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Resumen

En este trabajo se diseñó un amplificador lock in en tecnologı́a CMOS de 0.18µm,
formado por un amplificador sensible a fase y un circuito de alineación de fase. El am-
plificador sensible a fase consiste en bloque Amplificador-Modulador basado en una
arquitectura de amplificador que utiliza un par diferencial de entrada Flipped Voltage
Follower con resistencias lineales de degeneración Rx y carga RL, el cual proporciona
una ganancia fija RL/Rx de 40 dB, mientras que la demodulación queda embebida en
la etapa de salida del transconductor, optimizándose ası́ el diseño en términos de con-
sumo de potencia y área. Para concluir la etapa de amplificación sensible a fase se ha
diseñado un filtro activo pasa bajas en modo diferencial totalmente integrable.

El circuito de alineación de fase se encarga de ajustar, con un control digital, la fase de
la señal de referencia con respecto a la señal de interés. Para ello, utiliza fundamental-
mente un comparador con histéresis, para detectar los cruces por VDD/2 del nivel en
DC de salida, un desplazador de fase variable con un control digital, y un desplazador
de fase fijo de 90o.

La palabra de control digital se puede generar mediante un contador de 5 bits (propues-
ta 1) o bien mediante un registro de aproximaciones sucesivas (SAR), propuesta 2. En
el primer caso es posible alinear las fases en un tiempo de 830ms con un error en fase
máximo de ±8.6o, mientras que en el segundo caso es posible alinear las fases en un
tiempo de 237ms, con un error en fase máximo de ±4.72o. Por ello se seleccionó la
segunda propuesta para el diseño del sistema completo.

El amplificador lock in resultante tiene una ganancia de 42dB, una reserva dinámica
de 33.9dB y permite recuperar una señal de interés de ambientes ruidosos con un error
inferior al 4.5 %.
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Índice de Tablas XV

1. Introducción 1
1.1. Objetivos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2

1.1.1. Objetivo general . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2
1.1.2. Objetivos especı́ficos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2

1.2. Estructura de la Tesis . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2

2. Amplificador sensible a fase 5
2.1. Principio de operación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5
2.2. Bloques básicos de un amplificador lock in . . . . . . . . . . . . . . . 8

2.2.1. Diseño del Amplificador-Modulador . . . . . . . . . . . . . . . 11
2.2.2. Diseño de filtro activo diferencial . . . . . . . . . . . . . . . . 17

2.3. Amplificador sensible a fase . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
2.4. Conclusiones. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 21

3. Circuito de alineamiento de fase 23
3.1. Metodologı́a propuesta . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23
3.2. Circuitos desplazadores de fase . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

3.2.1. Circuito Desplazador de fase variable . . . . . . . . . . . . . . 27
3.2.2. Desplazador de fase de 90o . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34
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Capı́tulo 1
Introducción

Actualmente, el desarrollo de nuevas tecnologı́as permite realizar con mayor exacti-
tud el monitoreo de magnitudes fı́sicas y quı́micas en múltiples ramas de la ciencia.
Esto lo llevamos a cabo a través de sensores que entregan una señal eléctrica, la cual
necesariamente debe pasar por una etapa de acondicionamiento para recuperar la in-
formación debido a las múltiples interferencias o señales indeseadas que modifican la
señal eléctrica entregada por los sensores. Existen distintos métodos para realizar medi-
ciones de una señal de interés que está inmersa en ruido con magnitudes muy superiores
a la propia señal. Una de ellas es la de detección sensible a fase, la cual es el principio
básico de un amplificador lock in [1].

El amplificador lock in es una de las herramientas más empleadas en los laboratorios
de investigación en fı́sica. Sus aplicaciones se encuentran en campos como el estudio
de propiedades en materiales, evaluación de sistemas acústicos, instrumentación en as-
tronomı́a, propagación de ondas electromagnéticas, etc.[2].

En la práctica, un amplificador lock in puede medir señales con amplitudes tan pe-
queñas como unos pocos micro voltios. Precisa una señal de referencia (senoidal, trian-
gular o cuadrada), la cual se alinea en fase y se multiplica con la señal de interés de
la misma frecuencia (señal inmersa en ruido e interferencias), para obtener una señal
modulada, de forma que mediante un filtro pasa bajas se recupera un valor promedio
en DC de la señal modulada, a partir del cual se puede realizar una estimación de la
amplitud de la señal de interés.

Su propiedad de recuperar señales inmersas en ruido, los hace apropiados para realizar
mediciones en entornos fuera de un laboratorio, por lo que surge la necesidad de desa-
rrollar amplificadores lock in integrados para aplicaciones portátiles, siendo esta una
lı́nea de investigación en desarrollo[3].

En la actualidad, los amplificadores lock in comerciales poseen circuitos de alineamien-
to de fase que operan de manera manual, o en algunos casos más complejos, utilizan
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circuitos de autocalibración de fase basados en PLL. Con respecto a los amplificadores
lock in integrados, muy pocos ofrecen algún tipo de circuitos de autocalibración inte-
grado. Por lo que se vuelve propicio investigar, diseñar e implementar un circuito de
alineamiento de fase para amplificadores lock in integrados, que tenga un mı́nimo error
en fase y contribuya en la correcta recuperación de señales inmersas en ruido propor-
cionando una solución lock in integrada completa.

1.1. Objetivos

1.1.1. Objetivo general
El objetivo principal de esta tesis es diseñar un amplificador lock in con circuito de
alineación de fase y filtro pasa bajas totalmente integrables en tecnologı́a CMOS de
0.18µm.

1.1.2. Objetivos especı́ficos
Realizar el diseño de un amplificador sensible a fase de bajo consumo y total-
mente integrable.

Proponer metodologı́a para alinear la fase de las señales de entrada.

Diseñar circuito de alineamiento de fase con el menor error en fase y buena reso-
lución.

Diseño y caracterización de un amplificador lock in completamente integrable
como sistema de medida completo y autónomo.

1.2. Estructura de la Tesis
La organización de la tesis se desarrolla de la siguiente manera. El Capı́tulo 1 propor-
ciona una breve introducción de los amplificadores lock in y presenta los objetivos de
la Tesis

El Capı́tulo 2 presenta una descripción del principio de operación de los amplificadores
sensibles a fase y los bloques que lo conforman. Se realiza una revisión de diversas
topologı́as para el diseño de un nuevo bloque Amplificador-Modulador, ası́ como tam-
bién se presenta una propuesta de filtro pasa bajas diferencial activo, para finalmente
implementar una nueva topologı́a de amplificador sensible a fase.
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En el Capı́tulo 3 se realiza el diseño de dos circuitos de alineación de fase y se presenta
el diseño de los bloques que los conforman, tanto analógicos como digitales. Para rea-
lizar una correcta alineación el diseño de ambas propuestas se basa en una metodologı́a
establecida al inicio del capı́tulo. Por último se presenta una comparación entre ambos
métodos.

El Capı́tulo 4 muestra el funcionamiento y resultados obtenidos del amplificador lock
in propuesto, que se compone del amplificador sensible a fase y el circuito de alinea-
miento de fases y se realiza una comparación con amplificadores lock in integrados
reportados en la literatura.

Finalmente, en el Capı́tulo 5 se dan a conocer las conclusiones de esta tesis, ası́ como
el trabajo a futuro.
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Capı́tulo 2
Amplificador sensible a fase

En este capı́tulo se describe el principio de operación de los amplificadores lock in,
ası́ como los bloques básicos que lo componen: el amplificador sensible a fase, for-
mado por una cadena de amplificación, rectificado sı́ncrono y filtrado; y el circuito de
alineación de las señales de entrada y señal de referencia. Posteriormente, se presenta
el diseño integrado de un amplificador sensible a fase.

2.1. Principio de operación

Los amplificadores lock in se basan en un método conocido como detección sensible a
fase para detectar cambios de amplitud y fase de una señal de entrada con respecto a
una señal de referencia de igual frecuencia, siendo capaz de recuperar la información
de señales de amplitudes muy pequeñas, sumergidas en señales de ruido incluso miles
de veces más grandes [1].

En la figura 2.1 se muestran los bloques básicos que componen un amplificador sensi-
ble a fase: una etapa de amplificación de la señal de entrada vin, un multiplicador que
proporciona el producto de la señal amplificada = Avin por la señal de referencia Vref ,
la cual debe tener la misma frecuencia que la señal de entrada, y un filtro pasa bajas,
que permite obtener el valor promedio en DC de la señal rectificada, proporcional a la
amplitud de la señal de entrada vin.

Como señal de referencia se pueden utilizar diversas formas de onda, tı́picamente senoi-
dal, cuadrada o triangular [4]. En función del tipo de señal de referencia están presentes
más componentes en el espectro de salida del multiplicador, que deben ser eliminadas
por el filtro pasa bajas de salida. Para mostrar el principio de operación de un amplifica-
dor lock in, se considera una señal de entrada al multiplicador y una señal de referencia,
ambas senoidales. La señal de entrada Vin está dada por:
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Figura 2.1: Principio de operación de la detección sensible a fase.

vin(t) = Vinsen(ωst) (2.1)

y la señal de referencia Vref está dada por:

Vref (t) = Vrefsen(ωrt+ φ) (2.2)

donde ωs y ωr son las frecuencias de ambas señales, t es el tiempo y φ es la diferencia
de fase. Para ωr = ωs = ω, al realizar el producto de ambas señales se obtiene la si-
guiente expresión:

Vref (t)Vin(t) =
VrefVin

2
[cos(2ωt+ φ) + cosφ] (2.3)

El primer término de la ecuación es una señal cosenoidal de frecuencia el doble de la
frecuencia de modulación,que deberá ser eliminada por el filtro pasa baja (LPF) de sa-
lida. Si esto ocurre, el voltaje de salida resulta:

VoDC =
VrefAvin

2
cosφ (2.4)

Es decir, se obtiene un voltaje VoDC en DC proporcional a la amplitud de la señal de
entrada vin, que alcanza su máximo cuando el desfase entre entrada y referencia es
φ = 0o, es decir, cuando ambas señales están alineadas en fase. Si por el contrario, la
diferencia de fase es 90o o 270o, el nivel VoDC tiene un valor de VDD/2, igual al modo
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común, independientemente de la amplitud de la señal de entrada.

Notar que cuando se tiene una señal de entrada con interferencias a diferentes frecuen-
cias de la fundamental o existe ruido con una cierta distribución espectral, todas las
componentes de dichas señales indeseadas se eliminan tras la demodulación sı́ncrona
por el filtro pasa bajas, de ahı́ la caracterı́stica de los amplificadores lock in de recupe-
ración de señales aún en presencia de ruido.

