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1. Introduction

In the last years, due to consumer applica-
tions market requests such as inertial navigation
and augmented/virtual reality, the Amplitude-
Modulated (AM) MEMS accelerometers have
been overtaken by the Frequency-Modulated
(FM) MEMS accelerometers.
The main problem of the AM approach is
the ZGO (Zero-g O�set) (that is the output
value which you measure on an accelerometer
axis when no accelerations occur in that direc-
tion) high (±50mg) and its temperature drift
(±1mg/K). For instance, in order to recover
the information about the position through an
inertial navigation system, the ZGO is inte-
grated twice, therefore the position diverges in
a parabolic way.
Furthermore the Amplitude-Modulated ac-
celerometer su�ers from a trade-o� between
ZGO drift and FSR, as these terms depend in
an opposite manner from the gain dx

daext
= 1

ω0
[1]

[2].

2. Working principle, elec-

tromechanical structure and

Scale Factor

A particular topology of FM Time-Switched
MEMS accelerometer is examined [3]. The elec-
tromechanical structure is formed by two frames,
linked by a tuning-fork spring, driven in the anti-
phase mode in a push-pull way. When the sen-
sor is subject to an external acceleration the two
masses move in the same direction producing
the in-phase mode. Four parallel- plates stators
are nested in the rotor, they are a fundamen-
tal part of the structure because they are cove-
niently biased in order to have a square-wave
tuning, in such a way the electrostatic softening
phenomenon takes place causing a change in the
ktot of the anti-phase mode. When an external
acceleration occurs, the two masses show an in-
phase movement xph so the gap between the two
sets of stators, which are biased in an alternative
way by two square-waves, changes. In order to
better explain the working principle of this type
of accelerometer, it is convenient to distinguish
two di�erent temporal phases:
1. PHASE 1 : the red stators of Fig.1 are bi-

ased at Vtuning di�erent from the rotor volt-
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Figure 1: Schematic view of: (1) anti-phase
mode substained by a drive force Fd (2) in-phase
mode induced by an external acceleration aext.
Tuning parallel-plates stators for phase 1 (red)
and phase 2 (blu) are present.

age, called Vrotor. The rotor, in this phase,
is at the same potential of the blu stators.

2. PHASE 2 : the blu stators are biased at
Vtuning ̸= Vrotor, instead, the red ones are
biased at the same potential of the rotor.
Phase 2 is specular with respect to the
phase 1.

During PHASE 1 the rotor moves towards the
active stators due to the acceleration. The gap
decreases, the kelec increases in absolute value
therefore the resonance frequency goes down.
The blu stators do not play a role in this moment
because they are not active. During PHASE 2
the opposite situation occurs: the red stators are
biased at Vrotor , instead, the blu ones are biased
at Vtuning but the rotor, due to the inertial force
caused by the external acceleration, moves away
from the blu stators. The gap towards them in-
creases, the kelec decreases in absolute value and
�nally the resonance frequency goes up. Picking
a sample of resonance frequency for each phase
and making the di�erence between them, a dif-
ferential readout is obtained.
Taking into account a square wave frequency
equal to fsw , the mathematical expression of
the natural frequency of the anti-phase mode fap
is obtained as a function of the time:

fap = fap,0 + SF · aext · sgn[sin(2πfswt)] (1)

the Eq. 1 shows that the nominal anti-phase
frequency drift fap,0 are not modulated by the
Time-Switched principle, so they can be by-
passed. The Scale Factor (SF) has the following

Figure 2: Complete schematic drawing of the
electromechanical structure of the FM Time-
Switched IP (in-plane) accelerometer with a
compensation circuit of the peak at resonance
frequency of the in-phase mode.

expression:

SF =
∆f

∆a
=

3

2π2
·
kel,0
kph

· 1

fap,0
· 1
g

(2)

it easy make some re�ections about Eq. 2, in-
deed in order to increase the sensitivity:
• it is possible to increase kel,0 enlarging the
lenght of the tuning plates multiplied by the
number of tuning plates, that is N · L;

• it is possible to increase ∆V in this way
the SF goes up quadratically, but at the ex-
pense of an higher power consumption and
linearity error;

• it is possible to increase kel,0, and hence the
SF, decreasing to the minimum imposed by
the fabrication process the gap at rest be-
tween the parallel-plate electrodes, because
kel,0 is proportional to

1
g3
.

Hence SF ∝ 1
g4
. From Fig. 2 is evident that the

rotor needs two types of springs: suspensions to
link it to the substrate and those ones to obtain
the anti-phase mode, that is tuning-fork springs
linking the two frames of the rotor. Analyzing
only one of the two masses it is possible to iden-
tify that the structure is actuated by comb-�nger
electrodes in a push-pull way (DA1 and DA2).
A indicates the anchor points.
Comb-�nger stators are used to obtain the di�er-
ential readout (DD1 and DD2, DD3 and DD4)
and the compensation of the in-phase mode
(DC1 e DC2, later this point will be better ex-
plained). Parallel-plate electrodes are employed
to have the electrostatic softening phenomenon
(T1 e T2).
Tuning is activated by a square wave signal char-
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PARAMETER VALUE UNIT

gcf 1 µm

gtun 1.5 µm

Ltun 494 µm

Ncf,d 16 adimensional

Ncf,dd 118 adimensional

Ncf,comp 34 adimensional

Ltf 110 µm

Wtf 7.5 µm

Wcf 1.88 µm

Lcf 8 µm

Lov 4 µm

Table 1: Parameters of the mechanical structure
of the in plane accelerometer.

acterized by a switching frequency of fsw =
100Hz. For a consumer application, it is rea-
sonable to have an area of the entire structure
equal to (500 µm)2. The tuning stators are two
for each semi-structure and they have a lenght
of Ltun ≃ 494 µm. Some parameters are �xed
by the fabrication process, such as all the gaps
in the system and the process height equal to
H = 24 µm. The symbol map = 2.17 nkg
identi�es the mass of only one frame, instead
mph = 2 ·map ≃ 4.34 nkg indicates the mass of
the entire rotor. The anti-phase oscillation fre-
quency is fap ≃ 25.8 kHz instead the in-phase
one is fph ≃ 12.06 kHz. In Tab.1 other im-
portant MEMS parameters are reported. Also
the informations about quality factors are fun-
damental: Qph = 500 e Qap = 1000, Q = ω0·m

b
so if the fap ≃ 2 · fph also Qap ≃ 2 ·Qph .

3. Problem of the very high Qph

From the previos section it is evident that Qph =
500 is very high. There are two possible issues
about a quality factor of the in-phase mode so
high:
• ampli�cation of the disturbances that occur
at fph;

• a settling-time very long when the ac-
celerometer is subject to an input signal
that abruptly changes: pulse, square wave,
step.

If the suspended mass is excited at fph (for in-
stance the MEMS is subject to a shock) the in-
phase movement xph is ampli�ed by a factor pro-
portional to Qph so the rotor hits the stators,

causing a serious damage.
The in-phase quality factor Qph =

ω0,ph·mph

b not
only implies a di�erent ampli�cation at reso-
nance but also di�erent responses to the pulse or
step. Considering underdamped systems, there-
fore Qph > 0.5, an input step force causes an
in-phase movement, characterized by many os-
cillations around at a steady-state value, which
dampen in an exponetial way in the time. The
exponential time constant has the following ex-
pression:

τ =
Qph

πf0,ph
(3)

τ is proportional to Qph. Estimating Qph ≃ 500
and f0,ph ≃ 12 kHz, a τ = 13.3ms is calculated.
Considering a percentage error on the steady-
state value equal to ε = 1%, the settling-time
is demonstrated to be equal to 5τ : Tsettling =
5τ = 66.5ms. So xph arranges himself to the cor-
rect value after 66.5ms. In the FM accelerome-
ter this problem sharpened by the square-wave
tuning, in this situation the in-phase movement
varies continuously with a frequency equal to
2 · fsw. This problem must be solved because,
for a frequency fsw = 100Hz, xph fails to set-
tle at a correct value during the working of the
accelerometer. Lowering the tuning voltage the
electrostatic force decreases, so the rotor moves
less, however this solution is not acceptable be-
cause analyzing the Eq. 2 it can be notice that
the sensitivity decreases quadratically with the
increase of the tuning voltage. Another idea
against this issue is to use a tuning square wave
frequency less than 100Hz, nevertheless in this
way the bandwidth reduces. The target of this
thesis work is to show a solution to the prob-
lem of a very long settling-time and to the out-
of-band vibrations, keeping to adopte a tuning
square wave voltage. The solution is the adop-
tion of a force-feedback approach using a neg-
ative feedback which acts of the input applied
force, Fig. 3.

4. Electronics for actuation and

readout

The core of an FM device is the fact that it
keeps to oscillate at an anti-phase frequency fap.
The actuation force is an electrostatic force, in
this project for the actuation a push-pull drive
has been used. The entire system is formed
by the MEMS accelerometer actuated by comb-
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Figure 3: Simpli�ed block scheme of the com-
pensation of the in-phase modee. Fin is the in-
ertial force due to the external acceleration, Ffb

is the force delivered by the compensation �lter.

Figure 4: Recapitulatory schematic view of the
entire system.

Figure 5: Block scheme of the compensation
loop.

�nger electrodes and it can be notice two main
loops and one secondary loop, Fig. 4. The pri-
mary loop is a positive feedback loop, it sat-
is�es the Barkhausen criteria |Gloop| = 1 and
arg{Gloop} = 0◦ at the anti-phase natural fre-
quency. This loop permits the oscillation of the
two frames and it is supported by an AGC (Au-
tomatic Gain Control) loop [1], in order to sta-
bilize xph against temperature and aging. The
second important loop is a negative one and it
is the compensation circuit that allows to erase
the in-phase resonant peak.

5. Force- feedback approach to

reduce the in-phase resonant

peak

The force-feedback technique generates a com-
pensation force that is present only around fph
in order to keep unchanged the in-band work-
ing principle of the accelerometer. Therefore,
when the input inertial force has a spectrum in-
cluding frequencies near fph the compensation
loop activates, and when it reads the input force
amplidied by Qph, it provides to the MEMS an
electrostatic force contrary to the inertial one
caused by the external acceleration.
The electrostatic compensation force is provided
by comb-�nger electrodes. In Fig.5 there is the
block scheme of the compensation loop: The
�rst portion of the accelerometer readout is in
common beetween the two fundamental loops.
There are four charge ampli�ers. In order to
read the in phase or the anti-phase movement
the signals have to be combined in a di�erent
way and then they are provided to an INA and
later to an inverting analog adder. Supposing
an acceleration at fph, in that moment an iner-
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Figure 6: " 90 degree stage".

Figure 7: Bode diagram of magnitude and phase
of Gloop,comp and of the compensation �lter.

tial force rises, it acts on mph, so xph(jω0,ph) =

Fph(jω0,ph)
Qph

jkph
, therefore at resonance there is

a phase shift of −90◦ between force and xph.
The compensation loop, in order to be negative,
must show a total phase shift of −180◦, indeed
−90◦ is need to provide between xph(jω0,ph) and
Fcomp(jω0,ph). In conclusion, at fph the loop
must satisfy the following two conditions:

|Gloop,comp(jω0,ph)| = |GMEMS(jω0,ph)·
·Geln(jω0,ph)ηc|
arg{Gloop,comp(jω0,ph)} = −180◦

(4)

In the accelerometer bandwidth, that is for ω <
2π100Hz, the compensation loop does not parte-
cipate so |Gloop,comp(ω < ωBw)| → 0.
In order to satisfy these constraints a "90 degree
stage" can be used (Fig.6).

6. Tests and measurements

This section includes many measurements made
by laboratory tools: frequency meter, network
analyzer [4], shaker. In Fig. 8 is reported the
estimated sensitivity in [0 � 1] g, as a function
of the anti-phase motion amplitude, reaching a

PARAMETER VALUE

C1 2.2 nF

C2 5.7 pF

R1 2 kΩ

R2 240 kΩ

Table 2: Table of the circuital elements param-
eter of the compensation �lter.

Figure 8: Scale Factor evaluation as a function
of the tuning voltage (a), up to the target value.
In operation, the two phases yield as expected a
frequency change of the antiphase mode under
accelerations (b).

value of 2.1 Hz/g, a factor two bigger than the
previous implementation. Fig. 9 (a-d) shows re-
sults under 100 g shocks, 5 g sweeps around res-
onance and 12 g, 500 µs, half-sine accelerations
without/with the compensation: it is obvious
how active damping is e�ective, reducing ring-
downs to < 3ms and the spectral amplitude of
the in-phase mode peak by 20 times. No remark-
able e�ects is found applying vibrations around
the in-phase mode resonance, implying robust-
ness to vibration recti�cation errors. As a future
outlook, the technique enables operation at even
lower pressures, to further reduce noise density.

PARAMETER VALUE

ScaleFactor 2.1Hz/g

FSR ±65 g

NEAD 50 µg/
√
Hz

Settling − time 3ms

Table 3: Most important parameters obtained
by in-plane accelerometer.
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Figure 9: (a-b) response under >100g shock: it
is evident how the proposed system reduces the
ringing of the in-phase mode by a factor >20
in terms of recovery time and spectral content.
Similarly, the system well rejects vibrations oc-
curring around the in-phase mode, which, in ab-
sence of compensation, cause nonlinear motion
and saturation to the stoppers of the in-phase
mode (c). Finally (d) reports the response to
half-sine acceleration pro�les, typical of military
standard tests.

