 + Z:(ZJ — anJ)} ) con n=3 (3.8)

Jj=0
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Figura 3.9: Layout de transconductor programable con g,,-boosting

De acuerdo con la ecuacién (3.8), se determiné la transconductancia del circuito
segln la palabra digital de entrada.
La tabla 3.5 muestra los resultados obtenidos por simulacién de la transconductan-

cia 'y se comparan con los valores esperados de manera ideal.

Tabla 3.5: Transconductancia equivalente para la ponderacién de corriente

ap ai as Gm_ideal Gm_post_layout
(uA/V) | (nA)V)
01010 1000 983
01011 875 870
0] 11]0 750 755
0111 625 637
17010 500 516
11011 375 392
11110 250 265
1111 125 135

A continuacién se muestra en la Figura 3.10 la respuesta en DC del circuito, en
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donde se observa la programabilidad de la corriente de salida con respecto al voltaje de
entrada.

30

-30
450 -40.0 -350 -30.0 250 -200 -150 -10.0 -50 0.0 50 100 150 200 250 300 350 400 45.0
Vin (mV)

Figura 3.10: Programabilidad de la corriente con respecto al voltaje de entrada y de los
bits de control de la palabra digital

Los valores obtenidos de la caracterizacion del transconductor se muestran en la
Tabla 3.6. La caracterizacion se realizé con un capacitor C,,; = 3.8pF, para obtener
un ancho de banda de 1M Hz. El circuito tiene un consumo de 161uW y distorsion
armoénica de —50d B para una sefal de salida de frecuencia 1kH z y amplitud 15pA
y una palabra de control {0,0,0}, cuando todos los transistores de degeneracion estan

encendidos.

Tabla 3.6: Caracterizacion Eléctrica

PARAMETROS VALORES |
Tecnologia CMOS 0.18um
Voltaje de Alimentacién 1.8V
Gm 135 — 983uA/V

BW 1IMHz
THD@{0,0,0}(1kH 2,301 A, output) —50dB

Ruido Referido a la entrada 18.1uVims
Consumo de Potencia 161puW

Area 3810um?




44

3.2. Diseno del Transconductor

En la Figura 3.11 se observa la variacion de la transconductancia del circuito en

funcion de la palabra digital.

-60
-70 4
)
=2
8 80
S 0-0-0
g |- 0-0-1
((D% -------- 0-1-0
--------- 0-1-1
90 4. 100
........... 1-0-1
........... 1-1-0
......... 1-1-1
_100 T IIIIIII| T IIIIIII| T IIIIIII| T IIIIIII| T IIIIIII| T IIIIIII| T IIIIIII| T IIiIIII

107 10’ 10 10°
Frecuencia (Hz)

10° 10’ 10° 10 108

Figura 3.11: Funcion de transferencia en funcién de la palabra digital de control

La Figura 3.12 muestra la funcién de transferencia para la palabra de control {0,0,0}
y diferentes valores de C,,;, modificando su valor entre 3.6pF'y 40n[" es posible es-

tablecer un BW entre 1M Hz y 100H z. La Tabla 3.7 muestra los valores.

Tabla 3.7: Caracterizacion Eléctrica

Cowe | BW
(pF) | (kHz)
3.6 | 1000
40 | 100
400 |10
4000 | 1
40000 | 0.1
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Figura 3.12: Variaciéon de BW con Cl,

3.3. Diseio de Divisor de Corriente

El divisor de corriente estd basado en una red de escalera R — 2R como la que se
muestra en la Figura 3.13, la cual consiste en solo dos valores de resistores, Ry 2R, y
va dividiendo la corriente de entrada en cada rama dependiendo del valor de la palabra

de control digital A = {a,_1, ap_9...ao} [30].

. 1Reg+n-1 Reqg+n-2
lin ] R 21 R
4
— 12, N
i12 i14
2R 2R ]2R
a an.
" "4 o lout
P o —>
llout2
v

Figura 3.13: Red de escalera R — 2R

La corriente es conmutada a la salida /,,; 0 a un colector de corriente restante, /.2,

de acuerdo a los conmutadores de control que son operados por la palabra digital. Cada
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etapa del circuito se denota por los nodos 1,2,....,n — 1,n.

Cuando la corriente entra en cada etapa es dividida en dos corrientes iguales, debido
a que la resistencia equivalente que ve la corriente en cada etapa es siempre R., =
2R||2R; de esta manera se produce una ponderacion de la corriente de manera binaria.

El voltaje en el nodo de salida de corriente /,,,; tiene que ser igual al voltaje en
el colector de corriente restante /,,;2, para que la conmutacién no tenga efecto en la
division de corriente en la escalera. La red opera como un arreglo de divisiones de
corriente cuya precision depende del matching entre resistores.

Comunmente es dificil realizar resistores precisos y con un buen matching entre
si, con poca érea, en procesos de fabricacion CMOS modernos. Otra solucién mas
préctica es el uso de transistores MOS en lugar de resistores, los cuales pese a que
también requieren de un buen matching, pueden implementarse en un drea menor que
los resistores.

El principio bésico de la técnica de division de corriente con transistores MOS
es mostrado en la Figura 3.14. Los transistores M, yM, tienen el mismo voltaje de
compuerta (con respecto al sustrato) y los voltajes V,, y V} son voltajes en DC. Una
corriente [;, fluyendo hacia dentro del circuito sera dividida en dos partes: una parte

fluyendo hacia el nodo conectado a V, y la otra fluyendo hacia el nodo conectado a V.

Vg

Figura 3.14: Principio de division de corriente

El principio de divisién de corriente [31] establece que la fraccion de corriente

fluyendo hacia cada uno de los lados es independiente de:

= FEl estado de los transistores, ya sea que estén o no saturados.
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= Que los dispositivos operen en inversion fuerte o débil.

Para nuestro caso particular, este principio es comprobado estableciendo que V, =
V4. Como se demostré en [32] para determinadas celdas de resistores MOS 'y, posterior-
mente, en [33] para divisores de corriente MOS, los modelos aproximados para inver-
sién fuerte presentan limitaciones cuando se estima la distorsion en estas estructuras.
Por ese motivo, para demostrar la linealidad de la division de corriente es necesario
recurrir al modelo simétrico de charge-sheet [32, 34].

De acuerdo con el modelo charge-sheet [35], la corriente de drenaje en un transistor

MOS de canal largo esta dada por:

Ip = k[f(1sp) — f(¥s0)] (3.9)
Con k = MC’W%.
donde
_ L, 2 3/2
ﬁ@&—%%w—%ﬂ%—§¢y—§ws (3.11)
Fa(ths) = (Betbs + Pr70}/?) (3.12)

Y donde W y L son el ancho y longitud de canal, ;o es la movilidad efectiva de
portadores, C,, es la capacitancia de 6xido por unidad de drea, Vi, es el voltaje de com-
puerta a sustrato, Vy, es el voltaje de flatband, v es el pardmetro del efecto cuerpo,¢; es
el voltaje térmico y ¥5y y Y5, son los potenciales de superficie de fuente y drenaje, res-
pectivamente. La funcién f; (1)) corresponde a la componente de corriente de drenaje
debida a deriva y la funcién f>(1);) a la componente de corriente de drenaje debida a
difusion.