Si se utiliza como referencia una señal de forma de onda cuadrada, se añaden compo-
nentes de acuerdo a la siguiente expresión:

Vref (t) =
4Vr
π

(senωrt+
1

3
sen(3ωrt) +

1

5
sen(5ωrt)....) (2.5)

de forma que al realizar la multiplicación por la señal vin, se obtiene:

Vref (t)vin(t) =
2Vref
π

[cos[(ωs + ωr)t+ φ] + cos[(ωs − ωrt) + φ]

−1

3
cos[(ωs + 3ωr)t+ φ]− 1

3
cos[(ωs − 3ωr)t+ φ] +

1

5
...]

(2.6)

Al igual que en el caso anterior, el filtro pasa baja (LPF) debe eliminar todas las compo-
nentes frecuenciales salvo la componente de DC, que suponiendo ωr = ωs = ω está en
este caso dada por:

VoDC =
2VrefAvin

π
cosφ (2.7)

De nuevo, el voltaje de salida es proporcional a la amplitud de la señal de entrada vin,
es decir, se obtiene el voltaje en DC promedio de la señal producto de la multiplicación
de vin por Vref ponderada por el coseno del ángulo de la diferencia de fase.

Como se puede observar, las ecuaciones (2.4) y (2.7) son muy similares. Ası́, este tra-
bajo utilizará una señal cuadrada como referencia debido a que, además de mejorar la
sensibilidad (el nivel de VoDC es un 27 % mayor en las mismas condiciones), permite
realizar la función de multiplicación mediante interruptores que dejan pasar la señal o
la invierten, simplificando ası́ la topologı́a, lo que resulta en un menor consumo de área
y potencia. Como contrapartida, debido a que la onda cuadrada está conformada por
un mayor número de componentes en frecuencia (armónicos impares), el error en el
nivel de DC a la salida es mayor si no se utiliza un filtro LPF con un ancho de banda lo
suficientemente estrecho [4].
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2.2. Bloques básicos de un amplificador lock in

El primer bloque de un amplificador lock in, como se muestra en la figura 2.2, es un
amplificador de instrumentación o preamplificador, que proporciona una elevada ga-
nancia, ası́ como una alta impedancia de entrada, alto rechazo al modo común (CMRR),
bajo nivel de ruido en voltaje referido a la entrada, y bajo nivel de offset [5].

  

A

Multiplicador
LPF

Señal de 
entrada
Vin

Señal de 
modulación
Vmod

A*Vin

Vref

A*Vin*Vref VoDC

Circuito de 
alineación

Figura 2.2: Diagrama de amplificador lock in básico.

El segundo bloque es un circuito multiplicador o modulador, el cual funciona, traba-
jando con señal Vref cuadrada, como un circuito de conmutación y es el responsable de
llevar a cabo la detección sensible a fase en el dominio del tiempo. Dado que la señal
de interés se multiplica por la señal de referencia, si ambas tienen la misma frecuencia
y están alineadas en fase, se obtiene una señal de salida completamente rectificada cuya
componente de DC con respecto a la señal en modo común VDD/2 es proporcional a la
amplitud de la señal de interés, y que se recupera tras el filtro pasa bajas.

En la mayorı́a de los amplificadores lock in integrados el filtro pasa bajas es, sin embar-
go un filtro RC externo de primer o segundo orden [6, 7, 8, 9]. La atenuación del ruido
presente en frecuencias cercanas a la frecuencia de operación dependerá de la frecuen-
cia de corte y el orden del filtro. Entre mayor sea el orden del filtro, la pendiente de
atenuación sera mayor. Sin embargo, para amplificadores lock in integrados esto impli-
ca un compromiso entre la atenuación de la banda de transición, el área de integración
y el consumo.

Igualmente, un ancho de banda muy estrecho elimina señales de ruido muy cercanas
a la frecuencia de referencia, mientras que un ancho de banda amplio permite el paso
a señales indeseables, degradando la precisión en la recuperación. En este sentido, los
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amplificadores lock in se pueden considerar como filtros BPF con una frecuencia cen-
tral igual a la frecuencia de operación f0 y un factor de calidad Q muy elevado, que se
expresa como Q = (f0/∆f), donde ∆f es el ancho de banda del filtro pasa bajas de
salida. Entre más pequeño sea el ancho de banda del filtro pasa bajas, mayores serán el
factor Q y el rechazo al ruido. Sin embargo, la integración de filtros LPF con muy baja
frecuencia de corte preservando un área y consumo aceptables no es trivial. Por otro
lado, el sistema completo no será más rápido que lo que permita el LPF, debido a que la
respuesta transitoria del filtro está determinada por su constante de tiempo τ = 1/∆f .
Entre menor sea la frecuencia de corte, se eliminarán componentes armónicas más cer-
canas al nivel de DC, pero se incrementa el tiempo de respuesta de todo el sistema.

Por último, el circuito de alineación se encarga de detectar y mantener en fase la señal
de referencia con respecto a la señal vin para obtener en la salida del amplificador lock
in el máximo nivel en DC, proporcional a la amplitud de la señal a recuperar [1].

En la figura 2.3 se muestra el funcionamiento de un amplificador lock in ideal, con una
señal cuadrada de referencia Vref para rectificar de manera sı́ncrona la señal senoidal
de entrada al multiplicador vin, centrada en VDD/2 y de amplitud 0.5V, ambas con una
frecuencia de 10Hz. El filtro pasa bajas (fc = 0.5Hz,τ = 318ms) proporciona el nivel
promedio en DC VoDC de la señal rectificada VoMixer. En el inciso (a) se puede observar
el caso correspondiente a señales alineadas en fase (VoDC = 2(vinVref )/π), mientras
que el inciso (b) corresponde a un desfase de 90o (VoDC = VDD/2).

A continuación se presenta el diseño integrado del amplificador sensible a fase, com-
puesto por un bloque amplificador-modulador y el filtro pasa-bajas de salida, mientras
que el diseño del circuito de alineación, se presentará en el siguiente capı́tulo.
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Figura 2.3: Funcionamiento de un amplificador lock in ideal cuando la señal de entrada y de
referencia están (a) en fase y (b) desfasadas 90o.
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2.2.1. Diseño del Amplificador-Modulador
El primer bloque del amplificador sensible a fase convierte la señal de entrada vin en
corriente, amplificándola mediante un amplificador de transconductancia. Un amplifi-
cador de transconductancia idealmente funciona como una fuente de corriente contro-
lada por voltaje [10], con un factor de proporcionalidad entre la corriente de salida y el
voltaje de entrada llamado transconductancia Gm [11].

Un transconductor básico consiste en un par diferencial P1 con resistencia Rs de dege-
neración en fuente, como se muestra en la figura 2.4 [12].

  

Rx

P1
Vi-P1Vi+

VDD

Io- Io+

GND

Ibias IbiasIbias

Ibias Ibias

Figura 2.4: Par diferencial degenerado tipo P.

En primera aproximación, la transconductancia de esta etapa tiene un valor dado por:

Gm =
(Io+ − Io−)

(Vi+ − Vi−)
=

gm1

1 + gm1Rx

(2.8)

donde gm1 es la transconductancia del par de entrada y Rx es la resistencia de degene-
ración. Suponiendo que gm1Rx >> 1, entonces 2.8 puede aproximarse por:

Gm ≈
1

Rx

(2.9)

Para cumplir la condición gm1Rx >> 1, se puede trabajar con valores de gm1 elevados,
a costa de aumentar área y consumo, o trabajar con circuitos de gm-boosting. Esta últi-
ma opción es la que se ha seleccionado, para mejorar la eficiencia. En concreto, cada

11



transistor del par diferencial se ha sustituido por un Flipped Voltage Follower (FVF).
El FVF (figura 2.5), es una celda que funciona como un seguidor de voltaje con ca-
racterı́sticas mejoradas, que puede operar con bajos requerimientos de voltaje y cuyo
rango de entrada está limitado por P1 y P2 operando en saturación. Es esencialmente
un amplificador cascode con retroalimentación negativa donde la compuerta de P1 se
usa como entrada y su fuente como salida [13]. Proporciona una muy baja impedancia
de salida Rout = 1/gm1gm2r01 debido a la retroalimentación de P2, de forma que la
ganancia en voltaje (vo/vi) es muy cercana a la unidad[14, 15, 16].

  

Ibias

P2

P1 Vi+

  VDD

Vo-

  GND

Figura 2.5: Flipped Voltage Follower.

  

Vi+ Vi-

Ix

Rx

Ibias

Ix

P1

P2 P3

Vi-

Iout = Ix + Ibias

  FVF-CS2  FVF-CS1

X2

X2X1

Figura 2.6: Transconductor basado en el FVF.

12



Ası́, el preamplificador en este trabajo se basa en el transconductor de la figura 2.6 [17],
en el cual se utilizan dos circuitos FVF. La señal de entrada Vi± se copia a los terminales
X1,2 teniendo como resultado un flujo de corriente IX a través del resistorRX dado por:

Ix ≈
Vin+ − Vin−

Rx

(2.10)

Las variaciones de corriente son absorbidas por P2, que se comporta como un transistor
de detección de corriente, y se copian, junto con la corriente de polarización Ibias, a la
etapa de salida formada por los transistores P3. En la etapa de salida, esta corriente
Ibias± Ix, es convertida en voltaje mediante un resistor de carga RL , el cual determina
la ganancia del preamplificador, dada por:

AV =
RL

Rx

(2.11)

mientras que la tensión en modo común en la salida está dada por:

V o, cm = IbiasRL (2.12)

Utilizando como base esta arquitectura, en las ramas de salida del preamplificador se
agregan transistores cascode que además de mejorar la copia de corriente, trabajan co-
mo interruptores, con el objetivo de conmutar las salidas y, por lo tanto, modular la
señal. Ası́ el circuito propuesto funciona simultaneamente como amplificador y rectifi-
cador sı́ncrono, optimizando con esta aproximación el consumo de área y potencia. En
la figura 2.7 se presenta la topologı́a propuesta. Utiliza un par de entrada PMOS con
una resistencia lineal de degeneración para minimizar el ruido y aumentar la linealidad.
La arquitectura del FVF es modificada con transistores cascode P2C para mejorar el
sensado de corriente en los nodos X1 y X2, y las ramas de salida utiliza transistores
cascode que actúan simultáneamente como interruptores activándose y desactivándose
en función de su tensión de puerta Vref , comportándose como un modulador sı́ncrono
con una ganancia AV . Ası́, al introducir una señal senoidal, obtendremos una señal am-
plificada y modulada.
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Vo-Vo+

P3CP3C

Figura 2.7: Preamplificador-modulador propuesto.