7. Conclusions

The highlighted results are encouraging, indeed
thanks to the compensation circuit which permit
the adoption of the tuning square wave rhater
than a sinusoidal wave, very di�cult to imple-
ment.
So thanks to this improvement the FM sensors
can near to the industrial production.
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Sommario

Questo lavoro di Tesi Magistrale, svolto presso il laboratorio di MEMS e Microsen-
sori del Politecnico di Milano, propone un sistema innovativo costituito da un ac-
celerometro MEMS a modulazione di frequenza Time-Switched a lettura capacitiva
e un circuito che opera uno smorzamento attivo dell’ampiezza dello spostamento
in fase. Lo scopo è quello di continuare ad usare un tuning in onda quadra senza
avere il problema di un elevato tempo di assestamento dello spostamento in-fase
quando il MEMS è soggetto a un’accelerazione esterna. Viene presentata la strut-
tura meccanica dell’accelerometro IP (In-Piano), l’elettronica di lettura e, inoltre,
viene spiegato il motivo per cui un accelerometro a modulazione di frequenza Time-
Switched è in grado di risolvere il compromesso tra FSR (Full-Scale-Range) e offset
riferito all’ingresso. Viene ricavata la Sensitivity meccanica del sensore, il modello
di rumore dell’anello primario ed è condotta un’analisi sul problema del feedth-
rough e sulla sua possibile risoluzione implementata in maniera circuitale. Infine è
stato implementato un anello di compensazione elettronico tramite approccio force-
feedback, che mira all’abbattimento del picco di risonanza in fase, con conseguente
reiezione di disturbi fino a 25 kHz e diminuzione del tempo di assestamento dello
spostamento in-fase. Le prestazioni finali mostrano sensitività di 2.1 Hz/g, un FSR
di ±65 g con errore di linearità dell’ 1%, un livello di rumore riferito all’ingresso
pari a 50 µg/

√
Hz, un tempo di recupero del sistema in seguito a shocks maggiori

di 100 g, in meno di 3 ms, che è circa 20 volte in meno rispetto al caso in cui è non è
presente il circuito di compensazione dello smorzamento attivo.
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Abstract

This Master Thesis work, carried out at MEMS and Microsensors laboratory of Po-
litecnico di Milano, shows an innovative system formed by a frequency-modulated
Time-Switched capacitive sensing MEMS accelerometer and a circuit which oper-
ates an active damping of the in-phase movement amplitude. The target is to keep
using a square-wave tuning not worrying about the long settling-time of the in-
phase movement when the MEMS is subject to an external acceleration. The me-
chanical structure of the IP (In-Plane) accelerometer, the readout electronics are pre-
sented and, furthermore, the reason why a frequency-modulated Time-Switched
MEMS accelerometer is able to solve the trade-off between the FSR (Full-Scale-
Range) and the input referred offset is explained. The mechanical Sensitivity of
the sensor, the noise model of the primary loop are obtained and an analysis about
feedthrough problem and its circuital solution is carried out. Finally, an electronic
compensation loop has been implemented using a force-feedback approach, which
aims to reduced the in-phase resonant peak, followed by a vibration rejection up to
25 kHz, and to lower the settling-time of the in-phase movement. The final perfor-
mances show a Sensitivity of 2.1 Hz/g, a FSR equal to ±65 g considering a linearity
error of 1%, an input referred noise level equal to 50 µg/

√
Hz, a system recovery

time, due to shocks bigger than 100 g, of less than 3 ms, that is about 20 times less
than the case in which the active damping compensation circuit is not present.
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Introduzione

I sensori inerziali in tecnologia MEMS (Micro Electro-Mechanical Systems) sono parte
integrante della nostra quotidianità fin dal primo decennio del XXI secolo. In par-
ticolare, in questo lavoro di tesi verranno presi in considerazione gli accelerometri,
dispositivi in grado di misurare l’accelerazione dell’oggetto su cui sono montati.
Per quanto concerne le applicazioni, invece, esse possono essere svariate: si va
dall’ambito industriale a quello biomedicale, dal settore automobilistico a quello
dell’elettronica di consumo. Andando nello specifico e ponendo l’attenzione sulle
applicazioni di consumo, gli accelerometri si basano sullo stesso principio di fun-
zionamento AM (Amplitude Modulated) da ormai svariati anni, per cui, questo tipo
di architettura ha raggiunto un punto tale di maturazione da rendere evidenti, in
maniera relativamente semplice, i suoi principali vantaggi e limiti.
Ad ogni buon conto, le applicazioni future per cui si sente l’urgenza di cambiare
rotta sono: l’IoT (Internet of Things), la realtà virtuale e la navigazione inerziale in-
centrata sui MEMS, per le quali è richiesta un’accuratezza sempre maggiore nella
misura della grandezza fisica di interesse. Bisogna essere, infatti, estremamente
accurati perché errori sulla misura dell’accelerazione, ad esempio, possono porta-
re l’utente fuori rotta durante una navigazione, dato che questa valutazione errata
verrà integrata due volte in un certo lasso di tempo portando a un errore divergen-
te sulla posizione del sistema considerato.
D’altra parte, gli attuali accelerometri AM sono inutilizzabili per soddisfare le ri-
chieste stringenti che il futuro imminente impone, principalmente per la deriva
dell’offset dovuto alle variazioni della temperatura e il suo trade-off con il FSR (Full-
Scale Range).
Lo scopo di questa tesi è, quindi, di presentare brevemente una tecnica alternativa
per misurare l’accelerazione tramite un sensore MEMS inerziale, mostrare i vantag-
gi di quest’ultima rispetto alla metodologia AM, accennare alla struttura micromec-
canica per poi concentrarsi sull’elettronica di attuazione e di lettura implementata
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nel discreto, la quale propone, inoltre, un circuito di compensazione di urti e vi-
brazioni indesiderate, fine ultimo dell’intero progetto, e la dimostrazione del suo
effettivo funzionamento corretto, sostenuta da misure condotte utilizzando stru-
menti di laboratorio.
Ciò premesso, l’elaborato si suddivide in quattro capitoli:

• Capitolo 1 Panoramica sulle applicazioni di consumo odierne e future in cui
vengono utilizzati accelerometri MEMS.
Breve accenno alla struttura meccanica e all’elettronica di lettura di un acce-
lerometro AM capacitivo ed elenco dei suoi principali svantaggi.
Spiegazione esaustiva sulle specifiche che richiedono le applicazioni di realtà
virtuale e navigazione inerziale: aumento dello Scale Factor, stabilità al varia-
re della temperatura, reiezione delle vibrazioni ecc.
Tabella con le prestazioni di un accelerometro, implementato per applicazioni
commerciali, odiernamente disponibile sul mercato.

• Capitolo 2 Introduzione agli accelerometri Time-Switched FM, viene spiegato
il loro principio di funzionamento sia in maniera intuitiva sia introducendo
modelli matematici, formule ed evidenziando, inoltre, la possibilità di supe-
rare il trade-off tra FSR e delle variazioni dello ZGO (Zero-g Offset) con la
temperatura presente nei sensori di accelerazione in tecnologia AM.
Successivamente viene analizzata la struttura meccanica in piano e, inoltre, è
ricavata la formula matematica della sensitività meccanica del sensore.
Infine si evince una problematica di questo nuovo approccio, ovvero il fatto-
re di qualità (Q) del modo in fase elevato. Dunque, grandi eccitazioni della
struttura meccanica del sensore alla frequenza di risonanza in fase possono
stimolare eccessivamente la massa sospesa, rischiando di danneggiare il tutto
in maniera irreversibile. Qph (indichiamo in questo modo il fattore di qualità
associato al movimento in fase) troppo elevato introduce anche un settling-
time dell’ordine di qualche decina di ms per quanto riguarda l’assestarsi del-
lo spostamento in fase nei confronti di una rapida accelerazione proveniente
dall’esterno. Questo rappresenta un problema per la corretta lettura dello
spostamento.
Ciò posto, si proporrà di risolvere tale inconveniente con un anello circuitale
di compensazione caratterizzato da una retroazione negativa.

• Capitolo 3 Presentazione e spiegazione dell’elettronica di attuazione e di let-
tura con dimensionamento di anello primario, loop di compensazione e AGC
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(Automatic Gain Control), integrazione con un modello comportamentale del
sistema e risultati di simulazione.
Analisi del rumore di fase nell’anello primario, individuazione delle princi-
pali fonti di rumore e strategie per ridurlo.
Sezione dedicata all’approccio force-feedback per la riduzione del picco di riso-
nanza in fase.

• Capitolo 4 Include diverse misure condotte sia solamente sul sensore sia sul-
l’accelerometro accoppiato all’elettronica utilizzando strumenti da laborato-
rio quali: oscilloscopio, shaker, frequency meter ecc. Un focus particolare viene
posto sull’attenuazione delle vibrazioni. I risultati mostrano un tempo di as-
sestamento dello spostamento in fase di circa 3 ms rispetto ai 60 ms che si ot-
tenevano senza il circuito di compensazione. Elevata linearità e basso rumore
sono prestazioni che non vengono influenzate dal loop di compensazione.



Capitolo 1

ZGO drift negli accelerometri AM

Gli accelerometri MEMS (Micro Electro-Mechalical Systems) sono stati i primi sensori
in questa tecnologia ad apparire sul mercato (attivazione airbag, 1993), tuttavia, il
loro grande sviluppo si è avuto quando sono stati montati su sistemi elettronici di
consumo, ovvero a partire dagli anni duemila, periodo in cui c’è stata una gran-
de richiesta sul mercato e un notevole successo tant’è che oggi vengono utilizzati
in svariate applicazioni che spaziano dal campo industriale a quello medico e a
ulteriori numerosi ambiti. Inoltre, le applicazioni di consumo, che inizialmente si
limitavano al semplice rilevamento della rotazione dello screen dello smartphone
per l’impostazione dell’orientazione del display [1], sono divenute, con il passa-
re degli anni, sempre più numerose e le specifiche da soddisfare corrispondenti a
questo tipo di applicazioni sono divenute sempre più stringenti e difficili da soddi-
sfare.
Applicazioni emergenti quali la realtà virtuale e la navigazione inerziale richiedo-
no una maggiore accuratezza, come mostra la Fig.1.1 [1], che non può fornire un
accelerometro AM (Amplitude Modulated) già usato nelle applicazioni di consumo
fino ad oggi.
Di seguito è presentato il funzionamento l’accelerometro MEMS AM in maniera
sintetica per poi evidenziare il suo limite maggiore quando si ha a che fare con le
specifiche che deve soddisfare un sensore nel futuro imminente.

1.1 Panoramica accelerometri AM

Nei sensori inerziali MEMS vi è la necessità di misurare il movimento di un oggetto
(traslazione o rotazione) causato da una forza esterna.

1
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Figura 1.1: Accuratezza sulla misura della grandezza fornita dal sensore in funzione del
tempo. Lungo la scala temporale vengono considerate le principali applicazioni commer-
ciali passate, odierne e future.

Nel caso dell’accelerometro il movimento da misurare è quello traslatorio che è
ricavabile dalla conoscenza dell’accelerazione relativa del sistema di riferimento
non inerziale rispetto a quello inerziale. Essa è ottenibile sfruttando il movimento
di un’opportuna struttura inerziale (massa sospesa oppure proof mass) rispetto al
sistema di riferimento accelerato [2]. La struttura più elementare di accelerometro
in piano o in-plane, cioè in grado di percepire un’accelerazione parallela a quella
del piano della massa sospesa, mostrata in Fig. 1.2 [3], è costituita da:

• Massa sospesa (Seismic Mass, Proof Mass), libera parzialmente di muoversi.

• Molle ancorate al substrato.

• Statori.

• Gap tra PP (parallel-plate).

Una struttura di questo tipo può essere modellizzata tramite un sistema massa-
molla-smorzatore Fig.1.3, che, nel dominio di Laplace, restituisce una funzione di
trasferimento del secondo ordine da forza esterna a spostamento. Dunque, per uno
stimolo esterno a una pulsazione molto minore di quella di risonanza del MEMS
(ω ≪ ω0) il modulo della funzione di trasferimento forza spostamento valutato in
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Figura 1.2: Schema di base di un accelerometro MEMS AM con elettrodi parallel-plate, tra
rotore e statore c’è un certo spazio fisso a riposo, detto gap.

s = jω è pari a 1
k dove k è la rigidezza associata al movimento che si considera.

Sfruttando questo modello quasi stazionario e la seconda legge di Newton si può
scrivere lo spostamento della massa m per unità di accelerazione esterna:

∆x
∆a

=
m
k
=

1
ω2

0
(1.1)

Ponendosi nella condizione in cui il rotore subisce uno spostamento che è molto mi-
nore del gap, è lecito linearizzare per piccoli spostamenti (cioè x ≪ g). Il movimen-
to della massa sospesa fa variare il gap dei condensatori a piatti paralleli, in questo
modo si ha una variazione di capacità differenziale per unità di accelerazione. A
questo punto si ricava l’espressione della cosiddetta sensitivity elettromeccanica:

Smech =
∆C
∆a

=
∆x
∆a

∆C
∆x

=
1

ω2
0

2C0

g
(1.2)

tramite un’opportuna elettronica a valle del sensore è possibile ottenere una tensio-
ne proporzionale all’accelerazione ricevuta in ingresso dal MEMS [2].
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m
k

b x

Fext

Figura 1.3: Modello massa-molla-smorzatore.

1.1.1 Modello circuitale di un accelerometro MEMS AM a lettura capa-
citiva

L’accelerometro AM può essere visto dal punto di vista elettrico come un circuito
con tre morsetti. In Fig.1.4 si notano due elettrodi fissi (statori) e la massa sospesa
in grado di muoversi (rotore), tutti i terminali sono caratterizzati da un certo poten-
ziale misurato rispetto massa: Vrot per il rotore, Vstat,1 e Vstat,2 rispettivamente per
statore numero uno e statore due.

1.1.2 Lettura dell’ accelerometro AM

Un’idea per ottenere la lettura del segnale proveniente da un accelerometro è quel-
la di applicare una tensione AC tra rotore e statore (Fig. 1.5). Questa intuizione
può essere modellizzata immaginando un generatore di tensione sinusoidale con
una pulsazione elevata, ovvero molto maggiore della pulsazione del polo degli in-
tegratori usati a valle per la lettura, posto tra massa e rotore e gli statori tenuti al
potenziale di massa virtuale da due CA (Charge Amplifier). Usando questo approc-
cio si leggono anche accelerazioni DC che sono state spostate alla frequenza della
modulante applicata al rotore.
Risulta utile scrivere l’espressione totale dello Scale Factor o Sensitivity consideran-
do che le uscite dei due integratori vengono fornite all’ingresso di un INA (INstru-
mentation Amplifier) dimensionato per avere guadagno unitario in modo da arrivare
a una conversione da stadio differenziale a stadio single-ended. Inoltre a valle dell’I-
NA si può immaginare un sistema di demodulazione ideale. Lo stesso schema di
lettura può essere ottenuto anche usando un approccio fully-differential, Fig. (1.6).
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vrot
vstat,1

vstat,2

𝐶0+Δ𝐶

𝐶0-Δ𝐶
Figura 1.4: Equivalente circuitale di un accelerometro MEMS AM.

Vrot

Vstat,1

Vstat,2
INA LPF

Vout

mixer

Rf

Rf

Cf

Cf

Cp

Cp

𝐶0−Δ𝐶

𝐶0+Δ𝐶

Figura 1.5: Rappresentazione dello schema di lettura di un accelerometro AM.
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Cf

Cf

𝐶0+Δ𝐶

𝐶0-Δ𝐶
demodulatore

LPF
buffer

Vout

Figura 1.6: Lettura fully-differential.

L’espressione totale dello Scale Factor può essere vista nella seguente maniera:

SF =
Vout

aext
= Smech ·

∆V
∆C

=
1

ω2
0
· 2C0

g
· Vac

C f
(1.3)

nella 1.3 Vac è l’ampiezza del generatore di tensione sinusoidale applicato tra massa
e rotore.

1.2 Fonti di offset

Lo ZGO (Zero-g offset) in un accelerometro MEMS è, per definizione, l’uscita del si-
stema quando l’accelerazione applicata all’ingresso è nulla. Si evince che, nel caso
in cui vi è la necessità di ricostruire la traiettoria compiuta da un oggetto in movi-
mento, l’offset e la sua stabilità diventano un problema difficile da sormontare in
quanto, per poter ricavare la posizione a partire dall’accelerazione, occorre esegui-
re una doppia operazione di integrazione sul segnale ottenendo così un output che
diverge in maniera parabolica.
I contributi all’offset sono di diversa natura e le principali fonti di non idealità
vanno ricercate sia nel dominio meccanico che in quello elettronico [4].

1.2.1 Offset meccanico

In Fig. 1.7 è riportato uno schema a blocchi in cui vengono evidenziati i vari contri-
buti aggiuntivi forniti dall’offset [4].
Fos è la porzione di offset dovuta a stress residui nella struttura che si hanno o
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Figura 1.7: Schema a blocchi della lettura di un accelerometro AM con non idealità consi-
derate.

durante o dopo il processo di fabbricazione: planarità del wafer non perfetta, pac-
kaging, saldatura, separazione dei die. Questo contributo non è trascurabile perché
si somma direttamente alla forza inerziale data dal prodotto della massa del rotore
e l’accelerazione esterna, inoltre, per via della sua natura, questo tipo di offset è
presente in tutte le architetture di accelerometro MEMS.
Il problema principale, tuttavia, non è l’entità dello ZGO, ma piuttosto i suoi drift
in temperatura e nel tempo. In linea di principio un offset, che non varia, può esse-
re letto e salvato per poi essere sottratto nel dominio digitale. Nella realtà, quindi,
l’offset e i suoi drift possono anche essere calibrati e poi sottratti usando tecniche di
digital signal processing. Ciò comporta un costo che cresce all’aumentare dei vari da-
ti sui valori di temperatura da considerare [4]. A causa del lungo tempo impiegato
nell’effettuare questa operazione il costo non è sostenibile per applicazioni di con-
sumo e, ad aggravare in maniera ulteriore la situazione, interviene il drift dovuto
all’aging e le imperfezioni sulla tecnica di calibrazione.