En inversion fuerte los potenciales de superficie pueden ser definidos como:

Yo = Vi +g(V,, V) (3.13)
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Ysp = Vg + 9(Vy, V) (3.14)

Donde ¢(V,, V') es una funcion no lineal de V, — V. Ademds, en inversion fuerte la
corriente es debida en su mayoria a la deriva. Por lo tanto, introduciendo (3.13) y (3.14)

en (3.11) la corriente de drenaje en un transistor MOS se tiene de la siguiente manera:

De la expresion anterior, tenemos que para la corriente que circula por cada transis-

tor de la Figura 3.14 en funcidn de los voltajes de las terminales es la siguiente:

[a = ka[Fa(‘/gvvx) _Fa(‘/gvva)] (316)
T, = k[F(Vy, Vi) = F(Vy, Vi) (3.17)
donde k; = /,LCM% fimab de cada transistor, siendo W y L el ancho y la longitud

respectivamente. La relacion entre la corriente que circula hacia uno de los nodos es:

Iy _ ky _ (We/Ly)
Lo ke (Wa/La) G

Esta expresion muestra que, si no hay mismatch entre transistores, la division de
corriente depende unicamente de la relacién entre las dimensiones W, /L, y W}/ L, de
los dos transistores que realizan la division. Esta propiedad permite implementar una
division de corriente lineal usando transistores MOS, a pesar de que sus caracteristicas

no son lineales [31, 36].

La implementacién del circuito divisor para el amplificador lock-in se muestra en la
Figura 3.15. Consiste en una escalera M /2 — M que corresponde exactamente a la red
R/2 — R, en la que cada transistor actiia como resistor teniendo un valor equivalente
de R. Se utilizan dos transistores MOS en paralelo como valor de un resistor R/2 y
un solo transistor como valor de un resistor 1. Todos los transistores tienen el mismo

dimensionamiento, y el voltaje de sus compuertas V, es igual. Si se elige V;, = Vpp es
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posible usar niveles 16gicos directamente para manejar las compuertas de los transisto-
res de conmutacién. La ventaja de esta estructura M /2 — M sobre la convencional
M — 2M es que la caida de voltaje es menor entre el voltaje de entrada y los nodos

colectores de corriente [37].

Vbo

lin —L R —L r L
—_— fm,] 2 fm;] 2 M, |R
L+ M, LM,
LT I
N T 4{ M2
R R R R R R
lout
o . * 1

lout,

Figura 3.15: Divisor de corriente

La corriente de entrada I;,, es dividida en dos corrientes de salida, I,,; € I .. El

factor de division A es controlado por la palabra digital A(3) = {az, a1, ap} y estd dado

por:
n—1
1 . 4
A= 2—n[1 + E (27 — a;2’)]con n=3 (3.19)
J=0

La salida de corriente I,,; = Al,;, serd conectada en el LIA a la entrada del si-
guiente bloque, que es un amplificador de transimpedancia, es decir, a una tierra virtual
(Vpp/2). La salida en corriente [y, = (1 — A)I;,, a su vez, serd conectada a Vpp /2
para una divisién de corriente adecuada.

Este divisor de corriente programable tiene dos propiedades que resaltan su imple-
mentacion: los MOSFETS operan simultdneamente como elementos de la red divisora
y como switches; la caida de voltaje entre el nodo de entrada y los nodos de corriente
de salida es més pequeia, en comparacion con las implementaciones convencionales
(M —2M).

Para el dimensionamiento de este circuito, la relacién obtenida entre W' y L es
igual a 1; con el objetivo de tener un buen matching entre transistores, se determin6

usar longitudes y anchos de 5um. En la generacién de los bits de control A(3) =
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{(az), (a1), (ap)}, se utilizaron inversores digitales como los que se muestran en la
Figura 3.16.
_vdd

ult

Vin —OVout

I:M n

“Gnd

Figura 3.16: Inversor digital para divisor de corriente

La Figura 3.17 muestra el layout del divisor, incluyendo a los inversores para las
entradas de los bits de control complementarios. El drea del circuito es de 0.00172mm?,

y tiene un consumo de potencia de 101pWW.

INVERSORES

Figura 3.17: Layout de divisor de corriente

En la Figura 3.18 se muestra la corriente de salida del divisor de corriente, de acuer-
do a la palabra de control que brinda programabilidad al circuito. La distorsion armo-

nica que se obtuvo para una sefial de salida de amplitud 15uA y frecuencia 1k H z para
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la palabra de control {0,0,0} es de —62d B, mientras que la distorsion para la misma
sefial de salida con la palabra de control {1, 1,1} es de —41dB. Sin embargo, es nece-
sario sefialar que el modelo de simulacidn utilizado es el bsim3v3 version 3.2, es decir,
no es un modelo adecuado para determinar la linealidad de la celda. Por ello, aunque
la distorsion obtenida mediante simulacion presenta un valor pobre para el caso en que
la palabra de control es {1,1, 1}, se espera una menor distorsién en las mediciones

experimentales, como se demostr6 en [34].

lout (UA)

-15

T T
-15.0 -10.0 -5.0 0.0 5.0 10.0 15.0
lin (uA)

Figura 3.18: Corriente de salida en funcién de la corriente de entrada y del bit de control

La Tabla 3.8 muestra la ganancia estimada del circuito divisor de corriente de mane-
ra ideal, asi como la obtenida mediante la simulacion post-layout, de acuerdo a la pala-

bra digital.
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Tabla 3.8: Programabilidad de la ganancia de divisor de corriente

Palabra Digital (%) ‘ <%>
"/ ideal "/ post—layout
000 1.000 0.990
001 0.875 0.861
010 0.750 0.739
011 0.625 0.611
100 0.500 0.492
101 0.375 0.366
110 0.250 0.244
111 0.125 0.123

3.4. Diseno de Amplificador de Transimpedancia

Los amplificadores de transimpedancia (TIA) reciben su nombre debido a que con-
vierten una sefial de corriente a voltaje por medio de un resistor de realimentacion ¢
como se muestra en la Figura 3.19. Debido a la realimentacion es necesario afiadir un
pequeio capacitor de compensacion para asegurar la estabilidad del circuito.

Los amplificadores de transconductancia tienen diversas aplicaciones, por ejemplo,
convirtiendo la corriente detectada por un fotodiodo en un voltaje proporcional, en

aplicaciones de convertidores digital analdgico (DACs), etc.

Cc
|
[

f
AN
vVVV

Vout

Figura 3.19: Simbolo de amplificador de transimpedancia

La Figura 3.20 muestra la topologia utilizada como TIA para la conversion de la
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sefial de corriente a voltaje. Consiste en un amplificador diferencial de etapa simple,
un par de entrada formado por NMOS con carga de espejos en corriente formada por
PMOS, un resistor de realimentacion lineal de polisilicio 2 con valor de 100£€) y un
capacitor de compensacién de 500 f F'.

La entrada V! se encuentra al potencial de Vpp /2, que se refleja en la entrada V,,
por lo que la impedancia de entrada del TIA es cercana a cero, lo cual es exactamente

lo que se necesita si se quiere capturar la médxima corriente.