La Tabla 2.1 muestra el dimensionamiento de los transistores del amplificador-modulador,
implementado en una tecnologı́a CMOS de 180nm con una tensión de alimentación de
1.8V. Considerando un resistor de degeneración Rx de 100Ω, un resistor de carga RL

de 10kΩ y una corriente de polarización Ibias de 90µA, en la Tabla 2.2 se muestran los
principales parámetros obtenidos en su caracterización como amplificador, esto es, con
Vref = 1.8V . Se tiene una ganancia de 42dB, como se muestra en la figura 2.8, con un
ancho de banda de 5.2MHz y un consumo de potencia de 804µW .

Tabla 2.1: Dimensiones de los transistores del Preamplificador-modulador

Transistor
P1,P1C P2,P2C P3,P3C N1,2

Dimensiones (µm/µm) 500 / 1 88 / 1 84 / 1 59 / 1

En la figura 2.9 se muestran las señales de salida del amplificador sensible a fase para
una señal senoidal de 5mV@10kHz, con distintos ángulos de desfase entre Vin y Vref
(0o, 90o, 180o y 270o). Esta última es una señal cuadrada de la misma frecuencia de Vin
que controla los interruptores en las ramas de salida, y varı́a de 0 a 1.8V . Los incisos
(a) y (d) muestran las señales amplificadas y moduladas entregadas por ambas salidas
del amplificador sensible a fase propuesto para phi = 0o, 180o, en los incisos (b) y (d)
se muestran las señales de salida Vo± recortadas de acuerdo al desfase phi = 90o, 270o

entre Vref y Vin, con un valor promedio nulo.

14



Tabla 2.2: Caracterización eléctrica

Parámetros Preamplificador
Tecnologı́a 180 nm

Alimentación 1.8 V
Ibias 90 µA

Ganancia 42.15 dB
BW 5.21 MHz

CMRR@100kHz 52 dB
Swing de entrada ±7.1 mV
Swing de salida ±887.5 mV

Ruido referido a la entrada (0.1-10kHz) 3.31µVrms

THD@1kHz, 300mVppoutput −53.9dB

Consumo de potencia 804µW
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Figura 2.8: Ganancia del circuito preamplificador.
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Figura 2.9: Funcionamiento del circuito preamplificador-modulador propuesto cuando las
señales de entrada están (a) En fase, (b) desfasadas 90o, (c) desfasadas 180o y (d) desfasadas
270o.
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2.2.2. Diseño de filtro activo diferencial
La última etapa de la cadena de detección sensible a fase es un filtro pasa bajas que pro-
porciona el promedio en DC de la señal modulada. En los amplificadores lock in para
aplicaciones portátiles, la necesidad de tener filtros pasa bajas integrados para obtener
una solución completamente integrada tiene como principal limitante el área de inte-
gración de los elementos pasivos que se requieren, por lo que se tiene un compromiso
en la frecuencia de corte alcanzable.

En este trabajo se propone una capacitancia máxima integrada de 50pF y una resis-
tencia de 100MΩ, lo que resulta en una frecuencia de corte de 31.8Hz. Puesto que el
amplificador-modulador trabaja en modo diferencial, se propone el uso de un filtro ac-
tivo pasa bajas de entrada diferencial y salida única, como el mostrado en la figura 2.12.

  

R1

R2

Vi1

Vout

C1

C2

R3Vi2

R4

Figura 2.10: Filtro activo diferencial pasa bajas.

Un análisis directo de este circuito proporciona la relación[18, 19, 20]:

Vout =
( R2

1+jwC1R2
)(1 + R1(1+jwC1R2)

R2
)

R1(1 + R3(1+jwC2R4)
R4

)
Vi2 −

R2

R1(1 + jwC1R2)
Vi1 (2.13)

Si se utilizan resistores R1 = R3 = R y R2 = R4 = R′, ası́ como capacitancias iguales
C1 = C2 = C, entonces la función de trasferencia está dada por:

H(w) =
Vout

Vi2 − Vi1
= −R

′

R

1

(1 + jwCR′)
(2.14)
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De este moda, la ganancia de baja frecuencia es−R′/R y su frecuencia de corte está da-
da por:

fc =
1

2πCR′
(2.15)

Como celda activa se utilizó un amplificador operacional Miller de dos etapas, el cual
tiene una ganancia de lazo abierto de 42dB y un margen de fase de 55o. En la figura
2.11 se muestra la respuesta en frecuencia del filtro pasa bajas (R=100MΩ,C=50pf),
con ganancia unidad (R = R′ = 1) y, con una frecuencia de corte de 31.8Hz.
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Figura 2.11: Ganancia de filtro diferencial paso bajo con fc = 31.8Hz, R
′

R = 1.
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2.3. Amplificador sensible a fase

La figura 2.12, muestra la conexión del amplificador-modulador con el filtro pasa-bajas
de salida. El nivel de salida en DC está dado por:

VoDC = 2

(
2(vin ∗ A)

π

)
cosφ (2.16)

donde A es la ganancia del amplificador-modulador, vin es la amplitud de la señal de
entrada. Es decir, la salida es proporcional al doble del valor promedio de la señal vin
amplificada y modulada; el factor 2 con respecto al caso nominal procede de operar en
modo diferencial.

  

LPFAmplificador - Modulador

Vin

Señal de 
referencia

Vref

A*Vin

-A*Vin
Vin

R

R

VoDC

C

C

RA

R

Figura 2.12: Amplificador sensible a fase con filtro activo diferencial.

Para no saturar la salida del amplificador sensible a fase, de acuerdo a la ecuación
(2.16), se establece una amplitud máxima de la señal de entrada de 5.5mV , que corres-
ponde a un nivel de voltaje VoDC máximo de manera ideal de VoDC = 875mV . Si el
valor de vin es superior, la salida del amplificador sensible a fase se satura.

El comportamiento del esquema conjunto de la figura 2.12 se muestra en la figura 2.13.
En el inciso (a) se muestra una señal de entrada vin de 100µV@10kHz sin ningún tipo
de interferencia; en el inciso (c) se muestra la modulación y amplificación para esta
señal y en el inciso (e), el nivel de VoDC obtenido de 916.2mV ; el porcentaje de error
relativo en la estimación del nivel en DC es de 0.03 %, comparado con el nivel en DC
esperado idealmente VoDCideal = 915.9mV . Por otro lado, en el inciso (b) se muestra
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la misma señal de 100µV@10kHz pero con interferencias senoidales de 5mV de am-
plitud (SNR=-33.9dB) a frecuencias de 40kHz, 100kHz y 200kHz; en el inciso (d) se
muestra la amplificación y modulación para la señal con interferencias y por último, en
el inciso (f) el nivel VoDC obtenido, de 917.1mV , con un error relativo del 0.12 %. En la
tabla 2.3 se recogen los resultados obtenidos en las pruebas realizadas al amplificador
sensible a fase, con una SNR=-33.9dB.
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Figura 2.13: (a) Señal de entrada 100µV@10kHz. (b) Señal de entrada 100µV@10kHz con
interferencias senoidales de 5mV a 40kHz, 100kHz y 200kHz. (c) Amplificación y modula-
ción para la señal vin sin interferencias. (d) Amplificación y modulación para la señal vin conn
interferencias. (e) VoDC obtenido con un error relativo del 0.03%. (f) VoDC obtenido con un
error relativo del 0.12%.
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Tabla 2.3: tabla comparativa de pruebas en amplificador sensible a fase

vin
vn

interferencias

VoDC

ideal
(mV)

VoDC

simulaciones
(mV)

Error Relativo
( %)

vin = 100µV@10kHz vn = 0V 915.9 916.2 0.03

vin = 100µV@10kHz

vn1 = 5mV@40kHz

vn2 = 5mV@100kHz

vn3 = 5mV@200kHz

915.9 917.1 0.120

2.4. Conclusiones.
En este capı́tulo se presentó el diseño de cada uno de los bloques que integran el am-
plificador sensible a fase.

El amplificador-modulador propuesto se basa en un par diferencial con gm-boosting
y degeneración de fuente. El Flipped Voltage Follower sensa la corriente y la copia a
una etapa de salida con la operación de rectificación embebida mediante interruptores
que conmutan en función de la tensión de puerta Vref , al mismo tiempo que funcionan
como etapa cascode para mejorar la copia de corriente. De esta manera se obtiene una
solución muy compacta, de bajo consumo (804µW ) y con buenas prestaciones, ya que
presenta una ganancia de 42dB, rechazo al modo común de 52dB, distorsión armónica
de -52dB@10kHz y un ancho de banda superior a 5MHz.

Como filtro pasa bajas de salida se propone una configuración de entrada diferencial y
salida única con una frecuencia de corte de 31.8Hz, que proporciona un nivel de DC
VoDC proporcional a la amplitud de la señal de interés. Para obtener esta frecuencia
de corte, se propone utilizar resistores de 100MΩ y capacitancias de 50pF . El área
aproximada que ocuparı́a un capacitor MIM de 50pF utilizando la tecnologı́a UMC
sera de 100µm x 500µm, considerando que esta tecnologı́a tiene una capacitancia de
1fF/µm2. En el caso de las resistencias de 100MΩ, debe ser implementada utilizando
transistores en la región lineal de operación, debido a que el polisilicio solo otorga una
resistividad de 120Ω/µm2, por lo que el área de integración sera muy elevado.
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Capı́tulo 3
Circuito de alineamiento de fase

En este capı́tulo se realiza el diseño de dos circuitos de alineamiento de fase para ampli-
ficadores lock in con el fin de asegurar una correcta operación, manteniendo la señal de
respuesta del sensor y la señal de referencia en fase. Las propuestas presentadas en este
capı́tulo se basan en el desplazamiento de la señal de referencia mediante un circuito
desplazador de fase manipulado por un circuito de control digital. La primera propuesta
utiliza un contador digital para controlar el desplazador de fase, desplazando la señal
de referencia hasta encontrar un cruce por cero en el nivel de salida VoDC . La segunda
propuesta sustituye el contador digital por un registro de aproximaciones sucesivas para
alcanzar más rápido la palabra de control adecuada.