1.2.2 Offset elettronico

Andando avanti lungo la catena di Fig.1.7 come fonti di offset troviamo Cos e Vos,
le quali sono di natura elettronica. Cos è dovuto ad asimmetrie nell’allineamento
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x-xosx+xos x+xos x-xos

Figura 1.8: Vista dal lato di condensatori PP (parallel-plate) non perfettamente dritti allineati
e equispaziati a riposo.

delle maschere o nel processo di etching che fanno sì che il rotore non sia perfetta-
mente allineato con la sua posizione a riposo nominale ma che ci sia un certo xos

residuo, come mostra la Fig.1.8. In questo modo l’uscita non è nulla anche se non vi
è accelerazione esterna che agisce tramite una forza inerziale sulla massa sospesa
[4]. Questo contributo non varia al cambiare della temperatura, ma, ad ogni modo
può subire delle deviazioni dovuti a shock indesiderati del dispositivo che possono
alterare la struttura geometrica del sensore.
L’ ultimo contributo aggiuntivo cioè Vos è causato dagli inevitabili mismatch pre-
senti nel front-end analogico di tipo differenziale. Questi due contributi elettronici
possono essere attenuati grazie alla modulazione e a tecniche di progettazione ana-
logica. L’ultimo blocco (N/V) riguarda la conversione analogico-digitale dove con
N è indicata la parola digitale all’uscita dell’ADC (Analog to Digital Converter),
proporzionale all’accelerazione letta.

1.3 Riduzione dell’offset e trade-off relativi

Esistono delle tecniche di design per mitigare sia l’offset di origine meccanica sia
quello di origine elettronica. Al fine di abbassare il valore dell’offset meccanico è
importante la riduzione dello spostamento per unità di deformazione del substrato
in modo da migliorare la reiezione allo stress. Questo risultato può essere otte-
nuto nella pratica usando un tecnica di design intelligente per quanto riguarda la
struttura meccanica del sistema: invece di ancorare gli statori annidati nella cella a
piatti piani e paralleli, molto lontani dalla connessione al substrato, tutti i punti di
ancoraggio vengono localizzati nella stessa area del dispositivo. Un’architettura di
questo tipo prende il nome di "full-mushroom", tuttavia l’utilizzo di questo approc-
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cio ha uno svantaggio, ossia aumenta l’area utilizzata allungando gli statori verso
il centro della struttura, dove vengono fissati nelle vicinanze dell’ancoraggio del
rotore.
Esistono, tuttavia, soluzioni che adottano un processo 3-D utilizzando un layer de-
dicato esclusivamente al fissaggio centrale degli statori, ciò comporta un notevole
risparmio di area di silicio ed evidenzia i vantaggi del processo multi-layer [4] ri-
spetto al processo planare single-layer.
In linea teorica è noto che ∆x

∆a = 1
ω2

0
, dunque l’entità dell’offset di accelerazione

riportato all’ingresso è aos = xos · ω2
0 pertanto, considerando una massa del roto-

re m = 3 nkg e una k = 3 N
m , scegliendo, ad esempio, un xos = 10 nm ottengo

aos = 1.02 g che è una porzione consistente del FSR di un accelerometro AM usa-
to per applicazioni di consumo. Ciò è inaccettabile anche alla luce del fatto che,
solitamente, lo spostamento introdotto dall’offset è superiore a 10 nm. Si constata,
quindi, che esiste un trade-off, ovvero un compromesso, tra ZGO e FSR:

Stot = 2
dx

daext

dC
dx

dV
dC

(1.4)

FSR =
xFSR

dx
daext

(1.5)

ZGO(T) =
xos(T)

dx
daext

(1.6)

come si evince in 1.5 e in 1.6 aumentando il fattore dx
daext

si ottiene una diminuzione
dello ZGO(T) ma contemporaneamente anche un abbassamento del FSR.
Poiché le applicazioni future richiedono sia alto FSR che basso ZGO-drift, il limite
intrinseco degli accelerometri AM è ora evidente.

1.4 Stato dell’arte e prestazioni

Le prestazioni che raggiunge un accelerometro MEMS AM progettato per appli-
cazioni commerciali sono riportati nella Tab.1.1, [3]: le ultime due righe di Tab.1.1
sono le più importanti per quanto riguarda l’ottenimento di una maggiore accura-
tezza per le richieste del mercato futuro.
Una riduzione di ZGO e delle sue variazioni è indispensabile, senza andare a ri-
durre il FSR.
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PARAMETRO VALORE
FSR ±16 g

consumo 50 µA
densità di rumore in uscita 120 µg/

√
Hz

banda 200 Hz
massimo shock sostenibile 5000 g
tensione di alimentazione da 1.6 V a 3.6 V

non linearità ±5%
intervallo di temperatura da −45 ◦C a 85 ◦C

ZGOin ±50 mg
ZGOdri f t ±1 mg

K

Tabella 1.1: Tabella con i valori attuali dei parametri che caratterizzano un accelerometro
AM per applicazioni di consumo.



Capitolo 2

Introduzione ad accelerometri FM
Time-Switched e compensazione
del Q in fase

2.1 Accelerometri FM (Frequency Modulated)

Una maniera promettente per risolvere i problemi intrinseci degli AM è avere un’ar-
chitettura elettromeccanica diversa, ovvero progettare una struttura risonante che
sia in grado di percepire le accelerazioni ad essa impresse rilevando la variazione
della frequenza di risonanza.

2.1.1 Modulazione della rigidezza elettrostatica

Una tecnica per far variare la frequenza di risonanza di un MEMS è sfruttare il
fenomeno del softening elettrostatico causato dalla polarizzazione degli elettrodi
fissi di celle capacitive a piatti paralleli. Questo fenomeno va sempre a diminuire la
rigidezza totale (ktot) perché la kelec, dovuta alla forza elettrostatica tra le armature
di un condensatore, è sempre negativa. In formule:

f0 =
1

2π

√
ktot

m
=

1
2π

√
kmech − |kelec|

m
(2.1)

11
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Figura 2.1: Doppio risonatore tuning-fork: (a) Su una delle due strutture è visibile il manife-
starsi del modo in anti-fase. (b) Sull’altra è evidente lo spostamento in fase in concomitanza
di un’accelerazione esterna.

2.1.2 Architettura di un accelerometro FM a doppio risonatore

Per quanto riguarda l’accelerometro FM in piano è interessante analizzare la strut-
tura presente in Fig. 2.1, [1]. Vengono mostrati due risonatori tuning-fork ciascuno
dei quali ha due gradi di libertà: il modo in fase e il modo in anti-fase [5]. I due
risonatori sono mantenuti nel modo in anti-fase tramite un anello oscillante e un
set di elettrodi comb-finger a frequenze di oscillazione nominalmente uguali.
Un’accelerazione impressa dall’esterno genera una forza inerziale e quindi causa
uno spostamento in fase di entrambi i frames di ambo i risonatori a frequenze mol-
to più basse solitamente rispetto alla frequenza a cui i due risonatori oscillano in
anti-fase.
Il movimento causato dalla forza inerziale esterna fa variare la distanza tra il rotore
e un set di statori a piatti piani e paralleli opportunamente disposti e polarizzati
per i due risonatori. In questa configurazione si ottiene un aumento della kelec in un
frame e una diminuzione della kelec nell’altro in modo da poter estrapolare una let-
tura differenziale delle rispettive variazioni di pulsazione di risonanza in anti-fase,
dovute ai suddetti cambiamenti della rigidezza elettrostatica.
Un vantaggio di questa tecnica può essere ricercato nel fatto che i due fattori di
qualità corrispondenti ai due gradi di libertà dei risonatori possono avere valori
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differenti. Infatti il Q del modo in fase può essere mantenuto relativamente basso
mentre quello del modo in anti-fase può essere tenuto alto dato che la massa e il
fattore di smorzamento b sono gli stessi e ciò che varia è la pulsazione che, per il
modo in anti-fase, può essere progettata molto più elevata agendo sulla kelec. Que-
ste considerazioni sono state fatte a partire dalla definizione di fattore Q per un
sistema del secondo ordine, cioè:

Q =
mω0

b
(2.2)

Nella 2.2 sono definite m, ω0 e b, parametri che indicano rispettivamente la mas-
sa mobile della struttura considerata, la pulsazione di risonanza e il coefficiente
di smorzamento che è proporzionale alla pressione che si ha nel package dove è
incapsulato il MEMS.

2.1.3 ZGO drift negli accelerometri FM

Sfruttando l’architettura presentata nel paragrafo precedente, il sensore conta su
due elementi oscillanti che, in presenza di un’accelerazione esterna variano la loro
pulsazione naturale in maniera differenziale.
L’informazione sull’accelerazione di ingresso è ricavabile dalla differenza tra le due
frequenze in anti-fase caratteristiche dei due risonatori:

fdi f f = f2 − f1 = f0,2 − f0,1 + ∆ f (a) (2.3)

nella 2.3 si ha che f0,1 e f0,2 sono le frequenze di risonanza a riposo dei due riso-
natori, ciò le frequenze naturali dei due rotori quando aext = 0, mentre ∆ f (a) è la
variazione di frequenza di uscita differenziale linearizzata che, ovviamente, risulta
essere proporzionale all’accelerazione esterna tramite un fattore di proporzionalità
SF ( Scale Factor) espresso in Hz

g .
Idealmente, se le due f0 dei risonatori fossero uguali, si avrebbe che la differenza
tra le due pulsazioni di risonanza in anti-fase a riposo sarebbe nulla. In realtà, esse
possono differire per disuniformità di processo e quindi driftare diversamente in
temperatura generando un contributo di offset e relativo offset su fdi f f .
Nel caso di accelerometri risonanti l’offset riferito in ingresso, indicato con ZGOin

è, per definizione, la differenza tra le due f0 divisa per la Sensitivity o Scale Factor.
La frequenza di risonanza degli elementi oscillanti varia con la temperatura con la
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seguente modalità:

f0,i = f0,i(T0) · (1 −
TCEi

2
· (T − T0)) (2.4)

dove f0,i indica la generica frequenza di risonanza a riposo del risonatore, TCEi

è il temperature coefficient of elasticity [3] del generico elemento vibrante e T0 è il
valore della temperatura di riferimento. Sulla base di queste formule, si deduce
che una semplice lettura differenziale è in grado di stabilizzare lo ZGO rispetto
alle variazioni della temperatura. Questa è, tuttavia, una deduzione giusta solo nel
caso in cui i due risonatori considerati avessero la stessa frequenza di risonanza e lo
stesso TCE, infatti, in questo caso, la differenza f0,1 − f0,2 e la sua variazione con la
temperatura sarebbe nulla. Nonostante ciò, è inevitabile la presenza di mismatch sia
nella frequenza naturale sia nei TCE dei due elementi oscillanti, i quali comportano
un contributo di offset riferito all’ingresso che varia con la temperatura:

dZGOin

dT
=

1
SF

· ( f0,2 ·
TCE2

2
− f0,1 ·

TCE1

2
) (2.5)

guardando l’ equazione 2.5 se ne ricava che si potrebbe diminuire la variazione
dell’offset al variare della temperatura, infatti, basterebbe aumentare il fattore SF.
Da un’analisi più accurata si può dedurre, però, che l’aumento della Sensitivity è
ottenibile con dimensioni critiche molto ridotte, cioè diminuendo il gap tra statori e
rotore. Tuttavia il matching tra le due frequenze di risonanza a riposo a causa degli
spread di processo e alle variazioni della temperatura non può essere raggiunto,
dunque ponendo i due risonatori molto vicini sul die in silicio è possibile limitare
la differenza tra la temperatura dei due frames, ma non il mismatch tra f0,1 e f0,2,
pertanto la dZGOin

dT non può essere abbassata solo aumentando lo Scale Factor.

2.2 Accelerometri FM Time-Switched

Al fine di minimizzare il drift dell’offset con la temperatura è possibile usare un’u-
nica struttura risonante piuttosto che due, e leggere comunque la variazione di
frequenza in maniera differenziale [5]. Questa intuizione può essere implementa-
ta seguendo lo schema mostrato in Fig. 2.2. Viene utilizzato un singolo risonatore
tuning-fork, gli statori vengono posti ai lati opposti del rotore per rendere possibile
la lettura differenziale, inoltre sono attivati con un preciso timing. Tramite un’e-
lettronica opportuna, discussa nel capitolo successivo, le due masse sospese legate
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Figura 2.2: Rappresentazione schematica di: (1) movimento di oscillazione in anti-fase del
risonatore proposto, sostenuto da una forza di drive Fd; (2) movimento in-fase indotto da
un’accelerazione esterna aext.Tuning parallel plate per fase 1 (in rosso) e fase 2 (in blu) sono
anch’esse rappresentate.

da una molla tuning-fork sono poste in oscillazione nel modo in anti-fase, sfruttan-
do un attuazione di tipo push-pull. In presenza di un’accelerazione esterna, le due
masse risentono di uno spostamento in fase xph che fa variare il gap dei due set di
statori, polarizzati in maniera alternata da due onde quadre sfasate di 180◦, dunque
quando è attivo un set di statori l’altro è spento e viceversa.
Affinché venga spiegato il principio di funzionamento di questo tipo di accelero-
metro conviene dividere il processo in due fasi temporali distinte:

1. FASE 1: gli statori rossi di Fig.2.2 sono polarizzati a una certa tensione Vtuning

diversa dalla tensione Vrotore a cui è fissato il rotore, il quale, in questa prima
fase è equipotenziale con il set di statori blu.

2. FASE 2: gli statori blu sono fissi in polarizzazione a Vtuning ̸= Vrotore men-
tre quelli rossi sono fissi alla stessa tensione del rotore, si ha una situazione
speculare rispetto a quella della fase precedentemente illustrata.

A causa dell’ accelerazione, durante la FASE 1 il rotore si avvicina agli statori attivi
(in accordo con il verso scelto nell’esempio). Il gap allora diminuisce, la kelec aumen-
ta in modulo e dunque la frequenza di risonanza diminuisce. Gli statori blu non
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entrano in scena in questa fase perché non sono attivi. Durante la FASE 2 si verifica
la situazione opposta: i rossi sono polarizzati a Vrotore mentre quelli blu sono pola-
rizzati a Vtuning ma il rotore, a causa della forza inerziale dovuta all’accelerazione
esterna, si allontana dagli statori blu. Aumenta il gap verso di essi, la kelec diminui-
sce in modulo e infine la frequenza di risonanza della struttura risulta aumentata.
Acquisendo un campione di frequenza di risonanza per ogni fase e facendone poi
la differenza si ottiene una lettura di tipo differenziale.
Prendendo in considerazione una frequenza dell’onda quadra pari a fsw si ricava
la seguente espressione per la frequenza di risonanza in anti-fase in funzione del
tempo:

fap = fap,0 + SF · aext · sgn[sin(2π fswt)] (2.6)

Si evince dalla 2.6 che i drift della frequenza nominale fap,0 non sono modulati dal
principio Time-Switched e possono quindi essere bypassati.