Vdd
MZ] | ]f/lz
Vout

Q—0
CD b Cc

o—I—-o
AVAVAf
vir= Ydd in-
5 o—[M1 M1 I oVin
lin
9 2lb

M’E M4
Gnd

Figura 3.20: Amplificador de Transimpedancia

La salida est4 dada por:

Vour = Lin Ry (3.20)

El dimensionamiento del amplificador de transimpedancia para operar con una
corriente [, de 10pA, resistor Ry de 100k€2 y capacitor C. de 500 fF se muestra en

la Tabla 3.9. La Figura 3.21 muestra el layout del circuito con un drea de 2250um>

Tabla 3.9: Dimensionamiento de TIA

| TRANSISTOR | My, M3 | M, | M, |
| DIMENSION (um/pm) | (10/1) | (40/1) | (20/1) |
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Figura 3.21: Layout de amplificador de transimpedancia

La Figura 3.22 muestra la funcién de transferencia del TIA, en el que se obtuvo una

1 10 100 1k 10k 100k 10M 1OOM G
Frecuencia (Hz)

ganancia de 99.6d BS2.

1004

©
o
1

Ganancia (dBQ)
(0]
o

~
o
1

Figura 3.22: Funcién de transferencia en lazo abierto y lazo cerrado

La Tabla 3.10 muestra la caracterizacion eléctrica realizada al circuito (a lazo cerra-

do).
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Tabla 3.10: Caracterizacion Eléctrica

PARAMETROS | VALORES |
Ganancia 99.6d B2
BW 3MH =z
Margen de Fase (L.A.) 70°

THD@(1kH 2,800mV,, output) | —55.5dB
Ruido Referido a la entrada 690nA, s
Consumo de Potencia 89.2uW
Area 2250m?

3.5. Diseno de Mixer

La funcién del mixer es llevar a cabo la deteccion sensible a fase de la sefial en el
dominio de la corriente. Dado que la sefial de interés se multiplica por una sefial cuadra-
da, si ambas van en fase se obtiene una corriente de salida completamente rectificada
con un componente de DC proporcional a la sefial de interés. Por otra parte, el ruido no
se encuentra en fase con la sefial cuadrada, por lo que no sera rectificado con la sefial

de interés, teniendo una contribucién promedio nula en DC.

La topologia empleada fue presentada en [38] y se representa en la Figura 3.23.
Esta estructura opera en modo corriente y se basa en un seguidor de corriente clase AB.
El lazo traslineal de los transistores de entrada M1 — M2 — M3 — M4 fija el voltaje
de entrada igual a la tierra virtual que se requiera para un correcto funcionamiento.
Asimismo, se puede observar que el bit de control ctr! determina la direccién del flujo

de corriente, es decir, selecciona el signo de la operacion.

Los espejos de corriente son usados para seleccionar la salida ya sea I,; o 1,1, de
acuerdo al bit de control (ctrl), mientras que la salida no seleccionada es fijada a alta
impedancia. Cuando ctrl es “Gyp” y ctrl es“Vpp”, la corriente de entrada fluye a
través de la salida del lado derecho del circuito ({,;), manteniendo la misma direccion
que la corriente de entrada; cuando el bit ctrl es “Vpp” y el bit ctrl es“Gyp”, la

corriente fluye a través de la salida del lado izquierdo (1,;) y su direccién es invertida
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con respecto a la de entrada. La corriente de salida del circuito de sefial I, es conducida
al siguiente bloque. El mixer requiere la implementacién de un circuito de polarizacion,

por lo que se anade el bloque de polarizacion que se encuentra en el cuadrado punteado.

e 5 vdd
| [

:i li >—i M8 Iin7 M7}—<>—| M10
I| <>|b I|

N dilime ﬁ{w M7|ﬂ E|M10
| |

:: l: igi |

:I M5 :I _Ig1'

! 1!

! 1! ctrl\ ctr

L Me|e—i [

! 1!

! 1!

| |

i: i: M9 MollLe | <tlimg
(D o

| |

:_L ____________ _':J Gnd

Figura 3.23: Mixer

El mixer no solo invierte la direccion de la corriente, sino que también provee un
buen acoplamiento de impedancia a la siguiente etapa, ya que la impedancia de entrada
es de 9€2, mientras que la impedancia de salida es de 23k¢2.

La Tabla 3.11 muestra el dimensionamiento obtenido para el circuito mixer, el cual

se polariza con una corriente [, de 10 A.

Tabla 3.11: Dimensionamiento de Mixer

| TRANSISTOR | My, My, M5, My | M3, My, Mg, M7 | Mg | My |
| DIMENSION (um/pim) | (10/1) | (30/1) | (40.88/1) | (38.18/1) |

La Figura 3.24 muestra la implementacién en layout del circuito mixer el cual tiene
un 4rea de 2810m?, asf como un consumo de potencia de 101V .

Para la caracterizacion eléctrica post-layout realizada al mixer se tiene que para
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Figura 3.24: Layout del Mixer

el caso en que el bit de control es ctrl = 1 se obtuvo una ganancia de 1.005 lo que
nos da una precisiéon de 99.5 %, mientras que para el caso en que ctrl = 0 se obtuvo
una ganancia de —1.02, teniéndose por tanto una precision de 98 % en la copia de la

corriente.

La Figura 3.25 muestra el funcionamiento del mixer, en el que una sefial de entra-
da en modo corriente (/;;,), con una amplitud de 74 A y una frecuencia de 1kH z, es
insertada al circuito al igual que la sefial de referencia (V,.¢) con una frecuencia de
1kHz. En el caso en que ambas sefiales van en fase (Figura 3.25(a)) la sefial de salida
del circuito es I, con la misma amplitud que la sefial de entrada pero rectificada en
onda completa. Para el caso en que las sefiales tienen un desfase de 90° entre si (Figura
3.25 (b)), se tiene la sefal de salida I/, recortada de acuerdo al desfase de la sefial de

referencia y puede observarse que el valor promedio es cero.
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Figura 3.25: Funcionamiento de mixer con sefial de Referencia: (a) En fase, (b) Con
desfase de 90°

3.6. Conclusiones

En este capitulo se present6 el disefo, layout y caracterizacion post-layout de cada
uno de los bloques que integran las dos propuestas de amplificador lock-in que se pre-
sentaran en el siguiente capitulo. Se realizé una introduccién sobre cada circuito, y se
presentaron las topologias y consideraciones que se tomaron en cuenta para su disefio.
La implementacién de cada uno de los bloques se desarroll6 con el objetivo de que cada
bloque tenga un bajo consumo de drea y potencia.

Primeramente se present6 el circuito transconductor, del que se destaca la linealidad
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que se alcanz6 con el par de entrada con degeneracién por fuente, la programabilidad
que se consiguid al implementar un arreglo de transistores para variar la transconduc-
tancia y la programabilidad del ancho de banda mediante un par de capacitores exter-
nos.

Posteriormente se presento el divisor de corriente que permite dar programabilidad
al circuito en el caso en que el transconductor tiene una ganancia fija, el cual present6
un bajo consumo de potencia.