3.1. Metodologı́a propuesta

La propuesta para alinear en fase las señales de entrada al Amplificador-Modulador, se
basa en determinar inicialmente en qué cuadrante se encuentra el desfase entre ambas
señales. Por ello, se analizan a continuación los cambios en el nivel de salida VoDC del
amplificador lock in en función del desfase entre la señal respuesta del sensor (vin) y
la señal de referencia (Vref ), ambas con la misma frecuencia de operación. En la figura
3.1 se representa de manera ideal los cambios del nivel de DC a la salida, al variar el
desfase, entre estas señales, de acuerdo con la expresión (ec.3.1) que se muestra a con-
tinuación:

VoDC = 2

(
2(vin ∗ A)

π

)
cosφ (3.1)

Dado que el voltaje de salida es proporcional al coseno del desfase, se obtiene un nivel
máximo a la salida cuando φ es 0o o 180o, y un mismo nivel VoDC puede corresponder
a dos diferentes valores de desfase.

Por otra parte, cuando VoDC es mayor a VDD/2 significa que el desfase de Vref con

23



  

90° 270°0°270° IV I II III

V
o

 D
C

  
 (

V
)

180°

Min.

Max.

280°

VDD
2

Figura 3.1: Cambio de nivel VoDC según el desfase entre señales de entrada vin y Vref .

respecto a vin se encuentra en los cuadrantes I o IV (de 0o a 90o o de 270o a 360o); en
el caso contrario, si VoDC es menor a VDD/2, el desfase se ubica en los cuadrantes II o
III (de 90o a 180o o de 180o a 270o).

La propuesta para alinear las fases de las señales de interés y referencia se basa en des-
plazar la señal de referencia mediante un desplazador de fase variable (TPS por sus
siglas en ingles: tunable phase shifter). Inicialmente se determina el cuadrante en
que se ubica el desfase inicial en una primera medición de VoDC con el desplazador de
fase variable TPS con un valor de la palabra de control digital 0, correspondiente a un
desplazamiento de fase 0o. A continuación, se realiza una segunda medición de VoDC ,
aplicando a Vref un desfase de 90o con un desplazador de fase fija PS90o. Para detectar
el nivel de DC correcto en cada medición, es necesario dejar que transcurran al menos
25ms, teniendo en cuenta que se va a trabajar con un filtro pasa-bajas de salida con fre-
cuencia de corte fc=31.8Hz. Por ello, se utiliza una señal de reloj de frecuencia 40Hz,
para obtener un nivel de VoDC estable. Con estas dos mediciones es posible determinar
en qué cuadrante se encuentra el desfase entre la entrada y la referencia actuando en
cada caso como se explica a continuación:

Cuadrante IV.
* Se realiza una primera medición de VoDC con TPS = 0o. Si VoDC es mayor a VDD/2,
entonces el desfase se encuentra en los cuadrantes IV o I .
* Se desplaza 90o la señal de referencia Vref utilizando un desplazador de fase fijo
PS90o, y se toma una segunda medición. Si VoDC continúa siendo mayor a VDD/2,
entonces significa que el desfase inicial se encontraba en el cuadrante IV, y tras aplicar
el desplazamiento de 90o se sitúa en el cuadrante I.
*En este caso, se mantiene conectado el desplazador PS90o, y con el desplazador de
fase variable (TPS) se continúa desplazando la señal de referencia hasta alcanzar un
desfase de 90o o, de manera equivalente, hasta que VoDC sea igual a VDD/2.
* Cuando se alcanza el cruce por VDD/2 el desplazamiento entre las señales es de 90o,
por lo que, se desactiva el desplazador fijo PS90o, para obtener ası́ un desfase de 0o

entre Vin y Vref .
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Cuadrante I.
*Se completa la primera medición de VoDC con TPS = 0o. Si es mayor a VDD/2, en-
tonces se tiene un desfase en los cuadrantes IV o I .
* Se desplaza 90o la señal de referencia Vref utilizando PS90o y se completa una segun-
da medición. Si VoDC es menor a VDD/2, entonces significa que el desfase se encontraba
en el cuadrante I, y tras aplicar el desplazamiento de 90o se sitúa en el cuadrante II.
*En este caso, se desconecta el desplazador PS90o para regresar al cuadrante I, y con
el desplazador de fase variable (TPS) se continúa desplazando la señal de referencia
hasta alcanzar un desfase de 90o o, de manera equivalente,hasta que VoDC sea igual a
VDD/2.
* Cuando se alcanza el cruce por VDD/2, se activa nuevamente el desplazador fijo de
PS90o, para obtener ası́ un desfase de 180o entre vin y Vref .

Cuadrante II.
* Se realiza una primera medición de VoDC con TPS = 0o. Si VoDC es menor a VDD/2,
entonces el desfase se encuentra en los cuadrantes II o III .
* Se desplaza 90o la señal de referencia Vref utilizando un desplazador de fase fijo
PS90o, y se toma una segunda medición. Si VoDC continúa siendo menor a VDD/2,
entonces significa que el desfase inicial se encontraba en el cuadrante II, y tras aplicar
el desplazamiento de 90o se sitúa en el cuadrante III.
*En este caso, se mantiene conectado el desplazador PS90o, y con el desplazador de
fase variable (TPS) se continúa desplazando la señal de referencia hasta alcanzar un
desfase de 270o o, de manera equivalente, hasta que VoDC sea igual a VDD/2.
* Cuando se alcanza el cruce por VDD/2 el desplazamiento entre las señales es de 270o,
por lo que, se desactiva el desplazador fijo PS90o, para obtener ası́ un desfase de 180o

entre vin y Vref .

Cuadrante III.
*Se completa la primera medición de VoDC con TSP = 0o. Si es menor a VDD/2, en-
tonces se tiene un desfase en los cuadrantes II o III .
* Se desplaza 90o la señal de referencia Vref utilizando PS90o y se completa una segun-
da medición. Si VoDC es mayor a VDD/2, entonces significa que el desfase se encontraba
en el cuadrante III, y tras aplicar el desplazamiento de 90o se sitúa en el cuadrante IV.
*En este caso, se desconecta el desplazador PS90o para regresar al cuadrante III, y con
el desplazador de fase variable (TPS) se continúa desplazando la señal de referencia
hasta alcanzar un desfase de 270o o, de manera equivalente,hasta que VoDC sea igual a
VDD/2.
* Cuando se alcanza el cruce por VDD/2, se activa nuevamente el desplazador fijo de
PS90o, para obtener ası́ un desfase de de 0o entre vin y Vref .

Considerando la propuesta para la alineación de fases, en la figura 3.2 se muestra el dia-
grama de bloques del amplificador lock in completo. El circuito de alineamiento consta
de una sección analógica y una digital. La parte analógica comprende lo dos circuitos
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desplazadores de fase (TPS, variable y PS90, fija) que se encargan de desplazar la
señal de referencia Vref . La señal de referencia Vref se obtiene a partir de una señal
senoidal de modulación Vmod a la misma frecuencia de operación que la señal vin. Una
vez desplazada en fase, la señal Vmod es convertida mediante dos circuitos inversores en
una señal cuadrada Vref entre 0 y 1.8V, para manipular correctamente los interruptores
del circuito amplificador-modulador. Además, se utiliza un comparador con histéresis
para determinar si el nivel de VoDC es mayor o menor que VDD/2.

La parte digital del circuito de alineamiento consta de un control digital, que interpreta
los cambios de estado del comparador para manipular los interruptores sw0o y sw90o ,
los cuales se encargan de seleccionar uno de los circuitos desplazadores (TPS, variable
y PS90, fija) para desplazar la señal de referencia, y que, si corresponde, se desactive
PS90 una vez alineadas las fases.

  

LPFA-M

Φ
TPS

ΦΦ

 
PS90°

CLK

sw 0°

VoDC

Convertidor
Senoidal-
Cuadrada.

  Circuito 
de Control 
       
   

sw 90°

Señal de modulación
Vmod

Sensor Vin

Vmod

Vref

       5 bits
SWC1-SWC5

  
Comparador 
       
   

Figura 3.2: Diagrama de bloques del amplificador lock in propuesto.

3.2. Circuitos desplazadores de fase

En la literatura se muestran diferentes tipos de desplazadores de fase, que pueden ser
dependientes de la frecuencia, por lo que en el caso de un amplificador lock in se em-
plearı́an para una frecuencia de operación determinada, o pueden ser independientes
de la frecuencia, es decir, que proporcionan el mismo desplazamiento de fase para un
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rango de frecuencias de operación[21].

En este trabajo se utilizarán dos circuitos desplazadores de fase. El bloque TPS es pro-
gramable digitalmente y puede desplazar la fase de una señal de 0o a 96o, en un rango
de frecuencias de 10kHz a 30kHz. El segundo bloque desplazador de fase, PS90, es
un desplazador fijo de 90o, que también funciona en el rango de frecuencias de 10kHz
a 30kHz. Este rango de se considera de muy baja frecuencia, por lo que el amplificador
lock in puede ser utilizado en aplicaciones portátiles de monitoreo ambiental e incluso
en algunas aplicaciones biomédicas en la medición de bioseñales.

3.2.1. Circuito Desplazador de fase variable
El diseño del bloque TPS se basa en un circuito desplazador de fase de primer orden
(filtro pasa todo) [22]. Su esquema básico se muestra en la fig. 3.3, y está conformado
por dos amplificadores fuente común conectados en cascada con un arreglo RC en la
salida de ambas etapas, por lo que la señal de entrada Vmod resulta con un desplaza-
miento en fase debido al arreglo RC de la topologı́a.
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N2

P2

Vmod

Vo

VDD

VX Vy

C

GND

VDD

GND
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Figura 3.3: Circuito desplazador de fase básico.

La función de transferencia de este circuito viene dada por:

VO
Vmod

=
(1− sCR)

(1 + sCR)
(3.2)
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La ganancia para baja frecuencia es la unidad, mientras que la respuesta en fase viene
dada por:

φ(ω) = arctan(−ωCR)− arctan(ωCR) = −2arctan(ωCR) (3.3)

donde ω = 2πf .
Por tanto, Vo es una señal senoidal, de igual amplitud que Vmod, pero entre ambas hay
un desfase φ que depende de RC para la frecuencia de operación f.
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Figura 3.4: Circuito desplazador variable (TPS).