2.3 Modello sistema a molla smorzata a due masse

A questo punto è opportuno dare una formulazione matematica rigorosa ai concetti
e fornire un modello per la struttura micromeccanica dell’accelerometro. L’archi-
tettura si presenta costituita da due masse collegate al substrato tramite due molle
e contemporaneamente legate tra loro tramite una sospensione tuning-fork.
La struttura è modellizzata con un sistema a molla smorzata a due masse, come
riportato in Fig.2.3. Con k1 e k2 sono indicate le rigidezze delle molle che collegano
rispettivamente la massa m1 e la massa m2 al substrato, invece, con k12 si fa riferi-
mento alla molla tuning-fork che accoppia le due masse dell’elemento risonante e
ne consente il movimento in anti-fase. Infine, con b si indica il coefficiente di smor-
zamento associato alla singola massa.
Quando il MEMS è soggetto ad un’accelerazione proveniente dall’ambiente ester-
no, le due masse sono soggette a tre forze diverse:

• Fd,j è la forza elettrostatica applicata da opportuni elettrodi di drive che attua
il sensore e tramite un opportuno anello circuitale lo mantiene in oscillazione;

• Ftuning,j è la forza elettrostatica, dovuta alla polarizzazione degli statori, che si
esercita tra rotore j − esimo e elettrodi fissi attivi;

• Facc è la forza inerziale apparente dovuta all’accelerazione impressa dall’e-
sterno pari a mj · aext.
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b b

m1 m2

Facc Facc

Ftun,1 Ftun,2

Fd,1 Fd,2

k12

k2k1

Figura 2.3: Modello del sistema a molla smorzata a due masse con verso positivo per lo
spostamento concorde con la forza inerziale agente dovuta all’accelerazione esterna. In
rosso viene evidenziato il substrato.

Si può impostare una trattazione matematica della dinamica del modello a molla
smorzata a due masse utilizzando la seconda legge di Newton:{

m1 ẍ1 = −k1x1 + k12(x2 − x1)− bẋ1 + Ftuning,1 + Facc + Fd,1

m2 ẍ2 = −k2x2 − k12(x2 − x1)− bẋ2 + Ftuning,2 + Facc − Fd,2

(2.7)

si può riformulare il tutto in termini di movimento in fase e movimento in anti-fase,
indicati rispettivamente con xph e xap.
Nel caso dell’accelerometro considerato si ha che m1 = m2 = m e k1 = k2 = k.

xph =
x1 + x2

2

xap =
x1 − x2

2

(2.8)

Sostituendo il movimento in fase e il movimento in anti-fase e riferendosi all’ac-
celerometro di interesse si ottiene il seguente sistema algebrico finale a partire da
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2.7:
mẍph = −kxph − bẋph + Facc +

Ftuning,1 + Ftuning,2

2

mẍap = −(k + 2k12)xap − bẋap + Facc +
Ftuning,1 − Ftuning,2

2
+

Fd,1 + Fd,2

2

(2.9)

Quest’ultimo sistema può essere riscritto nel dominio di Laplace ottenendo due
modelli massa-molla-smorzatore uno per il modo in fase e uno per il modo in anti-
fase, riarrangiando i termini e comparando con la forma canonica di un sistema
caratterizzato da due poli, si ottiene:

ω0,ph =

√
k
m

ω0,ap =

√
k + 2K12

m

(2.10)

oltre alle pulsazioni naturali, vengono ricavati anche i Q-factor:
Qph =

√
mk
b

Qap =

√
m(k + 2k12)

b

(2.11)

dato che le due frequenze sono diverse di un fattore che è circa 2, dalla 2.10 si
intuisce che anche i fattori di qualità differiscono dello stesso fattore. Il Qph rimane
relativamente alto. fine di questo capitolo verrà evidenziato che il Qph è progettato

inevitabilmente relativamente elevato, ciò comporta che τ =
Qph

π f0,ph
[3] risulta essere

un tempo dell’ordine dei ms. Questo implica che per un’improvvisa accelerazione
in ingresso il sistema impiega troppo tempo per assestare lo spostamento al valore
corrispondente all’accelerazione d’ingresso, pervenendo a risultati incorretti. Si
andrà più in profondità in questo problema nell’ultima sezione di questo capitolo
e in quelli successivi.

2.4 Tuning in onda quadra

Le forze di tuning sono delle forze di natura elettrostatica che si esercitano tra il
rotore e gli statori della struttura polarizzati in una maniera opportuna. Dato che si
tratta di forze elettriche che si esercitano tra le armature di condensatori, risultano
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Figura 2.4: Polarizzazione dei piatti di tuning nelle due fasi e direzione e verso delle forze
applicate sulle masse.

essere sempre attrattive, cioè tendono ad avvicinare la parte mobile alla parte stati-
ca della struttura.
Con Ftun,1 e Ftun,2 sono indicate le forze di tuning, mentre ∆V rappresenta la dif-
ferenza di potenziale tra rotore (+) e statore (-). Poiché è applicato un tuning in
onda quadra nel tempo, ne deriva che questa tensione è una funzione del tempo:
∆V = ∆V(t).
Applicando alla struttura del condensatore a piatti piani e paralleli con un’arma-
tura fissa e una mobile il principio dei lavori virtuali, si ricava l’espressione della
forza elettrostatica che agisce tra i piatti della struttura:

Felec =
∆V2

2
· ∂C

∂x
(2.12)

prendendo come rifermento la Fig.2.4, si nota che i due statori vengono accessi
in maniera alternata rispettando un certo periodo di switching Ts o se si preferisce
una data frequenza di switching fsw. Per facilitare la comprensione del principio di
funzionamento è opportuno dividere il periodo di switching in due parti che corri-
spondono alle due fasi già presentate quando l’accelerometro FM Time-Switched è
stato introdotto:

• t ∈ [0, Ts
2 ] → FASE 1.
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• t ∈ [ Ts
2 , Ts] → FASE 2.

Con L e con N è indicata rispettivamente la lunghezza e il numero dei piatti di
tuning, con H l’altezza di processo, con g il gap a riposo tra i parallel-plate e con
ε0 la permeattività dielettrica del vuoto, con queste premesse vengono ricavate le
espressioni matematiche delle forze di tuning Ftun,1 e Ftun,2 in entrambe le fasi:

Ftun,1 =


+∆V2

2
· ϵ0HLN
(g − x1)2 t ∈ [0,

Ts

2
]

−∆V2

2
· ϵ0HLN
(g + x1)2 t ∈ [

Ts

2
, Ts]

(2.13)

Ftun,2 =


+∆V2

2
· ϵ0HLN
(g − x2)2 t ∈ [0,

Ts

2
]

−∆V2

2
· ϵ0HLN
(g + x2)2 t ∈ [

Ts

2
, Ts]

(2.14)

esprimendo ancora in funzione di spostamento in fase e spostamento in anti-fase
bisogna tener conto che x1 = xph + xap e x2 = xap − xph e linearizzando per piccoli
spostamenti in fase e anti-fase rispetto al gap a riposo g si ottiene:

Ftun,1 + Ftun,2
2

=


+∆V2

2
· ϵ0HLN

g2 · (1 +
2xph

g
) t ∈ [0,

Ts

2
]

−∆V2

2
· ϵ0HLN

g2 · (1 −
2xph

g
) t ∈ [

Ts

2
, Ts]

(2.15)

Ftun,1 − Ftun,2
2

=


+∆V2

g3 · ϵ0HLNxap · (1 +
3xph

g
) t ∈ [0,

Ts

2
]

−∆V2

g3 · ϵ0HLNxap · (1 −
3xph

g
) t ∈ [

Ts

2
, Ts]

(2.16)

l’effetto di queste forze elettrostatiche è quello di far variare nel tempo la rigidità
totale in anti-fase kel =

Ftun
xap

, infatti:

kel(t) =


+∆V2

g3 · ϵ0HLN · (1 +
3xph

g
) = kel,0 + kel,0 ·

3xph

g
t ∈ [0,

Ts

2
]

+∆V2

g3 · ϵ0HLN · (1 −
3xph

g
) = kel,0 − kel,0 ·

3xph

g
t ∈ [

Ts

2
, Ts]

(2.17)
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e dunque:

ωap =

√
k + 2k12 − kel(t)

map
(2.18)

dalla 2.17 e 2.18 è facilmente deducibile che la rigidità elettrostatica associata al
modo in anti-fase dipende dallo spostamento in fase dell’intera struttura che, a sua
volta è legato all’accelerazione esterna dalla relazione xph = 1

ω2
ph
· aext, in questo

modo la pulsazione associata al modo in anti-fase contiene al suo interno l’infor-
mazione sull’accelerazione che interviene dall’esterno.
In sintesi, sebbene queste forze restino uguali per la struttura a riposo, non ge-
nerando effetti indesiderati, contribuiscono a modificare in parte lo Scale Factor
aggiungendo cioè un contributo di non linearità.

2.5 Sensitività meccanica accelerometro IP

A questo punto, volendo ricavare l’espressione dello Scale Factor meccanico, si indi-
ca prima l’espressione della fap nelle due fasi in funzione dell’accelerazione esterna
e poi sottraendo le due espressioni proprio della frequenza del modo in anti-fase si
scrive la Sensitivity:

fap =


fap,0 · [1 −

kel,0

2(k + 2k12)
· (1 + 3a

ω2
o,phg

)] t ∈ [0,
Ts

2
]

fap,0 · [1 −
kel,0

2(k + 2k12)
· (1 − 3a

ω2
o,phg

)] t ∈ [
Ts

2
, Ts]

(2.19)

SF =
∆ f
∆a

=
3

2π2 · kel,0

kph
· 1

fap,0
· 1

g
(2.20)

viene facile fare qualche riflessione su 2.20 per aumentare la Sensitivity, pertanto:

• si può aumentare la kel,0 aumentando l’area totale, ovvero incrementando la
lunghezza dei piatti di tuning moltiplicata per il numero dei piatti di tuning,
vale a dire N · L;

• si può aumentare ∆V in questo modo lo SF aumenta quadraticamente, ma a
discapito di un maggior consumo di potenza e un maggiore errore linearità;;

• si può aumentare kel,0 e quindi lo SF diminuendo al limite minimo imposto
dal processo di fabbricazione il gap a riposo tra i parallel-plate, visto che la
costante elettrostatica a riposo è proporzionale a 1

g3 .
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Figura 2.5: Schema completo della struttura meccanica di un accelerometro FM Time-
Switched IP con compensazione attiva del picco di risonanza in fase.

Riguardo l’ultima voce dell’elenco va specificato che SF ∝ 1
g4 dunque diminuire

al minimo g sembrerebbe la scelta giusta per aumentare la Sensitivity tuttavia ciò
limita l’ampiezza delle oscillazione permesse.

2.6 Struttura meccanica accelerometro IP

Riferendosi alla Fig. 2.5 è evidente che il rotore ha bisogno di due tipi di sospen-
sioni: quelle per collegarlo al substrato e quelle per ottenere il modo in anti-fase,
cioè molle di tipo tuning-fork che collegano le due semi-strutture. Analizzando solo
una delle due masse si riconosce che la struttura è attuata tramite elettrodi di tipo
comb-finger in maniera push-pull (DA1 e DA2).
Con A sono indicati i punti di ancoraggio.
Elettrodi comb-finger vengono adoperati anche per la lettura differenziale (DD1 e
DD2, DD3 e DD4) e per la compensazione del modo in fase (DC1 e DC2, argomen-
to che verrà trattato a breve). Elettrodi parallel-plate vengono sfruttati per ottenere
il fenomeno dell’ softening elettrostatico (T1 e T2).
Il tuning sarà attivato da un segnale a onda quadra con frequenza di switching pari
a fsw = 100 Hz. Per un’applicazione di consumo è ragionevole avere un’area fissa
dell’intera struttura pari a circa (500 µm)2. Gli statori di tuning per semi-struttura
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PARAMETRO VALORE UNITA’ COMMENTO
gc f 1 µm gap tra gli elettrodi

comb − f inger
gtun 1.5 µm gap tra gli statori

parallel − plate di tuning
Ltun 494 µm lunghezza degli statori

di tuning parallel − plate
Nc f ,d 16 adimensionale numero dei comb − f inger

di drive
Nc f ,dd 118 adimensionale numero dei comb − f inger

di sense
Nc f ,comp 34 adimensionale numero dei comb − f inger

di compensazione
Lt f 110 µm lunghezza delle molle

tuning − f ork
Wt f 7.5 µm larghezza delle molle

tuning − f ork
Wc f 1.88 µm larghezza dei comb − f inger
Lc f 8 µm lunghezza dei comb − f inger
Lov 4 µm lunghezza di sovrapposizione

tra comb − f inger

Tabella 2.1: Tabella dei parametri della struttura meccanica dell’accelerometro in piano.

sono due di lunghezza Ltun ≃ 494 µm. Alcuni parametri sono fissati dal processo
di fabbricazione quali i vari gap nella struttura e l’altezza di processo H = 24 µm.
Con massa del rotore in anti-fase indichiamo la massa effettiva di metà struttura
per cui map = 2.17 nkg, mentre la massa del rotore quando è stimolato in fase è pari
alla massa dell’intera proof mass quindi mph = 2 · map ≃ 4.34 nkg. La frequenza di
oscillazione in anti-fase è fap ≃ 25.8 kHz mentre quella in fase è fph ≃ 12.06 kHz.
Nella Tab.2.1, sono riportati altri parametri importanti del MEMS.
Sono fondamentali anche le informazioni sui fattori di qualità sia associati al modo
in fase sia associati al mondo in anti-fase Qph = 500 e Qap = 1000.

2.7 Problema dell’elevato Q in fase

Dalla 2.11 si ricava ovviamente che i due fattori di qualità differiscono solo per la
costante elastica k12 della sospensione tuning-fork. Per meglio disaccoppiare Qph

da Qap è necessario aumentare il valore di k12. Per potere garantire un’oscillazione
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è inevitabile avere un Qap molto elevato al fine da avere nel diagramma di Bode
del modulo del trasferimento xap(jω)

Fdrive(jω)
un picco a ωap stretto e elevato, tuttavia ir-

rigidire troppo la molla tuning-fork rispetto alle altre sospensioni comporterebbe la
possibilità di movimenti fuori piano indesiderati. Ciò implica che il Qph rimarrà
comunque alto, il che favorisce effetti indesiderati. Le problematiche da analizzare,
che riguardano l’alto Q del modo in fase, sono sostanzialmente due:

• Amplificazione dei disturbi alla frequenza di risonanza in fase fph;

• Un lungo tempo di assestamento dell’oscillazione quando l’accelerometro ri-
sponde a un segnale di ingresso che varia bruscamente come: scalino, impul-
so, onda quadra.

Di seguito si va più in profondità nell’analisi di questi problemi.