Se present6 también el amplificador de transimpedancia, al cual se le afadi6 un ca-
pacitor de compensacion para brindar mayor estabilidad y un resistor de realimentacién
de 100£€2 con el que se convierte la sefial en modo corriente a modo voltaje.

Finalmente se present6 el disefio del circuito mixer, el cual realiza la funcion de
deteccion sensible a la fase haciendo uso de una sefial de referencia cuadrada con una
frecuencia en fase con la sefial de entrada para una rectificacién correcta de la senal.
Este circuito opera en modo corriente brindando mayor simplicidad al circuito con lo

que se reduce el consumo de drea asi como el consumo de potencia.
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Capitulo 4

Amplificador Lock-In Integrado

En este Capitulo se muestra el disefio de LIAs a partir de los bloques presentados en
el Capitulo anterior. Se desarrollan dos versiones: la primera basada en el transconduc-
tor con g,,-boosting como convertidor de voltaje a corriente, seguido del mixer actuan-
do como rectificador de corriente, el divisor de corriente para brindar programabilidad
y el amplificador de transimpedancia; la segunda se basa en el transconductor pro-
gramable con g,,-boosting seguido del mismo rectificador de corriente y amplificador
de transimpedancia de la primera version. Se muestra la caracterizacion post-layout de

los circuitos propuestos y se realiza un andlisis de los resultados obtenidos.

4.1. Introduccion

Como ya se explicé en el Capitulo 2, un amplificador lock-in posee un principio de
funcionamiento simple y bien conocido basado en la técnica PSD. En general un LIA es
util cuando es necesario medir una sefial pequefia en comparacion con el nivel de ruido
presente, como ocurre en aplicaciones tradicionales tales como radio astronomia, re-
sonancia magnética nuclear, resonancia del spin del electrén y control de absorcion de
gas en laseres estabilizados. En la actualidad los amplificadores lock-in comerciales son

caros, pesados y tienen un alto consumo de potencia, lo cual limita su uso en las nuevas

61
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aplicaciones portatiles, como wireless sensor networks (WSN), analizadores ambien-
tales, deteccion de nivel de liquidos, por mencionar algunos; esto motiva el desarrollo
de LIAs integrados que no solo permitan acondicionar sefiales de sensores, sino que al
tener un bajo consumo de potencia permitan cubrir la necesidad de estas aplicaciones.

Con el objetivo de exportar esta técnica a aplicaciones de bajo voltaje y bajo consu-
mo de potencia, se implementaron dos propuestas de una arquitectura lock-in de acon-
dicionamiento de sefial [39, 40]. Los LIAs propuestos fueron disefiados en un proceso

CMOS 0.18um con voltaje de polarizacion de 1.8V, y se presentan a continuacion.

4.2. Amplificador Lock-In 1

La primera propuesta consiste en la conexion en cascada de los siguientes circuitos:
transconductor, mixer, divisor de corriente programable digitalmente, amplificador de

transimpedancia y filtro pasa-baja, como se muestra en la Figura 4.1.

Transconductor  Mixer R-2R . LPF
/<n/(fw\/ o——— 7 lo1 lo?’ lout
Rdeq% — — == 1[5
- ° T Vout dc
° out, TIA v —
T T T " out
fo

Vdd/2

Figura 4.1: Diagrama de Bloques de Amplificador LIA-1.

Cabe mencionar que R y 4., fueron implementadas con el mismo material, por
lo que sufren las mismas variaciones de proceso y temperatura, lo que garantiza una
buena precision y robustez. Por otra parte, la division de corriente es altamente lineal,
por lo que es esperable que también el sistema sea altamente lineal.

La ganancia total del sistema, sin incluir al circuito mixer, en funcién de la palabra
digital A = {ay, a1, ag} estd dada por la siguiente expresion:

n—1
1 . .
Vour _ Iy _[1 + E (29 — aj2j)} con n=3 4.1)
=0

‘/in B Rdeg 2"
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La Tabla 4.1 muestra la ganancia ideal (A;4q) que se estima de acuerdo a la
ecuacion (4.1) y se compara con la ganancia obtenida mediante simulacion post-layout

(Apost-tayour)- S€ Observa que el error absoluto es inferior a 1.2d B en todos los casos.

Tabla 4.1: Ganancia equivalente de LIA-1 de acuerdo a la programabilidad del circuito

’ Qg ‘ a1 ‘ as ‘ Aideal(dB) ‘ Apost_layout<dB) ‘

010710 40.0 39.6
01071 38.8 37.8
01110 37.5 36.6
0] 171 36.0 34.8
1101]0 34.0 33.2
1101 31.5 30.3
11110 28.0 27.1
111]1 22.0 21.0

El layout del circuito es mostrado en la Figura 4.2. El filtro pasa bajas no es incluido
debido a que se implementa externamente como filtro pasivo de segundo orden con una

frecuencia de corte de SHz.

TRANSCONDUCTOR MIXER

Figura 4.2: Layout de Amplificador lock-in 1.

La Figura 4.3 muestra la funcién de transferencia de la ganancia para cada palabra
digital. La ganancia varia de 21 a 39.6d B, con un ancho de banda constante de 1 M H 2
utilizando, como se coment6 en el Capitulo 3, dos capacitores externos C,,; = 3.1pF
en la etapa transconductora de entrada.

Ademds, como se vio en el capitulo anterior, con el fin de limitar el ruido, el ancho

de banda del sistema se puede ajustar por medio de estos capacitores C.zt. La Figura
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Ganancia (dB)

3
T
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Frecuencia (Hz)
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Figura 4.3: Programabilidad de la Ganancia.

4.4 muestra la funcion de transferencia para maxima ganancia (A = {0,0,0}) con di-
ferentes valores de C.xt = 3.1pF, 41pF, 415pF y 4.1nF’, para los cuales se obtiene un
BW =1MHz,100kH z,10kH z y 1k H z, respectivamente. Asi pues, la programacién
se puede utilizar, como ya se habia explicado, no sélo para ajustar la ganancia de acuer-

do a la amplitud de entrada, sino también para ajustar el ancho de banda de acuerdo a

la frecuencia de entrada.
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Figura 4.4: Variacién de BW con C.,;.

Un resumen de los parametros principales del LIA obtenidos mediante simulacioén

post-layout es reportado en la Tabla 4.2. El circuito consume 352uW, de los cuales
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el 27.9 % es debido al mixer, por lo que una optimizacién del disefio de este bloque

reduciria bastante el consumo de potencia.

Tabla 4.2: Caracterizacion Eléctrica de LIA1

PARAMETROS VALORES
Ganancia 21 — 39.6dB
BW 1MHz
Ruido Referido a la entrada 28.31uVyms
CMRR @DC 117dB
PSRR + @DC 57.4dB
PSRR — @DC 45.9dB
THD @{0,0,0}(1kH 2,800mV,, output) —50.1dB
Offset a la Salida 8.omV
Consumo de Potencia 351.4uW
Area de Integracion 0.013mm?