Tabla 3.1: Dimensiones de los transistores del circuito desplazador variable

Transistor
N1,N2 P1,P2

Dimensiones (µm/µm) 1 / 0.36 4.71 / 0.36

Para obtener un desplazador de fase variable, operando en un rango de frecuencias,
se emplearon bancos de resistores y capacitancias conectadas en paralelo, tal como
muestra la figura 3.4. En la tabla 3.1 se muestran las dimensiones de los transistores
del circuito desplazador de fase, los cuales operan en la región de saturación, con una
corriente ID = 64.5µA, por lo que el circuito demanda un consumo de potencia de
354.6µW . Modificando los valores de capacitancia se ajusta el desplazamiento de fa-
se que se requiera aplicar, y modificando los valores de resistencia podemos ajustar la
operación del desplazador según cuál sea la frecuencia de operación. De manera ideal
se puede variar una señal de entrada de 0 a 90o con un valor de resistencia fija y un valor
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variable de capacitancia. En este caso se eligió trabajar con tres valores de frecuencia
de entrada, los cuales son 10kHz, 20kHz y 30kHz, por lo que se utilizan tres valores
de resistencia distintos, como se muestra en la tabla 3.2, considerando una capacitancia
de 10pF.

Tabla 3.2: Frecuencias de operación del banco de resistores

Frecuencia Resistencia
10kHz 1.6MΩ

20kHz 800kΩ

30kHz 533kΩ

Para activar y desactivar los elementos R y C deseados se utilizan, en serie con ca-
da uno, transistores tipo NMOS como interruptores operando en las regiones de cor-
te y lineal, los cuales tienen una resistencia de encendido de 50Ω y dimensiones de
104µm/0.18µm.

Para realizar el diseño del circuito desplazador de fase variable, se debe analizar la re-
lacion entre el error relativo y el error en fase φ entre las señales de entrada, por lo que,
cuando se tiene un desfase φ = 0o:

VoDC =
4Avin
π

(3.4)

Si se tiene un error relativo X, entonces VoDC va cambiar su valor, por lo que:

VoDC
′ = VoDC(1−X) (3.5)

Si se calcula el desfase de VoDC ′, se obtiene:

φ′ = arccos(
πVoDC

′

4Avin
) (3.6)

Sustituyendo:

φ′ = arccos

(
π ∗ VoDC(1−X)

4Avin

)
= arccos

(
π ∗ 4Avin

π
(1−X)

4Avin

)
(3.7)
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φ′ = arccos(1−X) (3.8)

Si se limita el máximo error relativo (X) en la extracción de la amplitud de la señal
de entrada, debido al desfase entre Vin y Vref , a X = 0.5 %, a partir de la ec.(3.8) se
determina que el máximo desfase es de 5.72o.

Por lo tanto, se diseñó el desplazador de tal manera que el máximo error posible en fase
(φ′) son 5.72o. Por otra parte, es necesario que el desplazador proporcione un máximo
desplazamiento de fase superior a 90, con el fin de asegurar que sea posible el alinea-
miento de fase entre vin y Vref para todos los casos.

Por ello, se utilizó un banco con 5 capacitores, lo que proporciona 32 posibles valores
de desplazamiento en fase, con un paso mı́nimo de 2.81o y máximo de 4.41o, y un rango
total de variación en fase de 96o.

El banco de capacitores utilizado queda definido con los valores de capacitancia que se
muestran en la Tabla 3.3. Cuando todos los capacitores están conectados en paralelo,
para la máxima palabra del control digital, se obtiene una capacitancia total de 9.39pF ,
lo que resulta en un desplazamiento de fase de 96.12o, en el rango de frecuencias con-
siderado.

Tabla 3.3: Valores de capacitancia del banco de capacitores

Capacitor Capacitancia
C1 215.8fF

C2 535fF

C3 1.17pF

C4 2.41pF

C5 5.16pF

Con el fin de determinar el impacto de las posibles variaciones del proceso de fabri-
cación en el desplazamiento de fase, se realizaron simulaciones de esquina: SS (slow-
slow), FF (fast-fast), SNFP(slow-fast) y FNSP (fast-slow). Los resultados, consideran-
do una señal de entrada de 500mV de amplitud y 10 kHz de frecuencia, se muestran
en la tabla 3.4, junto con el resultado nominal (TT: typical-typical). En dicha Tabla se
muestra el desplazamiento de fase para el caso en que no se conecta ninguna capaci-
tancia, para el valor mı́nimo de capacitancia (215fF ) y para el máximo (9.39pF ). Se
observa que, incluso para el caso tı́pico, existe un desfase entre entrada y salida cuando
la palabra digital es cero. Esto se debe a capacitancias parásitas y resistencia de cada
unos de los interruptores utilizados en los bancos, por lo que para compensar este efecto
se desplazan las señales hasta los 96o y ası́ asegurar que el rango de variación total de
fase supera en todos los casos los 90o, lo que permite asegurar que el circuito de control
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una palabra de control adecuada para ajustar la fase. Además, en el peor de los casos
(SNFP) el máximo paso en desfase es de 4.67o, por lo que se mantiene en el rango de
resolución requerida.

En la figura 3.5 se muestra un ejemplo del desplazamiento de una señal de 10kHz con-
siderando variaciones de proceso, con la máxima palabra digital. A partir de los datos
obtenidos, se concluye que el circuito es capaz de proporcionar un desplazamiento de
fase programable en un rango de 90o, incluso considerando variaciones de proceso.

En la fig.3.6 se muestran simulaciones del desplazamiento de una señal senoidal de
500mV , para las frecuencias de 10kHz, 20kHz y 30kHz. Para 10kHz, se utiliza una
resistencia de 1.6MΩ y la fase varı́a desde 4.71o hasta 96.12o, con una resolución que
va de 2.1o hasta 4o con una palabra de 5 bits. Para señales con frecuencias de 20kHz se
utiliza una resistencia de 800kΩ y puede variar la fase desde 5.01o hasta 95.8o, con una
resolución que varia de 2o a 4o, y para el caso de señales de 30kHz se utiliza una re-
sistencia de 533kΩ, y alcanza un desplazamiento de fase que va de 4.42o a 96.05o, con
valores similares de resolución de 2o a 4o, debido a la función arco tangente del circuito.

En vista de que el valor de resistencia del banco de resistores es elevado, si se realiza
su fabricación con polisilicio, puede ocupar un área considerable de integración, por lo
que, los resistores pueden ser sustituidos por transistores operando en la región lineal,
o apagados (es decir, operando simultáneamente como interruptores y, si están pren-
didos, como resistores). De esta manera, se podrı́a combinar el control digital con un
ajuste continuo (para compensar variaciones de proceso), reduciendo además el área de
integración.
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Tabla 3.4: Desplazamiento de fase considerando variaciones de proceso para
vin=500mV@10kHz

Capacitancia
(pF)

Fase φ (o)

Ideal TT SS FF SNFP FNSP
0 0 4.71 4.89 4.42 3.67 5.04

0.215 2.48 8.89 9.21 8.53 8.28 9.03
9.39 86.69 96.12 96.51 95.94 96.51 95.35
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Figura 3.5: Desplazamiento de fase considerando variaciones de proceso para una señal de
entrada de 500mV@10kHz utilizando la máxima palabra digital.
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Figura 3.6: Desplazamiento de fase en función de la palabra de control digital para una frecuen-
cia de operación de: (a) 10kHz, (b) 20kHz y (c) 30kHz
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3.2.2. Desplazador de fase de 90o

Como se indicó en el apartado 3.1, es necesario un desplazador de fase fijo de 90o

(PS90) para llevar a cabo la alineación de fases con el método propuesto. Para ello se
utiliza la misma topologı́a que en en apartado anterior, pero con un único capacitor
de 9.5pF para desplazar 90o la señal de referencia Vref , y con un banco de resistores
que en el caso anterior para seleccionar la frecuencia de operación de 10kHz, 20kHz
ó 30kHz.
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Figura 3.7: Desplazador de fase fijo de 90o programable para diferentes frecuencias.

En este caso, el desfase de 90o debe de ser lo más preciso posible, para no añadir error
al desfase final entre las señales. En la figura 3.8 se muestra el desplazamiento de fase
entre la entrada y la salida para una señal de 500mV@10kHz, considerando variacio-
nes de proceso. El máximo error en fase obtenido es de 0.86o, para el caso SNFP.

En la tabla 3.5 se muestran los desplazamientos de fase considerando variaciones de
proceso para cada frecuencia de operación; se observan errores de fase de hasta 1.36o y
1.40o para las frecuencias de 20kHz y 30kHz. Estas variaciones en el desfase debido
a variaciones de proceso se podrı́an compensar sustituyendo el banco de resistores por
un transistor o banco de transistores operando en la región lineal, con un valor de resis-
tencia sintonizable al variar el voltaje de control en su compuerta.
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Figura 3.8: Desplazamiento de fase considerando variaciones de proceso para una señal de
entrada de 500mV@10kHz.

Tabla 3.5: Desplazamiento de fase considerando variaciones de proceso para señales de entrada
de 500mV a 10kHz, 20kHz y 30kHz.

Frecuencia
de operación

Fase φ (o)

Ideal TT SS FF SNFP FNSP
10 kHz 87.36 90.54 90.57 90.68 90.86 89.67
20 kHz 87.36 90.79 91.00 91.08 91.36 89.92
30 kHz 87.36 90.89 90.97 91.29 91.40 89.89
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3.3. Comparador con histéresis
Para evitar que se produzcan múltiples transiciones en la salida del comparador cuando
la entrada está próxima al nivel de comparación, en este caso VDD/2, se necesita un
rango de histéresis en torno a dicho nivel. Al aumentar la entrada, se producirá una
conmutación en la salida cuando se sobrepase el voltaje de umbral Vu+, y la salida
cambiará a un estado alto VOH . Al variar el voltaje de entrada en sentido contrario, la
conmutación de la salida de VOH a VOL se realizará cuando la entrada sea menor al
voltaje de umbral negativo Vu−. Esta caracterı́stica , mostrada en la figura 3.9, evita
transiciones espúreas en la salida en entornos con alto ruido.

En este trabajo se determinó que el rango de histéresis debı́a ser de 20mV , debido a que
el nivel de VoDC puede presentar un rizado de hasta 4mV para las señales de entrada
Vin de máxima amplitud (5.5 mV), lo cual podrı́a ocasionar el cruce por VDD/2 una vez
alineadas las fases.