2.7.1 Amplificazione dei disturbi fuori banda e lungo tempo di assesta-
mento delle oscillazioni

Dall’analisi in frequenza del modello massa-molla-smorzatore si ricava che a risonan-
za, se venisse considerato il modo in fase, si otterrebbe che |xdi(jωph)| =

Qph
kph

|Fdi(jωph)|
(dove con il pedice di si intende un disturbo generico), per cui, se si verifica un’ec-
citazione della massa sospesa alla fph, dovuta, per esempio, a un urto del disposi-
tivo che contiene il MEMS, si ha un’amplificazione dello spostamento in fase che
facilmente provocherà l’impatto della struttura sospesa del sensore sugli statori, ri-
schiando di danneggiarla in maniera permanente.
In conclusione, quando il sensore subisce uno stimolo in fase deve comportarsi da
accelerometro quindi bisogna lavorare con f ≪ fph, dunque è completamente inu-
tile avere un Q alto, anzi ciò comporterà solo ulteriori problemi. Dalla Fig. 2.6 si no-
ta che l’entità del picco nel diagramma di Bode del modulo di xph

Fext
è di circa 25 dB e

deve essere in qualche modo attenuata. Il fattore di qualità Qph =
ω0,ph·mph

b non solo
implica una diversa amplificazione a risonanza, ma anche risposte differenti a im-
pulso e scalino (entrambe le forme d’onda idealmente contengono tutte le frequen-
ze). Considerando sistemi sottosmorzati quindi Qph > 0.5, una forza di ingesso a
gradino genera uno spostamento in fase come risposta, caratterizzato da numerose
oscillazioni attorno a un valore di regime, che si smorzano col passare del tempo
e decrescono in maniera esponenziale. La costante di tempo dell’esponenziale con
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Figura 2.6: Diagramma di Bode di modulo e fase del trasferimento
xph
Fext

. Vengono usati i

decibel come unità di misura del modulo (
|xph |
|F| ) e i gradi come unità di misura della fase

(Φ).

cui si smorzano i picchi di oscillazione è data da:

τ =
Qph

π f0,ph
(2.21)

Si ha una costante di tempo che cresce linearmente con il fattore di qualità in
fase. Dando una stima di questa τ, cioè, considerando uno Qph ≃ 500 e una
f0,ph ≃ 12 kHz si calcola una τ = 13.3 ms. Considerando un errore percentuale
sul valore di regime pari a ε = 1% si può dimostrare che il tempo di assestamento
è pari a circa 5τ: Tsettling = 5τ = 66.5 ms. Ciò vuol dire che affinché il sistemi si
assesti allo spostamento corrispondente ad un’improvvisa accelerazione di ingres-
so è necessario attendere 66.5 ms. Negli accelerometri AM si ha comunque questo
problema per cui è necessario avere Q bassi, nell’accelerometro FM questo proble-
ma viene acuito dal tuning in onda quadra, in questa situazione lo spostamento in
fase varia di continuo il proprio centro di oscillazione tra una fase e l’altra ad una
frequenza pari a 2 · fsw. Questa problematica deve essere risolta perché, per una
frequenza fsw = 100 Hz, xph non riesce ad assestarsi al suo valore corretto durante
le varie fasi di funzionamento. Abbassando la tensione di tuning si diminuisce la
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Figura 2.7: Schema a blocchi semplificato della compensazione in fase. Fin è la forza esterna
dovuta all’accelerazione, Ff b è la forza fornita dal filtro.

forza elettrostatica 2.16, e quindi il rotore si muove meno in fase, tuttavia questa
soluzione va subito scartata se si riprende la 2.20, in quanto abbassando la tensio-
ne di tuning contemporaneamente è decrementata quadraticamente la Sensitivity
meccanica dell’accelerometro. Un’altra idea immediata per poter sviare il proble-
ma potrebbe essere utilizzare una frequenza dell’onda quadra di tuning minore dei
100 Hz, in questa maniera, però si constaterebbe una riduzione della banda. Il fine
ultimo di questo lavoro di tesi è di presentare una soluzione al problema dell’ecces-
siva lunghezza del settling-time e alle vibrazioni fuori banda continuando però ad
adoperare un tipo di tuning ad onda quadra. La soluzione presentata nei capitoli
successivi è un anello di compensazione caratterizzato da un feedback negativo che
agisce sulla forza applicata in ingresso, Fig.2.7.



Capitolo 3

Elettronica per attuazione e lettura

Come si è evidenziato più volte nei capitoli precedenti, l’accelerometro MEMS a
modulazione di frequenza Time-Switched ha due gradi di libertà:

• il modo in anti-fase (la massa sospesa è tenuta in oscillazione alla frequenza
f0,ap);

• il modo in fase che è osservabile quando la struttura è soggetta a una forza
inerziale generata da un’accelerazione esterna.

Al fine di mantenere in oscillazione i due frames legati da sospensioni tuning-fork,
è necessario attuare il sensore in maniera elettrostatica e utilizzare un circuito per
mantenere e stabilizzare l’oscillazione alla desiderata frequenza in anti-fase. Un
buon punto di partenza, per analizzare l’elettronica di contorno dell’accelerometro,
è quello di concentrarsi sul moto di oscillazione.

3.1 Panoramica sugli oscillatori basati su risonatori MEMS

Ciò che differenzia un accelerometro FM dagli altri è la presenza dell’oscillatore.
L’idea di base per implementare un oscillatore, costruito attorno a un dispositivo
MEMS, consiste nell’avere a disposizione:

• uno statore (elettrodo fisso) per attuare;

• un elemento sospeso risonante;

• uno statore (elettrodo fisso) per la lettura o readout;

• un circuito per stabilizzare e mantenere l’oscillazione.

27
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Figura 3.1: Schema a blocchi semplificato dell’anello di oscillazione in anti-fase. Tutte le
funzioni di trasferimento dell’anello, espresse nel dominio di Laplace, sono state conden-
sate in un unico blocco Gloop(s).

L’oscillatore risuona a una frequenza specifica che è proprio quella di risonanza del
MEMS, cioè f0,ap = 1

2π ·
√

ktot
map

. Il tipo di risonatore MEMS che viene utilizzato di
solito in queste topologie circuitali si basa su elettrodi comb-finger principalmente
per due ragioni:

• non c’è bisogno di adoperare approssimazioni per piccoli spostamenti;

• assenza di squeezed-film damping (fenomeno di smorzamento che avviene quan-
do il gas contenuto nel MEMS viene compresso [3]), che, invece, è presente
negli elettrodi parallel-plate.

L’oscillazione deve autosostenersi, pertanto, come è mostrato in Fig. 3.1, l’uscita
deve essere diversa da zero e l’ingresso deve essere sempre nullo, in formule:

y = Gloop(s)(x + y) =⇒ per x = 0 =⇒ y = Gloop(s) · y (3.1)

Dalla equazione 3.1 se ne ricava che, affinché ci sia un’oscillazione autosostenuta
alla pulsazione di risonanza del MEMS in anti-fase, si deve verificare che:
Gloop(jω0,ap) = 1 in condizioni stazionarie perché è l’unico modo per soddisfare la
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relazione soprariportata:{
|Gloop(jω0,ap)| = 1

arg{Gloop(jω0,ap)} = 0◦ + K · 360◦, con K ∈ Z
(3.2)

nel sistema 3.2 vengono presentati i cosiddetti criteri di Barkhausen (uno per il mo-
dulo e uno per la fase del Gloop) che devono essere soddisfatti affinché il circuito di
drive oscilli in anti-fase.
Tuttavia, queste condizioni devono essere rispettate a regime, infatti, allo startup
dell’oscillazione deve verificarsi |Gloop(jω0,ap)| > 1 per poi assestarsi al valore uni-
tario in condizioni stazionarie, grazie a un circuito posto nel loop che satura.
Dato che non si hanno ingressi, l’oscillazione parte perché nel circuito ci sarà sem-
pre una fonte di rumore bianco il cui spettro contiene tutte le frequenze e quin-
di anche quella di risonanza in anti-fase. Nel momento in cui viene individuata
la componente di rumore a f0,ap, questa è amplificata in ampiezza dal fattore Qap

kap
,

dunque l’entità dell’oscillazione comincia ad essere sempre maggiore fino a quando
non si assesta grazie alla "non linearità" presente nel loop.

3.2 Circuito di drive dell’oscillatore primario

Il circuito oscillante sviluppato ha le sue basi dal discorso effettuato nella preceden-
te sezione anche se si presenta in maniera leggermente diversa.

3.2.1 Circuito di drive

L’attuazione avviene sì tramite elettrodi comb-fingers ma è di tipo push-pull.
L’attuazione avviene da entrambi i lati della struttura tramite due segnali di tensio-
ne sinusoidali che hanno uguale ampiezza in modulo ma segno opposto e medesi-
ma pulsazione.
L’espressione della capacità dei condensatori comb-fingers è la seguente:
Cc f =

2ϵ0 H(Lov+x)Nc f
g [2](Nc f è il numero di celle comb − f ingers che si considerano e

Lov è la lunghezza di sovrapposizione a riposo tra le armature), dunque supponen-
do uno spostamento del rotore verso destra dCc f

dx =
−2ϵ0 HNc f

g al lato sinistro (l’area

di affaccio diminuisce la capacità del condensatore diminuisce), dCc f
dx =

2ϵ0 HNc f
g al

lato destro (l’area di affaccio aumenta la capacità del condensatore aumenta). Si
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VDC+va VDC-va

x

Fdrive,1 Fdrive,2

Vrotore

+ +

Figura 3.2: Drive del risonatore (metà struttura) in configurazione push-pull. La forza è ge-
nerata dagli elettrodi CF (comb-finger) posti ai lati della massa. Con va è indicata l’ampiezza
della sinusoide di drive, con VDC, invece, il suo valore medio.

esercitano tra rotore e statori comb-fingers due forze di drive:
Fdrive,1 = −1

2
(VDC − va sin(ω0,apt)− Vrotore)

2 ·
2ϵ0HNc f

g

Fdrive,2 = +
1
2
(VDC + va sin(ω0,apt)− Vrotore)

2 ·
2ϵ0HNc f

g

(3.3)

le due forze di drive sono concordi e uguali in valore assoluto, si può scrivere l’e-
spressione della forza di drive totale:

|Fdrive,tot| = 2|Fdrive,1| = 2va sin(ω0,apt)(VDC − Vrotore))
2ϵ0HNc f

g
= 2ηdva sin(ω0,apt)

(3.4)
i due segnali di tensione vengono forniti agli elettrodi tramite il circuito in Fig.3.3.

Il fattore di trasduzione elettromeccanico di drive, ovvero:
ηd = | Felec

va
| = |(VDC − Vrotore)

dCA
dx | è pari a 45.31 nN/V, essendo Nc f = 16,

H = 24 µm e g = 1 µm.
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Vcf1

Vcf2

Rpp2

Rpp1

Vin

Figura 3.3: Circuito per pilotare i condensatori comb-fingers in maniera push-pull. Gli opamp
utilizzati sono ADA4898 [6]. Le resistenze Rpp,i sono entrambe da 2 kΩ.

3.2.2 Circuito di sensing

Il primo stadio del circuito di sensing prevede quattro CA (Charge Amplifier), imple-
mentati usando amplificatori operazionali OPA828 [7], aventi il compito di leggere
opportunamente sia il movimento in fase, sia il movimento in anti-fase. Dato che
si sta analizzando l’anello primario, in questa sezione si pone l’attenzione sul mo-
vimento in anti-fase. Le uscite dei quattro integratori vengono indirizzate oppor-
tunamente a due INA 163 [8], come mostra Fig.3.4, e poi a due sommatori al fine
di ottenere un segnale corrispondente al modo in fase e un segnale corrispondente
al modo in anti-fase. Gli INA utilizzati nella PCB da datasheet hanno un’espressio-
ne matematica del guadagno pari a GINA = 1 + 6000

RG
, affinché GINA = 10 allora

RG ≃ 666 Ω come si ricava da Fig 3.5. Il ramo di feedback dei charge amplifiers è ca-
ratterizzato da un condensatore da 1 pF e da una resistenza 3 GΩ al fine da ottenere
un polo a f1 = 1

2π · 1
C f ·R f

≃ 53 Hz, che è una frequenza più bassa di quella di oscil-
lazione dell’accelerometro, in questo modo si verifica effettivamente l’integrazione
del segnale [3].
Dopo l’elaborazione del segnale da parte degli integratori e degli INA è necessario

un sommatore invertente, Fig.3.6.
All’uscita del circuito che esegue la somma si ottiene il segnale desiderato in anti-
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Cf

Rf

Cf

Rf

Cf

Rf

Cf

Rf

INA

INA

A1

B1

A2

B2

B1-A1

B2-A2

GINA = 1

GINA = 1

Figura 3.4: Lo schema circuitale rappresenta i quattro CA di sense le cui uscite sono fornite
in ingresso, a due a due in maniera opportuna, a una coppia di INA dimensionati in modo
da avere un guadagno unitario.

RG INA

V+

V-

Vout,ina

Figura 3.5: Versione semplificata INA dove viene evidenziata la resistenza RG che deve
essere scelta dall’utente per impostare il guadagno dell’amplificatore.
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Rsum

Rsum

Rsum

B1-A1

B2-A2 (A1+A2)-(B1+B2)

Figura 3.6: Sommatore invertente implementato con opamp e un circuito integrato ([9]) evi-
denziato dal poligono tratteggiato in figura, che contiene tre resistori in parallelo e matchati
aventi lo stesso valore di resistenza pari a 5 kΩ.

fase, tuttavia occorrono altri elementi circuitali per poter soddisfare i criteri di Bar-
khausen sul modulo e sulla fase e ottenere così infine il segnale che oscilla alla
frequenza desiderata.

3.2.3 Stadi circuitali finali dell’anello

Proseguendo lungo l’anello primario si riconosce un altro Instrumentation Amplifier
(INA163 [8]) dimensionato in modo da avere un guadagno pari a GINA = 10 in
lineare, inoltre al fine di soddisfare il vincolo su arg{Gloop(jω0,ap)} della 3.1, vi
è la necessità di un’ ulteriore rete circuitale che sfasi di 90◦ (Fig.3.8). Infine un
VGA (Variable Gain Amplifier) [10], preceduto da un partitore di tensione regolabile
per chiudere il loop, Fig.3.7. Il VGA ha un guadagno di tensione funzione di tre
variabili elettriche R f vga, Rgvga e VG, pertanto la sua espressione algebrica generica
è la seguente:

Av =
R f vga

Rgvga
· 1, 72 · VG + 1

2
(3.5)

VG ha un range di valori possibili compreso tra [−1 V, 1 V], dunque dalla 3.5 si de-
duce che Av,max = 1, 72 · R f vga

Rgvga
.

Nella Fig. 3.9 sono cerchiati i tratti dei diagrammi in cui sono soddisfatte le con-
dizioni di Barkhausen. Si nota che l’unica frequenza che soddisfa i criteri è la f0,ap,
quindi l’anello oscilla proprio alla frequenza di risonanza del modo in anti-fase. La
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Figura 3.7: Schema a blocchi anello primario, con evidenziati gli sfasamenti che subisce un
segnale sinusoidale alla pulsazione naturale in anti-fase.

R1
C1

C2

R2
Vin

Vout

Figura 3.8: Rete circuitale per implementare uno sfasamento di 90◦.
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Figura 3.9: Diagramma di Bode di modulo e fase del guadagno d’anello del Gloop.

PARAMETRO VALORE COMMENTO
R f 3 GΩ Resistenze di feedback dei quattro charge amplifier
C f 1 pF Capacità di feedback dei quattro charge amplifier
RG 666 Ω Resistenza per impostare il guadagno degli INA

Array (Rsum) 5 kΩ Array di resistenze per il sommatore invertente
R1 5 kΩ Resistenza dello stadio che sfasa di 90◦

C1 120 nF Capacità dello stadio che sfasa di 90◦

R2 500 kΩ Resistenza dello stadio che sfasa di 90◦

C2 1.2 nF Capacità dello stadio che sfasa di 90◦

Rgvga 1.72 kΩ Resistenza per impostare il guadagno del VGA
R f vga 1 kΩ Resistenza per impostare il guadagno del VGA

Tabella 3.1: Tabella dei valori dei componenti elettronici usati nell’anello.
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3.1 riassume i valori degli elementi circuitali utilizzati nel loop primario.