Para probar el funcionamiento del circuito se estudiaron cuatro casos en los que
el amplificador fue puesto a su mdxima ganancia (A = {0,0,0}). La salida ideal
Viout_de_idear Y 12 salida de simulacion post-layout Vo ac sim, del amplificador LIA-1,
incluyendo el LPF, son reportadas en las tablas de resumen para cada caso. Para todos
los casos, el tiempo requerido para que se estableciera la sefal del LPF en un nivel de
DC fue de 500ms.

El voltaje V.1 dc idear S€ Obtuvo de la ecuacion 2.6, la cual se reescribe a continua-

cioén debido a que se han renombrado las variables de la misma:

2V, Vi

cos ¢ 4.2)

‘/out_dc_z'deal -

donde V; es la senal de entrada y V. es la sefial de referencia, las cuales se considera
que se encuentran en fase, es decir, ¢ = 0.

Para el primer caso la sefial de entrada (V) aplicada al LIA-1 es una senoidal con
una frecuencia de 1k H z a diferentes amplitudes, sin introducir ninguna sefial de inter-

ferencia (V,,,), como se observa en la Tabla de resumen 4.3. Se consideran dos valores
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para los capacitores C,;, que corresponden a BW de 1M Hz y 10k H z, respectivamen-

te.

Tabla 4.3: Tabla de resultados de LIA-1 para primer caso

1M Hz(Cegt = 3.1pF) 10kHz(Cext = 415pF)
Casos Vout_dc_ideal Vout_dc_sim Error Vout_dc_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 1(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.204 1.1% 1.206 0.9%
VUno =0
Case 1(b)
vs = bmV@1kHz 1.059 1.049 0.9% 1.050 0.8%
Uno =0
Case 1(c)
vs = 1mV@1kHz 0.932 0.940 0.8% 0.940 0.8%
VUno =0

Al no tener ninguna sefial de interferencia presente la reduccion del BW mediante

los capacitores C,,;, en este caso genera un cambio minimo en la medicidn, teniéndose
un error relativo que va de 0.8% a 1.1 %. La Figura 4.5 muestra la sefial de salida
del TIA rectificada y la salida en DC del filtro para el caso 1(a) de la Tabla 4.3 con
BW =1MHz=z.
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Figura 4.5: Sefial de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso 1(a)
alMHz.

Para el segundo caso, se introduce una sefial de entrada (V) senoidal de 10mV a
1kH z de frecuencia, y una sefial de interferencia senoidal (V,,,) con diferentes ampli-

tudes pero con una frecuencia fija de 10k H z, como se observa en la Tabla 4.4.
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Tabla 4.4: Tabla de resultados de LIA-1 para segundo caso

1M Hz(Cegzt = 3.1pF) 10kH2(Ceqt = 415pF)
Casos Vout_de_ideal | Vout_de_sim Error Vout_de_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 2(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.675 37.5% 1.340 10%
Uno = 200mV @10k H 2z
Case 2(b)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.617 32.7% 1.301 6.8%
Uno = 150mV @10k H z
Case 2(c)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.551 27.3% 1.289 5.8%
VUno = 100mV @10k H z
Case 2(d)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.442 18.3% 1.259 3.3%
Uno = 50mV @10k H =
Case 2(e)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.396 14.6 % 1.231 1%
Vno = 20mV @10k H z
Case 2(f)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.267 4% 1.204 1.1%
VUno = 10mV @10k H =
Case 2(g)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.232 1.1% 1.207 0.9%
Vno = dmV @10k H z

La Figura 4.6 muestra la sefial de salida del TIA rectificada y la salida en DC del
filtro para el caso 2(e) de la Tabla 4.4 con BW = 10kH z.
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Figura 4.6: Sefal de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso 2(e)
con 10k H 2.

Se observa que interferencias con amplitudes que superan a la sefial de interés gene-
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ran un error muy elevado en la recuperacion de la sefial, sin embargo, al reducir el BW
mediante los capacitores C,; es posible limitar el efecto de la sefial de interferencia,
con lo que se reduce el error en la medicién de manera significativa. Del caso 2(c), se
observa que es posible medir sefales con SN R = —20d B con una precisién mayor al
6 % conun BW = 10kH z.

Para el tercer caso se tiene una sefial de entrada senoidal (V;) de 10mV a 1kH z de
frecuencia, y una sefial de ruido (V},,) con una amplitud fija de 10mV y una frecuen-
cia variable. Se aprecia cada caso en la Tabla resumen 4.5, que presenta los resultados
obtenidos para este caso, en donde se observa que interferencias con una amplitud fija
presentan aproximadamente el mismo error al tener diversas frecuencias, sin embar-
go, el error se incrementa cuando la sefial de interferencia estd a una frecuencia muy

cercana a la banda de la sefial de interés.

Tabla 4.5: Tabla de resultados de LIA-1 para tercer caso

1M Hz(Cegt = 3.1pF) 10kHz(Cext = 415pF)
Casos Vout_dc_ideal | Vout_dc_sim Error Vout_dc_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 3(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.270 42% 1.179 32%
Vno = 10mV @50k H =
Case 3(b)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.270 4.2% 1.258 32%
Vno = 10mV @20k H z
Case 3(c)
vs = 10mV@1kHz2 1.218 1.269 41% 1.237 1.5%
Vno = 10mV @5k H =
Case 3(d)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.268 4.1% 1.262 3.6%
Vno = 10MV @2k H z
Case 3(e)
vs = 10mV@1kHz2 1.218 1.271 4.3% 1.269 41%
Uno = 10mV @1.2kHz

Mediante la reduccién del BW a través de los capacitores C'.,; es posible limitar a la
sefial de interferencia con lo que se reduce el error relativo para sefiales con frecuencias

mads separadas de la frecuencia de la sefial. La Figura 4.7 muestra la sefial de salida del
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TIA y la salida en DC del filtro para el caso 3(c) de la Tabla 4.5 con BW = 10k H z.
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0.6

0.0

1.0 20 3.0
Tiempo (ms)

4.0

T
0.0 100.0

T T T
200.0 300.0 400.0

Tiempo (ms)

500.0

Figura 4.7: Senal de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso 3(c)
al0kHz.

Para el cuarto caso, la sefial de entrada es una senoidal de 10mV a 1k H z de frecuen-

cia, con una sefial de interferencia aleatoria simulando ruido blanco. Para la generacion

de la fuente de interferencia, se generd un archivo con nimeros aleatorios desde Matlab

y se determind la amplitud promedio para cada caso, la Tabla 4.6 muestra los resultados.

Tabla 4.6: Tabla de resultados de LIA-1 para cuarto caso

IMHz(Ceqt = 3.1pF) 10kHz(Cegt = 415pF)
Casos Vout_dc_ideal Vout_dc_sim Error Vout_dc_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 4(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.682 38% 1.324 8.7%
Vno_prom = 175.02mV
Case 4(b)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.518 24.6 % 1.283 5.3%
Vno_prom = 70.09mV
Case 4(c)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.423 16.8% 1.230 1%
Uno_prom = 35.03mV
Case 4(d)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.295 6.3% 1.177 3.3%
VUno_prom = 8.76mV

De la Tabla 4.6 se sefiala que una sefial aleatoria produce un error elevado en la

recuperacion de la sefial de interés cuando se tiene un BW amplio (en este caso 1M H 2),
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sin embargo con la reduccién del BW a 10k H z, como ya se ha observado en las pruebas
anteriores, se puede obtener una mejora considerable en la medicion ya que se reduce
el error. Podemos observar por el caso 4(b) que es posible medir sefiales con SNR =
—20dB con una precisiéon mayor al 6 %. La Figura 4.8 muestra la sefial de salida del

TIA rectificada y la salida en DC del filtro para el caso 4(c) de la Tabla 4.6.
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Figura 4.8: Senal de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso 4(c)
alOkHz.