El comparador con histéresis utilizado en este trabajo se muestra en la figura 3.10. Para
una corriente de polarización de 12µA y con un nivel de referencia de 900mV , el valor
deseado de Vu± se establece fijando las dimensiones de los espejos de corriente (P3-P5,
P4-P6), ya que de ellos depende el nivel de histéresis del sistema[23]. El voltaje umbral
está dado por:

Vu+ =

√
Ibias

kn(W
L

)N1

√
α− 1√
1 + α

(3.9)

donde α es la relación del tamaño de los transistores de los espejos:

α =
(W/L)p3
(W/L)p5

=
(W/L)p6
(W/L)p4

(3.10)

Ası́ estableciendo α = 1.12, y con una corriente de polarización de 12µA, se llega
al dimensionamiento de los transistores mostrado en la Tabla 3.6. En la figura 3.11 se
muestra la curva caracterı́stica obtenida, con un rango de histéresis de 19.4mV . Debido
a que este rango de histéresis puede afectar la operación de todo el circuito de alinea-
ción de fases, se realizaron simulaciones de variaciones de proceso para determinar si
el diseño es robusto. En la tabla 3.7 se detallan los rangos de histéresis considerando
variaciones de proceso, y se puede observar que en la esquina FF (fast-fast) se da la
mayor variación, con una histéresis total de 18.6mV , por lo que el circuito es robusto a
variaciones de proceso.

En la figura 3.12 se muestra la respuesta en tiempo del comparador con histéresis.
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Figura 3.9: Comportamiento de un comparador con histeresis.
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Figura 3.10: Comparador CMOS con histéresis interna

Tabla 3.6: Dimensiones de los transistores del comparador con histéresis

Transistor
N1,N2 N12,N7 N9,N11 P3,P4,P8,P10 P5,P6

Dimensiones (µm/µm) 8 / 0.9 6.4/ 0.9 3.2 / 0.9 15.3 / 0.9 17.2/0.9
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Figura 3.11: Curvas caracterı́sticas del comparador considerando variaciones de proceso

Tabla 3.7: Rangos de histéresis considerando variaciones de proceso

Ideal TT SS FF SNFP FNSP
Histéresis Total

(mV)
20 19.4 20.2 18.6 19.2 19.5

Vu+

(mV)
10 9.6 10 9.2 9.5 9.7

Vu−
(mV)

10 9.8 10.2 9.4 9.7 9.8
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Figura 3.12: Respuesta en el tiempo del circuito comparador.

3.4. Control digital y controladores de fase
El control digital tiene como objetivo manipular los interruptores sw0o y sw90o, para
completar las dos primeras mediciones de VoDC que permiten determinar el cuadran-
te del desfase inicial entre señal de entrada y de referencia, y programar el ajuste del
desplazador de fase variable, ası́ como activar o desactivar el desplazador de 90o según
corresponda.

En esta tesis se proponen 2 circuitos de control, uno utilizando un contador digital y
otro utilizando un registro de aproximaciones sucesivas. Ambos utilizan una misma
señal de reloj de 40Hz, la cual es establecida de acuerdo a la constante de tiempo τ del
filtro pasa bajas, como se explicó en el apartado 3.1.
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3.4.1. Control de fase I: Contador digital
En esta primera propuesta se utiliza un contador digital de cinco bits para variar la
capacitancia equivalente del circuito TPS, y ajustar ası́ la fase tal como se muestra
en la figura 3.13. Este contador es activado/desactivado a través de un control digital
mediante un enable. Funciona con un pulso de reloj de 40Hz, debido a que el filtro
pasa bajas en el canal de lectura tiene una constante de tiempo de τ = 25ms, y para
funcionar de manera sı́ncrona con la parte digital, el periodo del pulso de reloj debe de
ser τ .
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Figura 3.13: Amplificador lock in con Control de fase I

En la figura3.13 se muestra el diagrama de bloques del amplificador lock in con el con-
trol de fase I. El comparador monitorea los cambios en el nivel de VoDC con respecto
a VDD/2. Los datos entregados por el comparador son almacenados en un registro de
entrada paralela formado por tres flip-flops D y son procesados por compuertas XNOR
y XOR para verificar si los bits son iguales o no, y ası́ poder determinar en qué cua-
drante se encuentra el desfase entre las señales de entrada. En la figura 3.14 se muestra
un ejemplo del comportamiento de VoDC durante el proceso de alineamiento de las fa-
ses. Como ya se mencionó en el apartado 3.1, durante la etapa de determinación del
cuadrante, el circuito TPS está conectado pero no realiza ninguna acción sobre Vmod
debido a que la palabra de control digital es 0.

A continuación, el control digital activa o desactiva PS90, según cuál sea el cuadrante
inicial, tal y como se indicó en el apartado 3.1, y comienza el alineamiento de fase. Se
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Figura 3.14: Comportamiento de VoDC durante el alineamiento de fase con la propuesta I.

activa el enable del contador digital y Vref comienza a desplazarse, por lo que VoDC
comienza a disminuir hasta cruzar por VDD/2, momento en el cual vin y Vref están en
contrafase. Durante este proceso la salida del comparador sigue siendo enviada al regis-
tro, y el control digital no detiene el contador digital hasta que el comparador cambio
de estado, momento en que los interruptores sw0 y sw90 se ajustan para sumar o restar
90o, según el caso, y las fases de vin y Vref quedan alineadas.

En la figura 3.15 se muestra el diagrama a esquemático del control digital del circuito
de alineamiento de fases I. En la figura 3.15 (a) se muestra el circuito de control, el
cual utiliza un demultiplexor para separar los datos provenientes del comparador para
almacenarlos en tres flip- flops D y dos compuertas exclusivas que controlan el enable
del contador y los interruptores sw90 y sw0.
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Figura 3.15: (a) Diagrama del circuito de control digital I. (b) Contador digital de 5 bits.
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3.4.2. Control de fase II: Registro de aproximaciones sucesivas
En esta segunda propuesta de alineación de fase, mostrada en la figura 3.16, se utiliza
un registro de aproximaciones sucesivas (SAR) de 5 bits para manipular los interrup-
tores del bloque TPS. El control digital es similar al de la propuesta anterior, ya que
se procesan los primeros dos datos entregados por el comparador para determinar el
cuadrante en que se encuentra el desfase entre vin y Vref y determinar la manera ade-
cuada de manipular los circuitos desplazadores fase. Además, al igual que la propuesta
I, funciona con un pulso de reloj de 40Hz. En la figura 3.17 se muestra el diagrama
del control digital, los datos entregados por el comparador son separados por un de-
multiplexor y almacenados en dos flip- flops tipo D, y posteriormente son procesados
por dos compuertas, una XNOR y otra XOR , determinando el cuadrante del desfase
entre las señales de entrada. A continuación, se activa el registro de aproximaciones
sucesivas SAR, y comienza a variar la capacitancia del bloque TPS para desplazar la
fase de Vref . Finalmente tras cinco pulsos de reloj , se obtiene la palabra de control que
establece un nivel de VoDC aproximado de VDD/2, es decir, vin y Vref se encuentran en
cuadratura. El control digital manipula entonces los interruptores sw0 y sw90 , según
sea el caso, para alinear las fases.
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Figura 3.16: Diagrama a bloques de un amplificador lock in con circuito de sincronizacion
automático utilizando un registro de aproximaciones sucesivas.

En la figura 3.18 se muestra un ejemplo del comportamiento de VoDC durante la etapa
de determinación del cuadrante, la etapa de ajuste de la fase y la conexión/desconexión
del desplazador PS90.
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Figura 3.18: Comportamiento de VoDC durante el alineamiento de fase con la propuesta II.

3.5. Amplificador lock in con propuesta I
Para verificar el funcionamiento del control digital, se procedió a unir todos los bloques
que conforman el circuito de alineamiento de fases con el amplificador sensible a fase
mostrado en el capı́tulo 2, lo que resulta en el diagrama a bloques de la figura 3.13.

Se realizaron pruebas con distintos valores de desfase inicial entre Vin y Vref , y se con-
sideraron los casos crı́ticos que pueden resultar en un mayor error en fase tras el ajuste,
lo que afecta directamente al error al estimar la amplitud de la señal de entrada.

Todos los resultados obtenidos son comparados con el valor VoDCideal, cuya ecuación
se reescribe a continuación:

VoDCideal = 2

(
2(A ∗ Vin)

π

)
cosφ (3.11)

Donde A es la ganancia del Amplificador-Modulador, Vin es la señal de entrada o de
interés y φ es el desfase entre la señal de entrada y la referencia.
En todas las simulaciones que se muestran a continuación se utilizaron señales senoida-
les de entrada de 5mV de amplitud a 10kHz de frecuencia. En la figura 3.19 se muestra
la variación de amplitud en el nivel de VoDC para un desfase inicial de 210o entre vin y
Vref . Al aplicar el desfase de 90o, se observa un cambio abrupto en VoDC , y el circuito
de control determina que el desfase inicial se encuentra en el cuadrante I. El control di-
gital desactiva TP90, por lo que VoDC tiende a regresar a su nivel inicial, y el contador
comienza a contar, de modo que en cada ciclo de reloj la fase varı́a, con una resolución
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inicial de 4.41o. Debido a ello, VoDC comienza a disminuir hasta que alcanza el cruce
por VDD/2. En el momento en que se detecta el cruce, el comparador cambia de estado
y el control digital detiene el contador. Por último, se activa/desactiva el desplazador de
fase PS90, de modo que Vin y Vref quedan alineados en fase.
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Figura 3.19: Compartimiento del nivel de VoDC durante el proceso de alineamiento de fase de
las señales de estrada con un desfase inicial de 210o utilizando la propuesta I.

En la figura 3.20, se muestra el mismo proceso considerando un desfase inicial entre
Vin y Vref de 270o. En este caso particular, el circuito de control detecta el cruce por
cero en la última palabra digital posible, por lo que el tiempo necesario para completar
el proceso de alineamiento de fase TeMax hasta el 99 % de VoDC es el máximo de 830ms.

Otro caso crı́tico se presenta cuando el desfase inicial entre Vin y Vref es muy pequeño,
por lo que se necesita solo un paso en el desplazamiento de fase para detectar el cruce
por VDD/2. En este caso, como se muestra en la figura 3.21 el alineamiento en fase se
alcanza en poco tiempo pero con un error mayor, debido a que la resolución del circuito
TPS en los primeros pasos es de 4.41o, y se necesita un paso más para salir de la zona
de operación del circuito comparador y que éste pueda cambiar de estado para que el
control digital detenga el desplazamiento de la señal de referencia.