3.3 Analisi del rumore nell’anello primario

3.3.1 Rumore di fase e rumore di frequenza

Il segnale generato da un oscillatore ideale è una sinusoide, cioè:

videale(t) = A sin(Φ(t)) = A sin(ω0t + ϕ0) = A sin(ω0t) (3.6)

dove, per semplicità, senza ledere la generalità della seguente discussione, si è tra-
scurata la fase iniziale del segnale armonico, ovvero ϕ0 = 0 rad. A e ω0 indicano
rispettivamente l’ampiezza e la pulsazione della sinusoide ideale. Nella realtà, tut-
tavia, sia l’ampiezza che la fase complessiva del segnale sono soggette a fluttuazio-
ni statistiche, si può dire, dunque, che l’oscillatore è rumoroso e fornisce un’uscita
diversa da quella presentata in 3.6:

vreale = (A + an(t)) sin(ω0t + ϕn(t)) (3.7)

dove sia an(t) che ϕn(t) sono le ampiezze delle fluttuazioni associate a processi
stocastici stazionari ergodici, Fig.3.10. Il rumore sull’ampiezza e il rumore sulla fase
si può considerare bianco dato che possiede una banda molto maggiore rispetto a
quella di interesse (circa 100 Hz). Indicando con Sn,a e con Sn,ϕ le densità spettrali di
potenza di rumore o PSD (Power Spectral Density) dell’ampiezza e della fase della
sinusoide e considerando uno spettro di tensione di entità Sv che si sovrappone
all’uscita dell’oscillatore ideale, è dimostrabile che tale densità spettrale si divide
equamente in rumore modulato in ampiezza (AM, Amplitude Modulation) e in
rumore modulato in fase (PM, Phase Modulation), dunque:

Sn,a = Sn,ϕ =
Sv

2
(3.8)

l’equazione è dimostrata dal teorema di Rice [11]. Usando un’approssimazione
NBFM (Narrow Band Frequency Modulation), considerando piccole fluttuazioni
dell’ampiezza del rumore di fase, ϕn → 0 rad o se si preferisce ϕn ≪ 1 rad e, tenen-
do in mente le formule di addizione delle funzioni goniometriche, [12], a partire
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Figura 3.10: In azzurro la sinusoide ideale, in giallo quella rumorosa. Si può notare come
non solo c’è un differenza nell’ampiezza tra le due ma c’è anche una differenza tra i due
periodi.

dalla 3.7 si ottiene:

vreale = (A + an(t))(sin(ω0t)cos(ϕn(t)) + cos(ω0t)sin(ϕn(t))) ≃

≃ (A + an(t))(sin(ω0t) + cos(ω0t)ϕn(t)) =

= Asin(ω0t) + Acos(ω0t)ϕn(t) + an(t)sin(ω0t) + an(t)cos(ω0t)ϕn(t)

(3.9)

infine, partendo da 3.9 e facendo un’ulteriore ragionevole approssimazione (si tra-
scura il termine an(t)cos(ω0t)ϕn(t) rispetto agli altri addendi), si verifica che:

vreale ≃ Asin(ω0t) + Aϕn(t)cos(ω0t) + an(t)sin(ω0t) (3.10)

è possibile notare tre contributi finali: il segnale ideale, il rumore in ampiezza e il
rumore di fase che va a modulare l’ampiezza ideale della sinusoide.
Lo spettro del rumore di fase ϕn può essere ricavato come:

Sn,ϕ(∆ f ) =
2 · Sv( f + ∆ f )

A2

2

(3.11)

dove ∆ f = fm − f0,ap (con f0,ap < fm) rappresenta l’offset di frequenza rispetto alla
frequenza f0 della portante. In genere il rumore di fase viene definito tramite una
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funzione, detta L− script o SSCR (Single Sideband to Carrier Ratio), definita come
segue:

SSCR = 10 log(
Sϕ

2
) [

dBc
Hz

] (3.12)

Una volta definito lo spettro del rumore in fase, si può derivare la PSD del rumore
di fase. La relazione fondamentale tra pulsazione e fase è la seguente:

ω(t) =
dϕ(t)

dt
(3.13)

nel dominio di Laplace:

L{dx(t)
dt

} = s · L{x(t)} (3.14)

passando in frequenza e esprimendo in termini di PSD:

Sn f ( f ) = f 2Snϕ( f ) (3.15)

dove Sn f ( f ) è espressa in [ Hz2

Hz ], ovviamente questo spettro va valutato poi per
f = ∆ f . Dato che la Sensitivity (S) dell’accelerometro FMTS è espressa come ∆ f

∆a

si può riportare lo spettro di frequenza in PSD di accelerazione in ingresso in mo-
do da avere un SNR riferito all’ingresso al fine di poter ricavare il minimo segnale
misurabile dal sensore:

Sa(∆ f ) =
S f (∆ f )

S2 (3.16)

3.3.2 Modello del MEMS (mismatch di frequenza)

Al fine di poter calcolare il rumore di fase a una frequenza fm situata a una distanza
∆ f dalla portante f0,ap tale che ∆ f = fm − f0,ap ≪ f0,ap è necessario trovare la
funzione di trasferimento del MEMS situata a fm. Si considera la seguente funzione
di trasferimento nel dominio della variabile di Laplace:

TMEMS(s) =
I(s)
V(s)

= ηdηdd

1
map

s2 + s ω0,ap
Qap

+ ω2
0,ap

(3.17)
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Figura 3.11: (a) Spettro di tensione. (b) Spettro di fase. (c) Spettro di frequenza [13].

si passa al dominio di Fourier eseguendo la sostituzione s = jω:

TMEMS(jω) = ηdηdd

1
map

ω2 − ω2
0,ap +

jωω0,ap
Qap

(3.18)

adesso è necessario esprimere in funzione di ∆ω = ω − ω0:

TMEMS(j∆ω) = ηdηdd

1
map

j∆ωω0,ap
Qap

− 2∆ωω0,ap +
jω2

0,ap
Qap

(3.19)

dalla 3.19 possiamo ricavare un’ulteriore equazione applicando la disuguaglianza
∆ω ≪ ω0:

TMEMS(j∆ω) ≃ ηdηdd

1
map

jω2
0,ap

Qap
− 2∆ωω0,ap

(3.20)

lo stesso discorso può essere applicato al trasferimento del charge amplifier a partire
dal dominio di Laplace, passando per quello di Fourier e finendo con la valutazione
a ∆ω:

Tcharge(j∆ω) =
−R f

1 + j(∆ω + ω0,ap)C f R f
(3.21)
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b

k

m
Ff

Figura 3.12: Modello fisico per la spiegazione del rumore termomeccanico, con Ff si indica
la forza di fluttuazione. Vengono evidenziate le molecole di gas che urtano la massa in
maniera completamente casuale.

3.3.3 Contributi di rumore bianco: MEMS

Il MEMS stesso è fonte di rumore termomeccanico. La spiegazione rigorosa del
rumore termomeccanico di un MEMS è da ricercarsi nel teorema di fluttuazione-
dissipazione: qualsiasi meccanismo dissipativo che si traduce in uno smorzamento
meccanico deve essere bilanciato da una "forza di fluttuazione" per preservare il
bilancio energetico macroscopico e quindi l’equilibrio termico [3]. In altre parole,
per prevenire che la temperatura, indice dell’energia cinetica media del sistema
MEMS+package, scenda al di sotto della temperatura dell’ambiente, si introduce un
termine aggiuntivo detto "forza di fluttuazione" nella seconda legge della dinamica.
Questa nuova forza è quella che determina il passaggio di energia da MEMS a
ambiente circostante.
In maniera più intuitiva, dato che il sistema microelettromeccanico è incapsulato in
un package a una certa pressione, le molecole di gas, eccitate dal moto di agitazione
termica, colpiscono la massa sospesa applicandole una forza casuale, Fig 3.12.
Nel caso di interesse, la "forza di fluttuazione" così come la forza inerziale può
essere scomposta in due componenti: una in fase e una in anti-fase. dalla Fig. 3.13 si
può condurre un’analisi termodinamica e applicare il principio dell’equipartizione
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Figura 3.13: (a) Modello massa-molla-smorzatore in fase; (b) Modello massa-molla-smorzatore
in anti-fase.

dell’energia di Boltzmann [14]:
2 · 1

2
· k < xph >2=

1
2
· KbT

2 · 1
2
(k + k12) < xap >2=

1
2
· KbT

(3.22)

Nella 3.22 con "<>" si indica il valore medio, Kb è la costante di Boltzmann e T è
la temperatura assoluta del sistema espressa in K. I primi membri di entrambe le
equazioni rappresentano l’energia potenziale elastica rispettivamente del modello
in fase e del modello in anti-fase. il fattore due che moltiplica i primi membri è
dovuto a due diverse ragioni:

• Nella prima equazione di 3.22, il 2 è dovuto a kph = 2 · k;

• Nella seconda equazione, invece, il fattore 2 è dovuto al fatto che in anti-fase si
considerano entrambe le masse e quindi due contributi di energia potenziale
elastica.

La densità spettrale di potenza di rumore associata alla forza di fluttuazione, espres-
sa in N2

Hz , si ricava dalla relazione di Nyquist [15].{
SFn ,ph = 2KbTb

SFn ,ap = 2KbTb
(3.23)

SFn ,ph = 2KbTb la si può riportare subito in ingresso in forma di accelerazione
dividendo per m2

ph. Si ottiene così: Sacc,ph ≃ (30 µg√
Hz

)2, che sarà trascurabile in
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Figura 3.14: Charge amplifiers con sorgenti di PSD evidenziate.

seguito.

3.3.4 Contributi di rumore bianco: elettronica

I contributi di rumore che influiscono maggiormente saranno quelli dei primi stadi
che intervengono nell’anello: charge amplifier e INA. Vengono riportati in ingres-
so all’INA, Fig. 3.15, i contributi di rumore dell’Instrumentation amplifier stesso e
dei componenti elettronici che compongono il charge, ricordando che per questo
stadio il contributo della capacità parassita del MEMS è fondamentale nel calco-
lo del trasferimento di rumore. Di seguito si suppone una capacità parassita pari
a Cp = 10 pF. Guardando la Fig.3.14 è facile notare che nel dominio di Fourier i
trasferimenti sono i seguenti:

Sv,opamp,out(ω) = Sv,opamp,in(ω) ·
∣∣∣∣1 + jωCpR f

jωC f R f

∣∣∣∣2 (3.24)
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Si,opamp,out(ω) = Si,opamp,in(ω) ·
∣∣∣∣ R f

1 + jωC f R f

∣∣∣∣2 (3.25)

Si,R f (ω) =
4KbT

R f
·
∣∣∣∣ R f

1 + jωC f R f

∣∣∣∣2 (3.26)

questi contributi sono gli spettri trasferiti all’uscita dell’integratore o, se si preferi-
sce all’ingresso dell’INA, a questi va aggiunto il contributo dell’amplificatore per
strumentazione stesso, il quale, nelle condizioni di interesse e di guadagno previsto
per lo stadio è pari a: Sv,in,INA = 25 ( nV√

Hz
)

2
[8]. Si può, inoltre, ricavare la PSD del

MEMS all’uscita del charge amplifier espressa in termini di V2

Hz :

Sv,MEMS =
SFn ,ap

η2
d

· |TMEMS(j∆ω)|2 · |Tcharge(j∆ω)|2 (3.27)

Trasferiti tutti i rumori all’ingresso dell’INA è ora opportuno calcolare il contributo
di rumore di tensione che ricircola nell’anello, Fig.3.16:

Sv,loop = (Sv,MEMS(ω0,ap + ∆ω) + Sv,in,INA + Sv,opamp,out(ω0,ap + ∆ω)+

+ Si,opamp,out(ω0,ap + ∆ω) + Si,R f (ω0,ap + ∆ω))G2
INA|T90d(ω0,ap + ∆ω)|2·

· Gvga2|TMEMS(ω0,ap + ∆ω)|2|Tcharge(ω0,ap + ∆ω)|2

(3.28)

Solo metà di questo rumore da’ contributo PM: SPM,loop =
Sv,loop

2 .
Si può calcolare il rumore di fase nella seguente maniera:

Sϕ,1(∆ω) =
(SPM,loop(∆ω) + Sv,in,INA + Si,opamp,out(ω0,ap + ∆ω) + Si,R f (ω0,ap + ∆ω)

(
(xapηdd)

C f
)2

2
(3.29)

che è quello relativo all’elettronica, e poi è presente quello dovuto al MEMS:

Sϕ,2(∆ω) =
Sv,MEMS(∆ω)

(
(xapηdd)

C f
)2

2

(3.30)

il rumore di fase totale sarà dato dalla somma dei due:

Sϕ(∆ω) = Sϕ,1(∆ω) + Sϕ,2(∆ω) (3.31)



CAPITOLO 3. ELETTRONICA PER ATTUAZIONE E LETTURA 44

Figura 3.15: Confronto tra le densità spettrali di potenza di rumore riportati all’uscita
del charge amplifier. Si può notare che nella banda di interesse, cioè fino a circa 100 Hz,
a prevalere sono le PSD del MEMS e del CA.

Dal rumore di fase totale, tramite l’equazione 3.15, si può passare al rumore di
frequenza e infine a quello in accelerazione riferito in ingresso:

S f requency(ω0,ap + ∆ω) = (
(ω0,ap + ∆ω)

2π
)2Sϕ(ω0,ap + ∆ω) (3.32)

Sacc,ap(ω0,ap + ∆ω) =
S f requency(ω0,ap + ∆ω)

(SF)2 (3.33)

A dominare, nell’intervallo di frequenze di interesse, è il contributo del rumo-
re fornito dal MEMS, invece, per quanto concerne l’elettronica il contributo più
significativo è la PSD di tensione dell’OPA828 che implementa l’integratore.

3.4 AGC (Automatic Gain Control)

Per controllare lo spostamento in anti-fase xap si usa tipicamente un anello seconda-
rio caratterizzato da una retroazione negativa piuttosto che da una positiva come
nell’anello primario. Questo loop secondario prende il nome di AGC (Automatic
Gain Control) e ha lo scopo di compensare le variazioni di xap causate, ad esempio,
da variazioni di temperatura o da aging dei componenti elettronici.
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Figura 3.16: Confronto tra le densità spettrali di potenza di rumore riportati all’uscita del
charge amplifier. In uno stile diverso (tratto e punto) è evidenziato il contributo di PSD che
ricircola nell’anello.

PARAMETRO VALORE COMMENTO
Cp 10 pF Capacità parassita

Sv,in,INA 25 ( nV√
Hz

)
2

PSD di rumore di tensione riferita
all’ingresso dell’INA con GINA = 10

Sv,opamp,in 16 ( nV√
Hz

)
2

PSD di rumore di tensione riferita
all’ingresso dell’opamp del charge

Si,opamp,in 1.44 ( fA√
Hz

)
2

PSD di rumore di corrente riferita
all’ingresso dell’opamp del charge

SR f 2.9 ( fA√
Hz

)
2

PSD del resistore di feedback

Tabella 3.2: Tabella valori numerici delle principali fonti di parassitismo e di rumore.
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Figura 3.17: Raddrizzatore a doppia semionda usato nella PCB

L’ingresso all’anello secondario deve essere preso in un punto dell’anello primario
in cui il segnale di tensione circolante è proporzionale allo spostamento in anti-fase,
cioè l’uscita del sommatore invertente.
L’idea di base è quella di estrarre un valore di tensione proporzionale allo sposta-
mento, confrontare tale valore con uno di riferimento e agire poi sul VGA dell’a-
nello primario in modo da compensare le possibili variazioni di xap dal suo valore
di riferimento.

3.4.1 Elettronica AGC: raddrizzatore a doppia semionda

Una volta prelevato dall’anello primario il segnale armonico proporzionale allo
spostamento in anti-fase è opportuno raddrizzare il segnale.
Nella PCB (Printed Circuit Board) di riferimento viene usato il raddrizzatore rappre-

sentato in Fig.3.17, [16]. I resistori utilizzati sono caratterizzati tutti dalla medesima
resistenza da 1 kΩ, i diodi impiegati sono di tipo Schottky in silicio, [17], mentre gli
amplificatori operazionali usati sono dei THS3001ID [18].

3.4.2 Elettronica AGC: LPF (Low Pass Filter)

Si è usato un filtro passa basso del quarto ordine, implementato con due celle
Sallen-Key passa-basso, Fig.3.18, aventi stesso Qsk = 1

2 e stessa pulsazione natu-
rale ωn,sk =

1
RskCsk

.
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Figura 3.18: Due celle Sallen-Key in cascata per implementare un filtro passabasso del
quarto ordine.

Si è scelto di dimensionare resistenze e condensatori con lo stesso valore e di usare
un opamp ([6]) che implementa un buffer di tensione in modo da avere guadagno
unitario per la cella.