La Figura 4.9 muestra de manera mas clara los resultados obtenidos en las Tablas
4.3,4.4y 4.6, en donde se observa el error relativo del circuito al incrementar la ampli-
tud de una sefial de interferencia con frecuencia fija de 10k H z y de una sefial de ruido

blanco.

Cext=415pF

— .
Interferencias

e———2% Ruido Blanco

80 100 120 140 160 180 200
Vno (mV)

Figura 4.9: Error en la medicion de acuerdo a la amplitud de la sefial de ruido y de los
capacitores externos.
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Asi mismo, mediante la Figura 4.10 se observa de manera mas clara el error relativo
del circuito que se mostr6 en la Tabla 4.5, en donde se vari6 la frecuencia de la sefial
de interferencia manteniendo una amplitud constante de 10mV/, utilizando nuevamente

una sefal de entrada de 10mV @Q1kH z y capacitores externos de 3.1y 415pF'.

5.5
5.0

4.5 Cext=3.ApF
4.0 -

®
Cext=415pF

T T T T T T T T T T
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Frecuencia de Vno (kHz)

Figura 4.10: Error en la medicion de acuerdo a la frecuencia de la sefial de ruido y de
los capacitores externos.

4.3. Amplificador Lock-In 2

La segunda propuesta consiste en la conexidn en cascada de los circuitos: transcon-
ductor con ganancia variable, mixer y amplificador de transimpedancia, como se mues-

tra en la Figura 4.11.

Transconductor Mixer RF LPF
. WA
Vin (fy) T oz o
R b
/\/\./ degg Vout dc
ou
o—1 = —o0— ——=———o0
Vout D_

JLL Vi

Figura 4.11: Diagrama de bloques de amplificador LIA-2.
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La ganancia total del sistema en funcién de la palabra digital, nuevamente sin incluir

el circuito mixer, estd dada por:

V,ou 1 n—1 ' A
th = RiGon_deg (2—n [1 + ;(21 - a]zf)] ) con n=3 4.3)

La tabla 4.7 muestra la ganancia ideal (A;4q) estimada mediante la ecuacién (4.1)
para el LIA-2 y se compara con la ganancia obtenida mediante simulacién post-layout
(Apost_zayout), en la que se observa un error absoluto menor a 0.7dB para todos los

casos.

Tabla 4.7: Ganancia equivalente de LIA-2 de acuerdo a la programabilidad del circuito

[ao [ 1 [ [ Aideat(dB) | Apost tayors(dB) |

01010 40.0 40.1
01071 38.8 39.0
01110 37.5 37.8
0] 1]1 36.0 36.3
1101]0 34.0 34.4
1101 31.5 32.1
11110 28.0 28.7
111]1 22.0 22.7

El layout del circuito es mostrado en la Figura 4.12, en el que se emplea nueva-
mente de manera externa el filtro pasa bajas (LPF) implementado como filtro pasivo de

segundo orden y frecuencia de corte de 5H z.

Figura 4.12: Layout de segundo amplificador lock-in 2.




4. Amplificador Lock-In Integrado 73

La Figura 4.13 muestra la funcién de transferencia de la ganancia para cada palabra
digital, en el que la ganancia va de 22.7 a 40.1dB. Se utilizan nuevamente dos capa-

citores externos C.,; con valor de C,,; = 3pF, con los que se fija un ancho de banda

constante de 1M H z.

Ganancia (dB)

v‘ T VVVVVVW T VVVVVVW T VVVVVW T "””‘w;‘:' T T TTTTT
10 100 1k 10k 100k 1M 10M
Frecuencia (Hz)

Figura 4.13: Programabilidad de la Ganancia.

La Figura 4.14 muestra la funcioén de transferencia en la maxima ganancia para
diferentes valores de C.,; = 3pF,38pF,380pF y 3.9nF para establecer un BW =
1MHz,100kHz,10kHz y 1k H z, respectivamente. Aunque el valor de los capacitores
Ceyt ronda el mismo rango de valores que en la propuesta anterior (LIA-1), se obtu-

vieron capacitancias algo mds pequeifias para esta implementacion.
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Figura 4.14: Variacién de BW con C,,;.
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En la Tabla 4.8 se presenta un resumen de los pardmetros principales del LIA-2
obtenidos mediante simulacién post-layout. El circuito consume 35111V, de los cuales
el 27.6 % es debido al mixer; nuevamente se resalta que una optimizacién del disefio

del mixer reduciria bastante el consumo de potencia.

Tabla 4.8: Caracterizacion Eléctrica de LIA2

PARAMETROS VALORES
Ganancia 22.7 — 40.1dB
BW 1MHz
Ruido Referido a la entrada 28. 11 Vyms
CMRR @DC 84.5dB
PSRR 4+ @DC 57.5dB
PSRR — @DC 43.7dB
THD@{0,0,0}(1kH 2,800mV,, output) —53.5dB
Offset a la Salida 8.7mV
Consumo de Potencia 350.9uW
Area de Integracién 0.012mm?

Para probar el funcionamiento del circuito se estudiaron cuatro casos en los que
el amplificador fue puesto a su mdxima ganancia (A = {0,0,0}). La salida ideal
Viout_de_idear Obtenida mediante la ecuacion (4.2) y con las mismas consideraciones para
el LIA-1, asi como la salida obtenida por simulacién post-layout V1 4e sim» del ampli-
ficador LIA-2, incluyendo nuevamente el LPF, son reportadas en las tablas de resumen
para cada caso. Para todos los casos el tiempo requerido para que se estableciera la

sefial del LPF en un nivel de DC fue de 500ms.

Para el primer caso la sefial de entrada (V) es una senoidal con diferentes ampli-
tudes y con una frecuencia fija de 1k H z, sin introducir ninguna sefial de ruido (V},,).

La Tabla 4.9 muestra un resumen de los datos obtenidos para BW de 1M Hzy 10kH z.
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Tabla 4.9: Tabla de resultados de LIA-2 para primer caso

1M H2z(Ceqt = 3pF) 10kHz(Cezt = 380pF)
Casos Vout_dc_ideal | Vout_de_sim Error Vout_dc_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 1(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.216 0.16 % 1.213 0.4 %
Uno =0
Case 1(b)
vs =5mV@1kHz 1.059 1.061 0.2% 1.0598 0.1%
VUno =0
Case 1(c)
vs = 1lmV@1lkHz 0.932 0.943 1.2% 0.942 1%
Uno =0

Se observa un error relativo menor al 1 % para los casos en que la amplitud de la
sefal de interés es de 5mV o mds, mientras que para una amplitud menor el error es
mayor. Nuevamente se observa que la reduccion del BW mediante los capacitores C.,;
genera un cambio minimo en la medicién ya que no hay interferencias presentes que
afecten la medicion.