En la tabla 3.8, presenta el error en fase final para distintos desfases iniciales entre la
señal de entrada y la de referencia, siendo el desfase inicial de 266o el que corresponde
al peor caso.
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Figura 3.20: Compartimiento del nivel de VoDC durante el proceso de alineamiento de fase de
las señales de estrada con un desfase inicial de 270o utilizando la propuesta I.
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Figura 3.21: Compartimiento del nivel de VoDC durante el proceso de alineamiento de fase de
las señales de estrada con un desfase inicial de 266o utilizando la propuesta I.
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Tabla 3.8: Tabla de resultados del amplificador lock in utilizando propuesta de sincronización I

Desfase inicial
φ (o)

Error
en fase (o)

30 7.56
120 6.41
210 7.56
266 8.60
270 5.56
300 4.66

3.6. Amplificador lock in con propuesta II

Al igual que en el apartado anterior, se realizaron pruebas a la segunda propuesta pa-
ra alinear las fases de las señales de entrada del amplificador lock in. En este caso se
utilizaron las mismas señales de entrada con los mismos valores de desfase que en la
propuesta I para poder realizar una comparación de ambos métodos. En la figura 3.22
se muestra el comportamiento del nivel de VoDC al desplazar la fase de Vref , con un
desfase inicial de 210o y se puede observar que el tiempo de estabilización del nivel
en dc es menor debido a pasos más grandes en el desplazamiento de fase y alcanza
más rápido un nivel aproximado a VDD/2 para luego aplicar el desfase de 90o y que las
señales queden en fase.

En la figura 3.23 se muestra uno de los casos crı́ticos para ambas propuestas de ali-
neación de fase, en donde los circuitos desplazadores de fase deben aplicar el máximo
desplazamiento en la fase de la señal de referencia. En este caso se observa cómo el
control digital y el control de fase SAR, logran desplazar la señal de referencia hasta
que VoDC alcance una amplitud aproximada a VDD/2 en solo cinco pulsos de reloj, lo
que reduce el tiempo de estabilización del nivel de dc a solo 238ms.

Al igual que en el apartado anterior, también se realizó una simulación con un desfase
inicial en las señales de entrada de 266o. En la figura 3.24 se muestra el comportamien-
to del nivel de VoDC durante todo el proceso de alineamiento, y se obtuvo un error en
fase de 4.41o, En la tabla 3.9 se muestra un resumen de resultados de las distintas si-
mulaciones realizadas para comprobar el correcto funcionamiento de la propuesta II de
alineamiento de fase.
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Figura 3.22: Compartimiento del nivel de VoDC durante el proceso de alineamiento de fase de
las señales de estrada con un desfase inicial de 210o utilizando la propuesta II.
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Figura 3.23: Compartimiento del nivel de VoDC durante el proceso de alineamiento de fase de
las señales de estrada con un desfase inicial de 270o utilizando la propuesta II.
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Figura 3.24: Compartimiento del nivel de VoDC durante el proceso de alineamiento de fase de
las señales de estrada con un desfase inicial de 266o utilizando la propuesta II.

Tabla 3.9: Tabla de resultados del amplificador lock in utilizando propuesta de alineación de
fase II

Desfase inicial
φ (o)

Error
en fase (o)

30 3.66
120 3.96
210 3.66
266 4.72
270 2.92
300 3.15
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3.7. Comparación de métodos de alineación de fase

Se realizó un comparación de ambos métodos en términos del tiempo máximo de esta-
bilización TeMax, el máximo error en fase, y la potencia consumida.

Para realizar una estimación de la potencia consumida para cada una de las propuestas,
se obtiene un promedio de la corriente que demanda cada uno de los bloques, tanto
analógicos como digitales. La potencia total está dada por:

Potenciatotal = Pestatica + Pdinamica

Donde la potencia estática, es la potencia consumida por los circuitos analógicos, como
se resume en la Tabla 3.10.

Tabla 3.10: Consumo de potencia de cada bloque analógico

Bloque Potencia Potencia Total
Amplificador-Modulador 804.6µW

LPF 626.5µW

Comparador 64.7µW 2.205mW
TPS 355.6µW

PS90 355µW

La potencia estática de los circuitos digitales es despreciable. A continuación se rea-
liza una estimación de la corriente consumida por la parte digital de cada una de las
propuestas de control. Ambas presentan una demanda de potencia del orden de nano
amperes en un ciclo de trabajo:
La propuesta I presenta un consumo de potencia por ciclo de trabajo de 15.7nW y nece-
sita un máximo 36 ciclos de trabajo para determinar el cuadrante, sincronizar y mostrar
un nivel estable de VoDC , por lo que el máximo consumo de potencia del control digital
durante el alineamiento de fases es de 565nW .

En cambio la propuesta II presenta un consumo por ciclo de trabajo de 41.21nW , y
necesita como máximo 9 ciclos para determinar el cuadrante, sincronizar y mostrar un
nivel estable de VoDC , por lo que el máximo consumo de potencia del control digital
durante el alineamiento de fases es de 370nW .

En ambos casos el consumo de los circuitos digitales es despreciable frente al consumo
de la parte analógica, por lo que no es un factor determinante al seleccionar una u otra
opción.
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En la tabla 3.11 se resumen las caracterı́sticas de ambas propuestas. Para la propuesta I,
el tiempo de alineamiento de fase varia dependiendo de cuál sea el desfase a compensar,
y en algunos casos puede resultar lenta en comparación con la propuesta II. Además,
puede llegar a tener error en fase de 8.6o, equivalente a dos palabras digitales en el
ajuste de fase del bloque TPS, esto se debe a que VoDC puede llegar a cruzar VDD/2
con cierta palabra digital, pero VoDC aun no ha sobrepasado el nivel de histéresis del
comparador, por lo que el contador tiene que dar otro paso para salir de esa zona. Este
caso no ocurre en la propuesta II, debido a que el registro SAR varı́a su salida hasta que
VoDC llegue a valores aproximados a VDD/2 y no depende directamente de esperar un
cruce por VDD/2 para detenerse y entregar una palabra digital.

Tabla 3.11: Comparación de propuestas de alineación de fase.

Te (ms) Potencia (mW ) Max Error en fase
Propuesta I 830 2.205 ±8.60o

Propuesta II 237 2.205 ±4.72o

3.8. Conclusiones
En este capı́tulo se implementó un circuito desplazador de fase variable (TPS), que
desplaza la fase de una señal de entrada en un rango que supera los 90o, con una reso-
lución variable entre 2.81o y 4.41o, con un consumo de potencia de 355µW . También
se diseñó un desplazador de fase fijo de 90o, el cual es indispensable para realizar la
alineación de fase de las señales de entrada. Finalmente, se presenta un circuito com-
parador, con una histéresis interna de 20mV , que evita transiciones no deseadas a su
salida cuando VoDC se encuentra cerca de VDD/2.

En la parte digital del circuito de alineación de fase, se presentaron dos propuestas:
una utilizando un contador digital, y la segunda utilizando un registro de aproximacio-
nes sucesivas. Se realizó una comparación de ambas propuestas para determinar cuál
presenta una mayor precisión y exactitud para realizar el alineamiento de fase de las
señales de entrada del amplificador lock in. Luego de realizar pruebas de funciona-
miento de cada una de las propuestas y realizar una comparación de sus caracterı́sticas,
se concluye que la mejor opción para realizar la alineación es la propuesta II, debido a
presentó un menor error en fase, por lo que se puede realizar la estimación de la ampli-
tud de una señal de entrada Vin con mayor precisión , y un tiempo de establecimiento
menor.
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Capı́tulo 4
Amplificador lock in

En este capı́tulo se presenta un amplificador lock in de baja tensión y bajo consumo,
implementado en una tecnologı́a CMOS de 1.8V-0.18µm utilizando el amplificador
sensible a fase presentado en el capı́tulo 2 y la propuesta II de circuito de alineación de
fase presentado en el capı́tulo 3.

4.1. Arquitectura

El funcionamiento del amplificador lock in propuesto 4.1 presenta dos etapas de opera-
ción: la etapa de alineación de fase de la señal de referencia con la señal Vin, y la etapa
de amplificación sensible a fase, en donde se recupera el nivel en DC proporcional a la
señal de entrada proveniente de un sensor.
La etapa de alineación de fase, está dividida, a su vez, en la detección de cuadrante,
el ajuste programable de fase con un TPS y, por último, la activación/desactivación de
PS90.

Para alinear la fase de la señal entrada y la señal de referencia, la señal de entrada debe
tener una amplitud mı́nima de 1mV, ya que es necesario que el cambio de nivel de VoDC
en cada paso sea superior al valor de histéresis del comparador que detecta el cruce por
VDD/2. Esto resulta en un cambio en la señal VoDC de 8.4mV para el mı́nimo despla-
zamiento de fase de 2.81o del bloque TPS; con esto se asegura que el nivel de VoDC no
necesite más de dos palabras digitales para salir del rango de histéresis y no resulte un
desfase elevado entre Vref y Vin.

Una vez alineadas en fase la señal Vin de amplitud controlada (> 1mV ) y la señal de
referencia Vref , en la etapa de amplificación sensible a fase la señal de interés Vin (que
puede tener amplitudes de micro voltios) es amplificada, modulada y filtrada por el am-
plificador sensible a fase presentado en el capı́tulo 2 para recuperar su amplitud.
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Figura 4.1: Diagrama a bloques del amplificador lock in propuesto.