Tsk(s) =
Vout,sk

Vin,sk
=

1

(s2 + sQsk
ωn,sk

+ ω2
n,sk)

2
(3.34)

Si è dimensionato Rsk = 6.5 kΩ e Csk = 5 nF in modo da avere quattro poli alla
frequenza fsk = 4.9 kHz.

3.4.3 Elettronica AGC: INA e VGA

In cascata al filtro viene utilizzato un INA uguale a quello inserito nell’anello pri-
mario con un guadagno pari sempre a GINA = 10, la cui uscita è collegata a un
VGA, dove si è considerata una tensione di riferimento Vre f ≃ 1.7 V, prendendo
come riferimento uno spostamento di riferimento in anti-fase xap,re f = 400 nm.

3.4.4 Gloop dell’ AGC

Moltiplicando i vari stadi lungo l’anello che individua l’ Automatic Gain Control si
può ricavare il Gloop dell’AGC.
Dalla Fig.3.19 è possibile ricavare modulo del guadagno di anello dell’ AGC in DC,
oltre alla banda e al margine di fase:

• |Gloop,AGC(0)| = 33.65 dB;
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Figura 3.19: Diagramma di Bode sia del modulo che della fase del guadagno di anello dell’
AGC.

• BW = 580 Hz;

• Φ ≃ 66◦ (indicato anche dal marker).

I dati dell’elenco confermano la stabilità dell’anello.

3.5 Riduzione del picco di risonanza in fase tramite tecnica
force-feedback

Nella parte finale del secondo capitolo si è accennato a quello che è il "core" dell’in-
tera tesi, ovvero la risoluzione del problema di un elevato Qph, la cui entità non può
essere abbassata in maniera conveniente agendo sulla struttura meccanica, ma può
essere reso più basso utilizzando un circuito di compensazione al fine di ridurre il
picco di risonanza in fase e allo stesso tempo mantenere un tuning in onda quadra
a fsw = 100 Hz.
La tecnica force-feedback propone l’instaurarsi di una forza di compensazione che si
attivi solo nei pressi della frequenza di risonanza in fase fph in modo da lasciare
inalterato il funzionamento in banda dell’accelerometro. Dunque, quando la forza
inerziale in ingresso ha uno spettro che contiene frequenze nei pressi di fph l’anello
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Figura 3.20: Schema a blocchi anello di compensazione.

circuitale di compensazione si attiva e, una volta percepita la forza di ingresso am-
plificata dal fattore Qph, fornisce al MEMS una forza elettrostatica opposta a quella
inerziale generata dall’accelerazione esterna.
La forza di compensazione elettrostatica viene fornita tramite appositi elettrodi
di tipo comb-finger. Nella Fig.3.20 è riassunto in maniera grafica il circuito carat-
terizzato da retroazione negativa per bilanciare una forza inerziale a risonanza.

3.5.1 Anello di compensazione: Front-end

Il front-end dell’anello di compensazione è molto simile a quello dell’anello prima-
rio, infatti i charge amplifiers sono in comune sia all’anello di compensazione che
all’anello oscillante, INA e sommatori non sono in comune ma sono identici nelle
caratteristiche. I segnali forniti dal sensore vengono combinati in maniera differen-
te in modo da poter elaborare segnali proporzionali al movimento in fase anziché a
quello in anti-fase, Fig.3.21. Le uscite degli INA vengono poi inviate a un somma-
tore invertente uguale a quello già presentato in Fig.3.6, e all’uscita di questo stadio
si può prelevare il segnale vout,sum = (A2 + B2)− (A1 + B1) proporzionale a xph.
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Figura 3.21: Front-end in comune con anello primario, da notare la diversa combinazione
degli ingressi.
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3.5.2 Dimensionamento anello di compensazione

Supponendo un’accelerazione alla fph si genera una forza inerziale che agisce sul-

la mph, quindi si ha che xph(jω0,ph) = Fph(jω0,ph)
Qph
jkph

, pertanto, come ci si aspetta,
a risonanza si verifica uno sfasamento di −90◦ tra forza e spostamento. Dato che
si vuole implementare un loop negativo è opportuno avere uno sfasamento com-
plessivo di −180◦ ciò comporta la necessità di fornire altri −90◦ di sfasamento tra
xph(jω0,ph) e Fcomp(jω0,ph). Riassumendo le condizioni che deve soddisfare il loop a
risonanza: {

|Gloop,comp(jω0,ph)| = |GMEMS(jω0,ph)Geln(jω0,ph)ηc|

arg{Gloop,comp(jω0,ph)} = −180◦
(3.35)

Nella banda dell’accelerometro, ovvero per ω < 2π · 100 Hz, l’anello di compensa-
zione non deve essere attivo per cui |Gloop,comp(ω < ωBw)| → 0. Per poter soddi-
sfare questi vincoli si utilizza un circuito identico a quello di Fig.3.8, dimensionato
nella maniera opportuna.
La banda dell’accelerometro è preservata dallo zero nell’origine introdotto dal con-
densatore C1, in questo modo si verifica un comportamento passa alto. Dato che
fph ≃ 12 kHz, vuol dire che la risonanza è più di una decade dopo della frequen-
za dello zero per cui si verifica uno sfasamento totale del segnale a risonanza pari
a Φs f = −90◦ + 90◦ = 0◦, idealmente, all’uscita del filtro implementato da R1 e
C1. Al fine di raggiungere i −180◦ di sfasamento finale basta applicare la forza di
compensazione Fcomp in senso opposto a Fin ottenendo un’inversione del segno nel
loop corrispondente a uno sfasamento −180◦ di del segnale. Bisogna, inoltre, ag-
giungere due poli alla funzione di trasferimento oltre la frequenza di risonanza in
fase, infatti, qualora la funzione di trasferimento agisse ancora da derivatore e il
loop di compensazione fosse attivo anche per ω = ω0,ap si andrebbe a influenzare
anche l’oscillazione in anti-fase dell’anello primario. I due poli vengono posti a due
frequenze diverse fp1 = 36.2 kHz e fp2 = 116.3 kHz, come è possibile notare dalla
Fig. 3.22:

3.6 Analisi di Scale Factor e non linearità

Nel Cap. 2 si è già ricavata l’espressione analitica teorica dello Scale Factor, (Eq.
2.20). Qui di seguito vengono riportate due figure ricavate da uno script Matlab in
cui si mette a confronto la formula teorica della Sensitivity con quella ricavata dall’
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Figura 3.22: Diagrammi di Bode di modulo e fase di Gloop,comp e del filtro di compensazione.
Vengono cerchiate le porzioni di diagramma in cui |Gloop,comp| > 1(0dB) e dove la fase è
−180◦.

PARAMETRO VALORE COMMENTO
C90d1 2.2 nF Capacità del filtro di compensazione
C90d2 5.7 pF Capacità di feedback del filtro di compensazione
R90d1 2 kΩ Resistenza del filtro di compensazione
R90d2 240 kΩ Resistenza di feedback del filtro di compensazione

Tabella 3.3: Tabella dei parametri dei componenti circuitali appropriatamente
dimensionati.
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Figura 3.23: (a) Errore di linearità percentuale in funzione dell’accelerazione in ingresso;
(b) SF teorico Vs SF analisi numerica Matlab.

PARAMETRO VALORE COMMENTO
kel,0 0.64 N

m Rigidezza elettrostatica
kph 24.9 N

m Rigidezza associata al modo in fase
f0,ap 25.8 kHz Frequenza di risonanza a riposo in anti-fase
gtun 1 µm Gap tra gli elettrodi di tuning

Tabella 3.4: Tabella che elenca i principali parametri utili per il calcolo dello SF teorico.

analisi numerica, da cui si evince che i risultati della simulazione coincidono con
quelli forniti dalla formula ricavata teoricamente. La Fig.3.24 è ottenuta tramite il
simulatore, in questo caso, invece, il fitting tra Sensitivity teorica e Sensitivity simu-
lata c’è solamente tra ±10 g. Lo Scale Factor simulato è maggiore di quello teorico
di norma, ciò è dovuto al fatto che le masse non si muovono solo tramite la forza
inerziale ma c’è anche l’influenza del movimento in anti-fase. Inoltre è presentato
un ulteriore grafico in cui vi l’andamento dell’errore percentuale di non linearità
in funzione dell’accelerazione fornita in ingresso. Si può notare che l’errore di non
linearità pari all’ 1% si ha in corrispondenza di ±65 g, Fig. 3.23. Nella 3.4 vengo-
no indicati i valori che sostituiti nella 2.20 mi restituiscono una Steorica = 0.75 Hz

g .
All’attivazione dell’anello di compensazione, in Fig.3.25, si verifica una rapida e
drastica diminuzione dell’ampiezza dello spostamento in fase. Per ottenere il gra-
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Figura 3.24: SF teorico Vs SF simulato con Simulink.

Figura 3.25: Il grafico mostra xph (spostamento in fase) in funzione nel tempo. Si nota che
per t = 0.4 s viene acceso il circuito di compensazione che abbassa il ringing.
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Figura 3.26: Schema riassuntivo delle parti più importanti dell’intero sistema.

fico, durante la simulazione Simulink il sistema viene eccitato da una sinusoide di
accelerazione in ingresso ampia 10 g alla frequenza fph. Dopo che finora si è proce-
duto per gradi, di seguito in Fig.3.26 è presentato uno schema riassuntivo di tutto
il sistema.

3.7 Capacità di feedthrough

Si è specificato più volte che l’anello primario mantiene in oscillazione l’accelero-
metro.
Un risonatore MEMS si presenta come una rete tre porte formata dalla porta di
attuazione capacitiva, la porta legata al rotore e la porta di sense. Sviluppando i
calcoli se ne deduce che, dal punto di vista elettrico, il risonatore tra porta di drive
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e porta di sense mostra il comportamento di un ammettenza:

im

va
=

ηddηds
m(s2 + s ω0,ap

Qap
+ ω2

0,ap)
(3.36)

• Per ω ≪ ω0,ap il risonatore mostra un comportamento capacitivo:
im
va

= ηddηds
k = Ceqs.

• Per ω = ω0,ap il risonatore mostra un comportamento resistivo:
im
va

= ηddηd
b = 1

Req
.

• Per ω ≫ ω0,ap il risonatore mostra un comportamento induttivo:
im
va

= ηddηd
ms = 1

Leqs .

La 3.36 rappresenta l’equivalente circuitale di una rete RLC serie, il cui comporta-
mento spettrale indica un’ammettenza che aumenta fino a un valore massimo che
si ottiene a risonanza, e poi decresce per frequenze maggiori. La fase corrispon-
dentemente passa da +90◦ a −90◦ con uno 0◦ shift a risonanza. In situazioni più
realistiche, elementi elettrici parassiti affliggono il comportamento ideale del riso-
natore. Tra le possibili non idealità, la più importante è rappresentata dall’accop-
piamento capacitivo tra la porta di drive e la porta di sense, poiché, tramite questo
parassitismo un segnale di attuazione AC può essere direttamente fornito alla por-
ta di sensing (questo parassitismo è dunque conosciuto come cpacità di feedthrough,
C f t). Per comprendere più a fondo la rilevanza del termine C f t, basti pensare al fat-
to che il risonatore è tipicamente accoppiato a un circuito che compensa le perdite,
che sintetizza una resistenza equivalente negativa −Req in steady-state, e restituen-
do pertanto un guadagno d’anello unitario a risonanza. In presenza di un termine
di feedthrough , l’equazione dell’ammettenza equivalente diviene:

im

va
=

ηddηds
m(s2 + s ω0,ap

Qap
+ ω2

0,ap)
+ sC f t (3.37)

La 3.37 chiaramente mostra che ad elevate frequenze l’ammettenza equivalente è
dominata dagli effetti del feedthrough, e può diventare anche maggiore del valore a
risonanza. In presenza di poli introdotti dal circuito, i Barkhausen criteria possono
essere soddisfatti a pulsazioni diverse da quella di risonanza, ciò implica segnali
oscillanti indesiderati che ricircolano nel loop. Questo chiaramente compromette il
corretto funzionamento del circuito. Dal punto di vista matematico, il modo più
semplice per mitigare l’effetto del feedthrough e renderlo trascurabile è quello di
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Figura 3.27: Modello circuitale RLC con capacità di feedthrough evidenziata.

alzare il Q abbassando il b. In questo caso infatti il valore dell’ammettenza a riso-
nanza aumenta, mentre il contribuito dato da C f t rimane invariato. Tuttavia, si è
scelto di utilizzare una soluzione circuitale per mitigare il feedthrough. Dato che la
prima parte del front-end è in comune a anello primario e anello di compensazione,
il parassitismo di feedthrough potrebbe intervenire in entrambe le situazioni.

3.8 Circuito di compensazione del feedthrough

L’idea per compensare l’effetto del parassitismo consiste nel sommare al nodo in
cui avviene la lettura un contributo di corrente opposto a quello introdotto dalla
corrente di feedthrough. La soluzione circuitale scelta è la seguente: da Fig. 3.28
è possibile notare che nel riquadro blu si hanno quattro possibilità di selezione di
percorso tramite dei jumper [19], dunque si può agire manualmente sulla scheda per
compensare gli effetti di C f t. Osservando il circuito di compensazione di Fig.3.28 è
possibile ricavare la seguente equazione:

icc = Cc
dva

dt
(

−Rt

Rt + R
) (3.38)
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Figura 3.28: Schematico della rete di compensazione del feedthrough. I jumper sono stati rap-
presentati con il simbolo circuitale di un interruttore. Nel riquadro verde sono evidenziati
i possibili ingressi: elettrodi di drive, elettrodi di compensazione.



CAPITOLO 3. ELETTRONICA PER ATTUAZIONE E LETTURA 59

dove Rt è una resistenza regolabile ([20]) dall’utente in modo che icc = −i f t, dove
i f t è la corrente che scorre nella C f t. Allora in formule:

icc = Cc
dva

dt
(

−Rt

Rt + R
) = −i f t = −C f t

dva

dt
(3.39)

da 3.39 è possibile ottenere il dimensionamento corretto di Cc:

Cc(
R

R + Rt
) = C f t (3.40)

viene utilizzata, inoltre, una resistenza R = 10 kΩ e per implementare il buffer di
tensione si usa un opamp ADA4898.



Capitolo 4

Misure

In questo capitolo verranno presentate varie misure condotte in laboratorio.

4.1 Frequenze naturali e fattori di qualità ricavati con MCP
(MEMS Characterization Platform)

Sono state condotte misure tramite MCP su due accelerometri a modulazione di
frequenza Time-Switched nominalmente uguali che vengono indicati qui di seguito
con N1 e N2. Tramite lo strumento di misura, l’accelerometro subisce una forte
eccitazione (impulso), lo spostamento del rotore avrà un ring-down nel tempo.
Questa forma d’onda è caratterizzata dal prodotto di una funzione sinusoidale del
tipo Asin(ω0,ph) e di una funzione esponenziale del tipo Bexp(−1

τ ) conoscendo la
τ e la ω0,ph dalla 2.21. Di seguito è riportata una tabella che riassume i valori delle
frequenze naturali dei due modi e dei fattori di qualità in fase e in anti-fase. I valori

PARAMETRO VALORE UNITA’ CHIP
f0,ap 26.66 kHz N1
f0,ph 12.09 kHz N1
Qap 1110 adimensionale N1
Qph 437.8 adimensionale N1
f0,ap 26.54 kHz N2
f0,ph 11.98 kHz N2
Qap 1029 adimensionale N2
Qph 358.8 adimensionale N2

Tabella 4.1: Valori sperimentali ottenuti con MCP.

60
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Figura 4.1: Diagramma di Bode di modulo e fase del guadagno d’anello primario misurato
con l’analizzatore di spettro.

sperimentali sono in accordo con i valori teorici predetti.