La Figura 4.15 muestra la sefial de salida del TIA rectificada y la salida en DC del
filtro para el caso 1(a) de la Tabla 4.9 con BW = 1M Hz.
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Figura 4.15: Seiial de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso 1(a)
alMHz.

Para el segundo caso, se introduce una sefial de entrada (V) senoidal de 10mV a

1K H z de frecuencia, y una senal de interferencia (V,,,) de diferentes amplitudes y con
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una frecuencia fija de 10k H z como se muestra en la Tabla 4.10.

Tabla 4.10: Tabla de resultados de LIA-2 para segundo caso

IMHz(Cegt = 3pF) 10kH2(Ceqt = 380pF)
Casos Vout_de_ideal | Vout_de_sim Error | Vout_de_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 2(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.672 37.2% 1.351 10.9%
Uno = 200mV @10k H 2z
Case 2(b)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.621 33% 1.311 7.6 %
Uno = 150mV @10kH z
Case 2(c)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.554 275 % 1.302 6.8%
Uno = 100mV @10k H 2z
Case 2(d)
vs = 10mV@1kHz2 1.218 1.453 19.2% 1.287 5.6 %
Uno = H0mMV @10k H =
Case 2(e)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.403 151% 1.258 32%
Vno = 20mV @10k H z
Case 2(f)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.279 5% 1.211 0.6 %
VUno = 10mV @10k H =
Case 2(g)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.237 1.5% 1.215 0.3%
Vno = DMV @10k H z

Se observa que interferencias con amplitudes que superan a la sefial de interés in-
cluso desde un factor de 2 generan un error muy elevado en la recuperacion de la sefal

al tener un BW de 1M H z teniendo errores que superan el 10 %.

Del caso 2(c), se destaca que es posible medir sefiales con SNR = —20dB con
una precisién mayor al 7 %, al reducir el BW a 10k H z ya que la sefial de interferencia

es limitada.

La Figura 4.16 muestra la sefial de salida del TIA rectificada y la salida en DC del
filtro para el caso 2( f) de la Tabla 4.10 con BW = 10kH z.
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Figura 4.16: Sefial de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso

2(f) con 10k H z.

Para el tercer caso se tiene una sefial de entrada (V) senoidal de 10mV a 1K Hz de

frecuencia, y una sefial de interferencia (V,,,) de 10mV a diferentes frecuencias como

se observa en la Tabla de resumen 4.11.

Tabla 4.11: Tabla de resultados de LIA-1 para tercer caso

IMHz(Cegt = 3pF) 10kH2(Cegzt = 380pF)
Casos Vout_de_ideal | Vout_de_sim Error Vout_de_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 3(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.287 5.6 % 1.188 24 %
Vno = 10mV @50k H z
Case 3(b)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.285 55% 1.174 3.6%
VUno = 10mV @20k H =
Case 3(c)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.284 52 % 1.249 2.5%
VUno = 10mV @5kH z
Case 3(d)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.287 5.6 % 1.273 45%
Vno = 10mV @2k H =
Case 3(e)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.288 5.7% 1.279 5%
VUno = 10mV @1.2kH z

Se observa al igual que el LIA-1, que interferencias con amplitud fija y frecuencia

variable generan el mismo rango de error, sin embargo al reducir el BW del amplifi-

cador es posible reducir el error para frecuencias mayores que la frecuencia de interés.
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Aquellas frecuencias més cercanas a la banda de la sefial de interds ya que no solo ge-
neran un error mayor en la recuperacion de la sefial, sino que también se mantiene casi
el mismo error a pesar de reducir el BW del amplificador.

La Figura 4.17 muestra la sefial de salida del TIA rectificada y la salida en DC del
filtro para el caso 3(c) de la Tabla 4.11 con BW de 10k H z.
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Figura 4.17: Seiial de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso 3(c)
con 10kH z.

Para el cuarto caso, la sefial de entrada es una senoidal de 10mV a 1kH z de fre-
cuencia, con una sefial de interferencia aleatoria simulando ruido blanco, la Tabla 4.12

muestra los resultados obtenidos.

Tabla 4.12: Tabla de resultados de LIA-1 para cuarto caso

IMHz(Ceqt = 3pF) 10kHz(Cext = 380pF)
Casos Vout_dc_ideal | Vout_dc_sim Error Vout_dc_sim Error
V) V) Relativo V) Relativo
Case 4(a)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.702 39.7% 1.337 9.7%
Vno_prom = 175.02mV
Case 4(b)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.563 28.3% 1.291 5.9%
VUno_prom = 70.09mV
Case 4(c)
vs = 10mV@1kHz2 1.218 1.436 17.8% 1.232 1.1%
Vno_prom = 35.03mV
Case 4(d)
vs = 10mV@1kHz 1.218 1.305 71% 1.176 34%
Uno_prom = 8.76mV
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Se gener6 un archivo con nimeros aleatorios desde Matlab para simular la fuente
de interferencia, en donde para cada caso se calcul6 la amplitud promedio.

Se sefiala que una sefial aleatoria produce un error elevado en la recuperacion de la
sefial de interés, sin embargo con la reduccion del BW mediante los capacitores C.,; se
limita a la sefial de interferencia y con ello se obtiene un error menor en la medicidn.
Podemos observar por el caso 4(b) que es posible medir sefiales con SNR = —20dB
con una precisién mayor al 6 % para sefiales sumergidas en ruido blanco con un BW de
10kH z.

La Figura 4.18 muestra la sefial de salida del TIA rectificada y la salida en DC del
filtro para el caso 4(c) de la Tabla 4.12 con BW = 10kH z.
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Figura 4.18: Sefial de Salida de TIA rectificada y salida DC de filtro LPF para caso 4(c)
con 10kH z.

La Figura 4.19 muestra de manera mads clara los resultados obtenidos en las Tablas
4.3,4.4y 4.6, en donde se observa el error relativo del circuito al incrementar la ampli-
tud de la sefal de interferencia con frecuencia fija de 10k H z, asi como al variar la am-
plitud de una sefial de ruido blanco utilizindose una sefial de entrada de 10mV Q1kH 2
y capacitores externos con valor de 3y 380pF'.

Asi mismo, mediante la Figura 4.20 se observa de manera mas clara el error relativo
del circuito que se mostr6 en la Tabla 4.5, en donde se vari6 la frecuencia de la sefial
de interferencia manteniendo una amplitud constante de 10mV/, utilizando nuevamente

una sefial de entrada de 10mV @1k H 2z y capacitores externos de 3 y 380pF'.
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Figura 4.19: Error en la medicion de acuerdo a la amplitud de la sefial de ruido y de los
capacitores externos.
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Figura 4.20: Error en la medicién de acuerdo a la frecuencia de la sefial de ruido y de
los capacitores externos.

4.4. Comparacion de Resultados

Finalmente, la Tabla 4.13 compara el funcionamiento eléctrico de los amplificadores
LIA-1 y del LIA-2 propuestos con otras implementaciones encontradas en la literatura.