4.2. Caracterización
En la figura 4.2, se muestra el funcionamiento del amplificador lock in propuesto en
cada una de sus etapas de operación, para una frecuencia de trabajo de 10kHz. Inicial-
mente, se tiene una señal Vin = 5mV en la etapa de alineación de fases, con un desfase
de 238o. En el inciso 4.2(a) se muestra la señal de referencia junto con la salida Vo+ del
amplificador-modulador para este desfase inicial. Posteriormente, en la etapa de alinea-
ción de fase, la señal de referencia es desplazada hasta estar en cuadratura con Vin y a
continuación es desplazada 90o por PS90 para estar en fase con Vin, situación que se
puede observar en el inciso 4.2(b). Por último, en la etapa de amplificación sensible
a fase, la señal Vin es devuelta sus condiciones iniciales, Vin = 1mV , y se espera que
idealmente VoDC sea igual a 1.059V . En el inciso 4.2(c) se puede observar cómo el nivel
de VoDC , una vez realizada la alineación de fase, cambia abruptamente su valor debido
al cambio en la amplitud de Vin, y se recupera un nivel en DC de VoDC = 1.062V , que
supone un error relativo de 0.28 %.
En la etapa de amplificación sensible a fase, el filtro pasa bajas tiene una influencia
importante en la precisión del nivel en DC obtenido, como se mencionó anteriormente.
En este trabajo se utiliza un filtro pasa bajas de entrada diferencial con una frecuencia
de corte de 31.8Hz, por lo que se tiene un factor de calidad equivalente de Q=314.4. Si
se utilizan capacitores externos en el diseño del filtro, se puede disminuir la frecuencia
de corte y aumentar el factor de calidad como se verá mas adelante.
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Figura 4.2: Funcionamiento del amplificador lock in propuesto en cada una de sus etapas de
operación: (a) Señal de referencia con la salida Vo+ del amplificador-modulador al inicio de la
etapa de alineación de fases, con desfase inicial de 238o. (b) Final de la etapa de alineación de
fases con la activación/desactivación de PS90. (c) Comportamiento del nivel de VoDC a lo largo
de toda la etapa de alineación y amplificación sensible a fase.
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En la figura 4.3(a) se muestran los errores relativos obtenidos para una señal de interés
de 100µV de amplitud y frecuencia de 10kHz, utilizando señales senoidales de 5mV
como interferencia, esto es, para un DR = 33.97dB. Se puede observar que, mientras
la frecuencia de interferencia se aleje de la frecuencia de la señal de interés, el error
relativo permanece acotado en un porcentaje inferior al 4.5 %. Sin embargo, cuando
está cerca de la frecuencia de interés, el error tiende a infinito, debido a que el sistema
no puede eliminarlas. En la figura 4.3(b), se redujo la frecuencia de corte a 5Hz aumen-
tando el valor de la capacitancia a 318pf , de forma que el factor de calidad Q aumenta
su valor a 2000, y se puede observar cómo el sistema es más selectivo y el error relativo
para estimar el valor en DC disminuye considerablemente al 2 %.
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Figura 4.3: (a) Error relativo utilizando una frecuencia de corte fc = 31.8Hz. (b) Error relativo
utilizando una frecuencia de corte fc = 5Hz.

En la tabla 4.1 se resumen estos resultados de recuperación de señales con interferen-
cias a distintas frecuencias, y se puede observar la influencia que tiene el filtro pasa
bajas en la precisión del nivel en DC, por lo que afecta directamente el porcentaje de
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error para estimar la señal de entrada, a consta de aumentar el tiempo de adquisición.
En los casos comparados, se utilizó una señal vin = 5mV@10kHz, con interferencias
vn = 5mV a diferentes frecuencias, y una relación señal a ruido de -33.9dB.

Tabla 4.1: Tabla de resultados al estimar el error relativo en señales de 10kHz

31.8Hz 5Hz

Señal de entrada
VoDC

ideal
(mV)

VoDC

sim.
(mV)

Error
Relativo

( %)

VoDC

sim.
(mV)

Error
Relativo

( %)
vin = 100µV@10kHz

vn = 5mV@8kHz
915.9 928.3 1.32 916.5 0.06

vin = 100µV@10kHz

vn = 5mV@9.4kHz
915.9 957.1 4.47 921.2 0.54

vin = 100µV@10kHz

vn = 5mV@14kHz
915.9 921.1 0.56 915.7 -0.02

En las figuras 4.4(a) y (b), se muestran los errores relativos obtenidos para una señal de
interés de 100µV de amplitud y 20kHz de frecuencia,en donde se mantiene la misma
reserva dinámica de 33.97dB del caso anterior. En la tabla 4.2 se resumen los resulta-
dos de recuperación de señales de 20kHz con distintas frecuencias de interferencia.

Tabla 4.2: Tabla de resultados al estimar el error relativo en señales de 20kHz

31.8Hz 5Hz

Señal de entrada
VoDC

ideal
(mV)

VoDC

sim.
(mV)

Error
Relativo

( %)

VoDC

sim.
(mV)

Error
Relativo

( %)
vin = 100µV@20kHz

vn = 5mV@18kHz
915.9 927.6 1.28 916.3 0.04

vin = 100µV@20kHz

vn = 5mV@19.4kHz
915.9 954.9 4.25 920.8 0.53

vin = 100µV@20kHz

vn = 5mV@24kHz
915.9 921.0 0.55 915.3 -0.06

También se realizaron simulaciones en la frecuencia de trabajo de 30kHz del amplifi-
cador lock in, en la figura 4.5 se muestran los errores relativos obtenidos en señales de
entrada de 30kHz con la misma relación señal a ruido que los casos anteriores.En la
tabla 4.3 se resumen los resultados de recuperación de señales de 30kHz con distintas
frecuencias de interferencia, en donde se puede observar que el error relativo es un muy
similar a los casos anteriores.
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Figura 4.4: (a) Error relativo utilizando una frecuencia de corte fc = 31.8Hz. (b) Error relativo
utilizando una frecuencia de corte fc = 5Hz.

Tabla 4.3: Tabla de resultados al estimar el error relativo en señales de 30kHz

31.8Hz 5Hz

Señal de entrada
VoDC

ideal
(mV)

VoDC

sim.
(mV)

Error
Relativo

( %)

VoDC

sim.
(mV)

Error
Relativo

( %)
vin = 100µV@30kHz

vn = 5mV@28kHz
915.9 927.0 1.21 916.1 0.02

vin = 100µV@30kHz

vn = 5mV@29.4kHz
915.9 954.9 4.25 920.4 0.49

vin = 100µV@30kHz

vn = 5mV@34kHz
915.9 920.6 0.51 915.1 -0.08
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Figura 4.5: (a) Error relativo utilizando una frecuencia de corte fc = 31.8Hz. (b) Error relativo
utilizando una frecuencia de corte fc = 5Hz.
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Finalmente, en la tabla 4.4 se muestran las principales caracterı́sticas eléctricas del am-
plificador lock in propuesto. El circuito de alineación de fase tiene un error en fase
máximo de 4.72o y necesita un tiempo de estabilización máximo en la etapa de calibra-
ción de 237ms para completar la alineación en fase de las señales. Además se realiza
una comparación con otros amplificadores lock in integrados encontrados en la litera-
tura. Aunque la reserva dinámica de 33.9dB es algo menor que la de otros trabajos, el
amplificador lock in propuesto es el único que incluye el circuito de alineación de fases
y un filtro pasa-bajas integrable, con un consumo moderado de 2.2mW.

Tabla 4.4: Comparación de amplificadores lock in integrados

Parámetros [8] [24] [25] [26] Este trabajo
Tecnologı́a CMOS(µm) 0.35 0.18 0.18 0.35 0.18

Alimentación (V) ±1 1.2 1.8 1.8 1.8
Ganancia (dB) 10-110 0-40 24.7-42 106 42

Frecuencias (kHz) 77 700 125 0.025 10-30
CMRR (dB) n.a 97@100kHz 78.3@100kHz n.a 52@100kHz

Swing de entrada 0.01 100 4.5-17 0.02 11
(mVpp )

Ruido referido a 34@77Hz n.a 5.9@1kHz n.a 11.7@10kHz
la entrada (nV/Hz1/2) 8.9@20kHz

7.7@30kHz
Offset (mV) n.a n.a n.a n.a 1.5

LPF integrado n.a n.a n.a n.a Sı́
fc (Hz) 0.9 5 0.5 0.1 31.8

DR (dB) n.a 33 35.5 34 33.9
Alineamiento de fases No No No Sı́ Sı́
Max. error en fase (o) n.a n.a n.a n.a 4.72

Tiempo de n.a n.a n.a n.a 237
establecimiento Te (ms)

Potencia (mW) 3 1.7 0.417 2 2.20
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4.3. Conclusiones
En este capı́tulo se presentó el amplificador lock in basado en la etapa de amplificación
sensible a fase presentada en el capitulo 2 y el circuito de alineación de fase de la pro-
puesta II presentada en el capı́tulo 3.

La arquitectura propuesta, diseñada en una tecnologı́a de 0.18µm CMOS con una ten-
sión de alimentación de 1.8 V, es una solución completa, que incluye tanto el amplifi-
cador sensible a fase como el circuito de alineación de fase. El circuito de alineación
de fase presenta un error en fase máximo de 4.72o, una resolución de 2.8o y una po-
tencia de 834µW . El sistema completo, con un consumo inferior a 2.2mW, es capaz de
recuperar una señal de interés con SNR=33.9dB con un error relativo inferior a 4.5 %.
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Capı́tulo 5
Conclusiones y trabajo futuro

5.1. Conclusiones

Se presentó el diseño a nivel esquemático y caracterización eléctrica de un amplificador
sensible a fase en tecnologı́a CMOS de 0.18µm con un voltaje de alimentación de 1.8V.
El diseño propuesto está basado en una arquitectura de amplificador que hace uso de
un par diferencial de entrada FVF con resistencias lineales de degeneración Rx y carga
RL, proporcionando una ganancia fija RL/Rx de 40 dB, mientras que la demodulación
queda embebida en la etapa de salida del transconductor, optimizándose ası́ el diseño
en términos de consumo de potencia y área.

La ganancia, para una mayor flexibilidad de diseño, puede ser programable sustituyen-
do la resistencia de degeneración por un arreglo de resistencias programables.

Con respecto a la etapa de alineación de fase, principal objetivo de este trabajo, se
realizó el diseño de dos circuitos. Cada una de estas propuestas fueron comparadas en
su funcionamiento eléctrico y eficiencia para completar la alineación de las señales de
entrada y referencia, eligiéndose la propuesta que presenta un menor error en fase para
la implementación de un amplificador lock in completo.

Este permitió recuperar una señal de interés con un error relativo inferior al 4.5 % para
señales sumergidas en múltiples interferencias senoidales hasta frecuencias de 9.4kHz
para una señal de interés de 10kHz y en el peor caso de alineación. Frente a otras
propuestas en la literatura, el amplificador lock in de este trabajo tiene circuito de ali-
neación de fase con un máximo error en fase de 4.72o y propuesta de LPF totalmente
integrada, resultando una solución completa con un consumo moderado y un buen com-
promiso entre sus principales prestaciones.
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5.2. Trabajo futuro
Con base a los resultados obtenidos, algunos trabajos a futuro son:

Explorar alternativas que permitan diseñar un filtro pasa-bajas de muy baja fre-
cuencia de corte para reducir el error relativo al obtener el nivel de salida en DC
del amplificador sensible a fase.

Utilizar técnicas de diseño en la región de subumbral para reducir el consumo de
potencia.

Incrementar la resolución del desplazador de fase y hacerlo programable para que
funcione en modo adelanto y atraso para eliminar el desplazador fijo de 90o.
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