Se puede observar que en [12] se tiene una variacioén de la ganancia de 100d Bs mien-
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tras que los amplificadores LIA-1 y LIA-2 tienen un rango de variacién de 20d Bs; sin

embargo se observa que en [12] se utiliza una alimentacién dual, lo que lo hace incom-

patible con los sistemas portétiles actuales, y el consumo de potencia es un orden de

magnitud mayor.

En [18] se tiene una ganancia fija y elevada y CMRR mayor a los 60d 3, mientras

que en los amplificadores LIA-1 y LIA-2 se obtiene un mejor rechazo al modo comin

obteniéndose 117dB y 84.5d B, respectivamente.

En [41], aunque el lock-in no se encuentra implementado de manera integrada, la

implementacion mediante dispositivos discretos permitié obtener un SN R = —21dB,

mientras que en los amplificadores LIA-1 y LIA-2 se tiene un SN R = —20d B con un

error menor al 6 % para ambos amplificadores.

Tabla 4.13: Comparacion de LIAs

PARAMETROS | LIA-1 | LIA2 | [12] | [18] [ [41] |
Tecnologia CMOS 0.18um | 0.18um | 0.35um | 0.7um -
Voltaje de Alimentacion (V) 1.8 1.8 +1 4.8 3
Ganancia (dB) 21-39.6 | 22.7-40 | 10-110 109 -
BW (kHz) 1000 1000 - 50 -
Ruido Referido a la Entrada 5.9 5.6 34 17 -
(nV/vVHz) @lkHz | @1kHz | @T7THz | @20kHz | -
Rango de Entrada (mV) 120 +150 - - -
CMRR @DC (dB) 117 84.5 - > 60 -
PSRR + @DC (dB) 57.4 57.5 - - -
PSRR — @DC (dB) 45.9 43.7 - - -
THD@{0,0,0} (dB) —50.1 —53.5 - - -
(1kH 2,800mVyy, output)
Offset a la Salida (mV) 8.5 8.7 - - -
SNR (dB) -20* -20* - - =21
Consumo de Potencia (mW) 0.35 0.35 3 25 1-5
Area de Integracion (mm?) | 0.013 0.012 5 6.5 -

*e < 6%, *¥*e < 2.2%

El area de integracion, asi como el consumo de potencia de los amplificadores pro-

puestos LIA-1 y LIA-2 son muy similares entre si, y logran una mejoria en comparacion
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con [12], [18] y [41] logrando una reduccién en el consumo de potencia de 1 orden de
magnitud para [12] y [41] mientras que se obtuvo una reduccién de 2 érdenes de mag-
nitud para [18]. Ademads el area de integracion se redujo en un factor de 100 unidades

en comparacién con [12] y [18].

4.5. Conclusiones

En este capitulo se mostraron las dos propuestas planteadas para la implementacién
de un amplificador lock-in integrado programable con el objetivo de recuperar una sefial
sumergida en niveles de ruido mayores a ésta, asi como con la finalidad de conseguir
una reduccion en el consumo de potencia y drea de integracion en comparacidon con
otras soluciones existentes.

La conexién en cascada de los bloques para las dos propuestas presentadas, es
equivalente a un amplificador de ganancia programable cuya ganancia depende de la
relacion de Ry a R4, y de la palabra digital que controla la programabilidad de los
circuitos.

Las arquitecturas propuestas son capaces de recuperar una sefial de interés de am-
bientes ruidosos con un error relativo inferior al 6 % para sefiales sumergidas en ruido
blanco con una relacién sefial a ruido SNR = —20dB.

En términos generales, ambas propuestas son muy similares. Sin embargo, la im-
plementacion de Ry y Ry, con el mismo material, asi como el divisor de corriente en
el LIA-1 permiten que el sistema tenga una mayor linealidad que el LIA-2. Por otro
lado, la programabilidad del LIA-2 en la etapa transconductora permite que el sistema
tenga un mayor rango de la sefial de entrada.

La posibilidad de limitar el ancho de banda de los amplificadores propuestos per-
mite reducir la contribucién de ruido e interferencias siendo, segin los resultados ob-
tenidos, practicamente imprescindible si se desea recuperar el valor de la sefal con
cierta precision. Para recuperar la sefial con SNR = —20dB y error menor al 6 % se

realiz6 el filtrado con dos capacitores externos de valor C,,; = 380pF'. Sin embargo,
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si se desea realizar una version completamente integrada es necesario limitar este va-
lor, utilizando, por ejemplo, C.,; = 3pF. En ese caso, se observa que, para la misma
SNR = —20dB, el error es cercano al 30 %, mientras que si se limita el error al 6 %,
la minima relacién sefial-ruido es SN R = 0dB.

Los LIAs integrados encontrados en la literatura no brindan datos sobre la capaci-
dad de recuperacion de la sefial, por lo que no es posible compararse con ellos en esos
términos. Sin embargo, cabe destacar la reduccion de consumo y drea de las imple-

mentaciones propuestas.
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Capitulo 5

Conclusiones

Se present6 el disefio a nivel esquematico, layout y la caracterizacion post-layout
de dos prototipos integrados de amplificador lock-in con tecnologia CMOS de 0.18um
y voltaje de alimentacién de 1.8V. Ambas propuestas con ganancia programable y re-

duccién del ancho de banda mediante un par de capacitores externos.

Se realiz6 un comparativo del funcionamiento eléctrico de los dos amplificadores
lock-in con otras implementaciones integradas encontradas en la literatura, pese a que
ninguna brinda informacidn sobre la capacidad de recuperacion de la senal ante sefales
de ruido, se pudo observar una reduccion en el consumo de potencia al menos en un

orden de magnitud asi como una reduccion en el drea de integracion.

Las arquitecturas permitieron recuperar una sefial de interés de ambientes ruidosos
con un error relativo inferior al 6 % para sefiales sumergidas en ruido blanco con una
relacion sefial a ruido SN R = —20dB. Aunque las dos propuestas que se desarrollaron
presentan caracteristicas muy similares en su funcionamiento y caracterizacion eléctri-
ca, se destaca que el LIA-1 tiene una mayor linealidad que el LIA-2 debido a que la
implementacion de R4, y R se realiza con el mismo material mientras que el LIA-2
gracias a la programabilidad desde la etapa transconductora tiene un mayor rango de

entrada.

Se observé que al limitar el ruido desde una etapa intermedia permite reducir el

85
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error en la medicidn a la salida, con lo que un filtro pasa banda intermedio permitiria

hacer mds selectivo al amplificador y mejorar su precision.

5.1. 'Trabajo a Futuro

= Realizar las mediciones experimentales al circuito integrado para comprobar el
funcionamiento del amplificador, y los resultados obtenidos mediante simulacién

post-layout.

= Proponer un circuito mixer en modo corriente y que permita reducir el drea y

consumo de potencia del LIA.

= Explorar alternativas que permitan mejorar la relacién sefial a ruido de los cir-
cuitos en una versiéon completamente integrable, incluyendo, por ejemplo, un fil-

tro pasa banda activo en el LIA.

= Integrar el filtro pasa bajas (LPF) en el mismo chip para tener una solucién com-

pletamente integrable.
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