4.2 Diagramma di Bode di Gloop di anello primario

Usando un analizzatore di rete [21], aprendo l’anello primario, iniettando un segna-
le di sonda e misurando come esso ritorna nel punto in cui si è spezzato l’anello, è
possibile ottenere il diagramma di Bode del modulo e della fase. In 4.1 si può nota-
re che i parametri di interesse come la f0,ap coincidono con quelli teorici e i criteri di
Barkhausen sul modulo e sulla fase (modulo > 0 dB e fase pari a 360◦) vengono sod-
disfatti. Nel range delle centinaia di Hz è possibile notare un andamento di salita e
discesa tipico del feedthrough con del rumore sovrapposto. Dalla Fig.4.2 si nota che
il feedback negativo attorno al modo in fase non fornisce effetti a bassa frequenza (<
40 dB fino a 100 Hz) mentre si ha una retroazione negativa (−180◦ di fase e modulo
> 0 dB) attorno al modo in fase che consente uno smorzamento attivo del modo in
fase. A una frequenza di circa 11 kHz si nota il picco di risonanza del modo in fase
come ci si aspettava.
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Figura 4.2: Diagramma di Bode di modulo e fase del loop di compensazione della risonanza
in fase.

4.3 Misura dello Scale Factor

Risulta possibile leggere le variazioni della frequenza in anti-fase in modo da poter
poi ricavare la Sensitivity del sensore grazie all’elettronica della PCB. Sono state con-
dotte più misure utilizzando un frequency-counter [22] collegato alla PCB. La board
è stata sorretta da un opportuno supporto meccanico in grado da poterla tenere sia
in verticale che in orizzontale e di modificarne l’inclinazione. Sono state condotte
diverse misure di Scale Factor inclinando la board in modo che il MEMS misurasse o
0 g o 1g, ovvero l’accelerazione di gravità e variando contemporaneamente le ten-
sioni dell’onda quadra di tuning.
Dalla Fig.4.3 si evince che i campioni di Scale Factor ottenuti dalle misure seguono

un andamento parabolico all’aumentare dell’ampiezza dell’onda quadra di tuning,
ciò ricalca la linea teorica che prevede che la Sensitivity evolva in maniera quadra-
tica al variare dell’ampiezza della tensione di tuning. La Fig. 4.4 riporta i test sullo
Scale-Factor considerando 1 g di accelerazione. La Sensitivity raggiunge un valore
di target di 2.1 Hz/g.
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Figura 4.3: Grafico dei campioni di Sensitivity, ricavati dalle misure, in funzione della
tensione di tuning e confrontati con un fitting quadratico.

Figura 4.4: Durante il funzionamento, le due fasi producono, come ci si aspetta, un cambio
di frequenza in anti-fase in seguito a un’accelerazione. L’ offset è inizialmente annullato
regolando la tensione di tuning delle due fasi.
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Figura 4.5: Il MEMS è incollato sulla PCB, la quale è montata sullo shaker per fare test su
shock e sugli sweep di vibrazioni.

4.4 Compensazione delle vibrazioni

La scheda è stata montata su uno shaker in modo da fornire degli stimoli particola-
ri nel tempo come mostra la Fig.4.5. In Fig. 4.6 tramite lo shaker è stato applicato
un impulso superiore a 100 g. Risulta evidente come il sistema proposto riduca il
ringing del modo in fase di un fattore superiore a 20 in termini di tempo di recu-
pero e di contenuto spettrale. Sempre tramite lo shaker viene fornito uno sweep di
vibrazioni a diverse frequenze, si può notare dalla Fig.4.7 che il movimento in-fase
attorno a circa 11 kHz (frequenza naturale del modo in fase) viene amplificato del
fattore di qualità Qph se non intervenisse la compensazione attiva, la quale non per-
mette delle escursioni elevate dello spostamento in fase, in questo caso particolare
l’amplificazione dello spostamento in fase viene smorzata a tal punto dalla com-
pensazione attiva che se si pone l’attenzione solo sul grafico in arancione non si
nota alcun effetto attorno a fph. Il sistema reietta le vibrazioni che si manifestano
attorno alla frequenza del modo in fase, che, in assenza di compensazione, causa
movimento non lineare che implica l’intervento degli stoppers. Infine la Fig.4.8 ri-
porta la risposta a un profilo di accelerazione half-sine di 12 g, tipico degli standard
test militari. Anche in questo caso si nota che i picchi dell’ampiezza del movimento
in fase vengono attenuati di un fattore di circa due.
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Figura 4.6: Nelle figure in arancione in alto si ha un grafico dello spostamento in fase in
funzione del tempo considerando il circuito di compensazione disattivato, si nota l’elevato
ring-down e un tempo di assestamento di 60 ms, e un grafico dello spettro dello spostamen-
to in fase con un valore di picco pari a 0.0281. Nelle figure blu in basso è visibile un grafico
dello spostamento in fase in funzione del tempo considerando il circuito di compensazione
attivo, si evince che l’elevato ring-down di prima viene attenuato e anche il tempo di asse-
stamento si riduce a 3 ms. L’ultima figura è lo spettro compensato con un valore di picco di
0.0015.

Figura 4.7: Sweep considerando un’accelerazione di 3 g.
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Figura 4.8: Risposta a un profilo di accelerazione half-sine di 12 g.

PARAMETRO VALORE
ScaleFactor 2.1 Hz/g

FSR ±65 g
NEAD 50 µg/

√
Hz

Settling − time 3 ms

Tabella 4.2: Tabella delle prestazioni più rilevanti ottenute dall’accelerometro in piano.

4.5 Conclusioni

In conclusione, il progetto di tesi ha riguardato il design e il test dell’elettronica di
attuazione e lettura dell’accelerometro MEMS FMTS e del circuito di compensazio-
ne della risonanza del modo in fase. Le prestazioni che si sono ricavate vengono
elencate nella Tab.4.2.
I risultati evidenziati sono incoraggianti, soprattutto per quanto riguarda il circuito

di compensazione della risonanza del modo in fase, infatti, quest’ultimo consente
di utilizzare un’onda quadra per il tuning piuttosto che una forma d’onda sinusoi-
dale che risulta più difficile da implementare.
Grazie a questo tipo di miglioramenti i sensori FM possono mano mano avvicinarsi
di più a fasi di produzione industriale.
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Codici Matlab

5.1 Accelerometro in piano

%%Costanti
gu = 9.806; %[m ∗ s−2]
e0 = 8.85e − 12; %[C2 ∗ N−1 ∗ m−2]
kb = physconst(”boltzman”);
E = 160e9; %modulodiYoung[Pa]
G = 65e9; %modulodiShear[Pa]
rhosi = 2330; %[kg/m3]

T = 300; %[K]
%%ParametridelMEMS
h = 24e − 6;
oe = 0.25e − 6;
xstop = 1.4e − 6;
gapc f = 1e − 6 + 2 ∗ oe;
gaptun = 1.5e − 6 + 2 ∗ oe;
Areahal f = 2 ∗ 19375e − 12; %gi f orata%(1 − (3 + 2 ∗ oe)2/17.22)

map = Areahal f ∗ h ∗ rhosi;
mph = 2 ∗ map; %entrambelemasse
Qph = 500;
f 0ph = 12.062e3;
w0ph = 2 ∗ pi ∗ f 0ph;
kph = w0ph2 ∗ mph;
bph = w0ph ∗ mph/Qph;

67
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f 0ap = 25.779e3;
w0ap = 2 ∗ pi ∗ f 0ap;
Qap = f 0ap/ f 0ph ∗ Qph;
k0ap = w0ap2 ∗ map; %kt f + kph/2; [N/m]

kt f = k0ap − kph/2; %mezzot f
bap = w0ap ∗ map/Qap;
xap = 400e − 9;
%Parametridituning
Ltun = 493.6e − 6 − 2 ∗ oe; %perlato
Ctun0 = e0 ∗ Ltun ∗ h/gaptun; %perlato
%%Tuning
Vtun = 3.5;
Vdctun = 6.5;
f sw = 100;
Vdc = Vdctun + Vtun; %biasdelrotore
kel0 = Ctun0 ∗ (Vtun ∗ 2)2/gaptun2;
%%Drive
Nc f d = 16; %a f f acciperpolarit
dcdxd = 2 ∗ Nc f d ∗ h ∗ e0/gapc f ;
etad = dcdxd ∗ Vdc;
%%DriveDetection
%xd = va ∗ etad ∗ Qap/k0ap;
Nc f dd = 29.5 ∗ 2 ∗ 2; %a f f acciperpolarit
dcdxdd = 2 ∗ Nc f dd ∗ h ∗ e0/gapc f ;
etadd = dcdxdd ∗ Vdc;
%%Oscillatoreprimario
%Chargeampli f ier
% f pca = f 0ap/100; %poniamoilpolodelchargeampli f ierduedecadiprimadi f oap
Rca = 2e9;
%Cca = 1/2/pi/ f pca/Rca;
Cca = 0.5e − 12;
%Ginamax = 5/(xap ∗ etadd/Cca);
Gina = 10; %Gina = (1 + 2 ∗ Rina/Rg)guadagnoINA163
%90d
f p1 = f 0ap/1e2;
f p2 = f 0ap/1e2;
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R1 = 2e3;
C1 = 1/2/pi/R1/ f p1;
C2 = 1/2/pi/ f 0ap/R1;
R2 = 1/2/pi/C2/ f p2;
tz = R2 ∗ C1;
tp1 = R1 ∗ C1;
tp2 = R2 ∗ C2;
%vga
Vg = 1;
R f = 1e3;
Rg = 1.72 ∗ R f ;
Gvga = R f /Rg ∗ 1.72 ∗ (Vg + 1)/2;
%%AGC
f SK = f 0ap/5; %FiltroSallen − Keydelquartoordine
tauSK = 1/2/pi/ f SK;
Ginaagc = 10;
Vre f = xap ∗ etadd/Cca ∗ Gina ∗ 2/pi;
%%Stimalinearit”matlab”
Ng = −100 : 0.1 : 100;
wph1 = zeros(1, length(Ng));
wph2 = zeros(1, length(Ng));
wap1 = zeros(1, length(Ng));
wap2 = zeros(1, length(Ng));
f ork = 1 : length(Ng)
a = Ng(k) ∗ gu;
xph1 = a/w0ph2;
xph2 = a/w0ph2;
%Loopdiconvergenzapersoluzioneequazionedelterzoordine
f ori = 1 : 5
%tuningdellakin f ase
kelph1 = 2 ∗ Ctun0/(gaptun − xph1)3 ∗ gaptun ∗ (2 ∗ Vtun)2; % f ase1
kelph2 = 2 ∗ Ctun0/(gaptun + xph2)3 ∗ gaptun ∗ (2 ∗ Vtun)2; % f ase2
%tuningdellakinanti f ase
kelap1 = Ctun0/(gaptun− xph1)3 ∗ gaptun ∗ (2∗Vtun)2; % f ase1kelap2 = Ctun0/(gaptun+

xph2)3 ∗ gaptun ∗ (2∗Vtun)2; % f ase2%calcolodellanuovapulsazionein f ase(nonconsideratonelmodello)
wph1(k) = sqrt((kph − kelph1)/mph);
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wph2(k) = sqrt((kph − kelph2)/mph);
%calcolodellanuovapulsazioneinanti f ase
wap1(k) = sqrt((k0ap − kelap1)/map);
wap2(k) = sqrt((k0ap − kelap2)/map);
%
xph1 = a/((wph1(k)).2);
xph2 = a/((wph2(k)).2);
end
end
s f it = poly f it(Ng(round(end/2)− 5 : round(end/2) + 5), (wap2(round(end/2)−
5 : round(end/2) + 5)− wap1(round(end/2)− 5 : round(end/2) + 5))/2/pi, 1);
sens = s f it(1);
nlinpc = (((wap2−wap1)/2/pi)− (s f it(1) ∗ Ng+ s f it(2)))./max((s f it(1) ∗ Ng+
s f it(2))) ∗ 100;
noaccindex = f ind(Ng == 0);
%Formulateoricaperlasensitivity
senstheoretical = 3/2/pi2 ∗ kel0/kph/ f 0ap/gaptun ∗ gu; %sensitivity[Hz/g]
%senstheoretical = 3/2/pi2 ∗ kel0rot/kphrot/gapv/ f 0aprot ∗ 3/2∗ ytun/L1∗ (((L2/L1)2 −
1)/((L2/L1)3 + 1)) ∗ gu; %sensitivity[Hz/g]
%senstheoretical = 9/2∗ f 0aprot/k0aprot ∗ kel0rot/gapv/(2∗ pi ∗ f 0phrot)2 ∗ ytun/L1∗
((L2/L1)2 − 1)/((L2/L1)3 + 1) ∗ gu; %sensitivity[Hz/g]
%%Plotdaicalcoli”matlab”
f igure(1);
subplot(2, 2, 1); gridon; boxon; holdall;
plot(Ng, wap1/2/pi,′ LineWidth′, 3);
plot(Ng, wap2/2/pi,′ LineWidth′, 3);
legend(′ f ase1′,′ f ase2′);
xlabel(′Accelerazione[g]′);
ylabel(′Risonanza[Hz]′);
subplot(2, 2, 2); gridon; boxon; holdall;
plot(Ng, (wap2 − wap1)/2/pi,′ LineWidth′, 4);
%Miglior f ittinglineare
plot(Ng, s f it(1) ∗ Ng + s f it(2),′ LineWidth′, 2);
plot(Ng, senstheoretical ∗ Ng,′ LineWidth′, 2,′ LineStyle′,′ −−′);
xlabel(′Accelerazione[g]′);
ylabel(′Cambiamentodirequenzadi f f erenziale[Hz]′);
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legend(′modellocompleto′,′ miglior f itting′,′ f ormulateorica′);
subplot(2, 2, 3); gridon; boxon; holdall;
plot(Ng, nlinpc);
xlabel(′Accelerazione[g]′);
ylabel(′Erroredilinearit[%]′);
%%Gloopdell′oscillatoreprimario
Rp = 50e3;
f = [linspace(10, f 0ap− 2e3, 1e5), linspace( f 0ap− 2e3, f 0ap+ 2e3, 1e5), linspace( f 0ap+
2e3, 1e6, 1e5)];
w = 2 ∗ pi ∗ f ;
Tmems = @(w)etad ∗ etadd ∗ (1i ∗ w)./map./((1i ∗ w).2 + 1i ∗ w ∗ w0ap/Qap +

w0ap2); Tca = @(w)− Rca./(1 + (1i ∗ w) ∗ Cca ∗ Rca);
T90d = @(w)− 1i ∗ w ∗ C1 ∗ R2./(1 + 1i ∗ w ∗ C1 ∗ R1)./(1 + 1i ∗ w ∗ C2 ∗ R2);
C1 = 120e − 9; C2 = 1.2e − 9; R1 = 5e3; R2 = 500e3;
T90d = @(w)− 1i ∗ w ∗ C1 ∗ R2./(1 + 1i ∗ w ∗ C1 ∗ R1)./(1 + 1i ∗ w ∗ C2 ∗ R2);
Gloop = @(w)Tmems(w). ∗ Tca(w). ∗ (−Gina). ∗ T90d(w). ∗ (Gvga);
t f abs = 20 ∗ log10(abs(Gloop(w)));
t f phase = unwrap(angle(Gloop(w))) ∗ 180/pi;
f igure(2);
hsub(1) = subplot(2, 1, 1);
semilogx( f , t f abs);
ylabel(′ModuloGloop[dB]′);
xlabel(′Frequenza[Hz]′);
holdall; gridon;
hsub(2) = subplot(2, 1, 2);
semilogx( f , t fphase);
ylabel(′Fase[gradi]′);
xlabel(′Frequenza[Hz]′);
holdall; gridon;
linkaxes(hsub,′ x′);
%%GloopAGC
f agc = [logspace(−4, log10( f 0ap − 5e3− 1), 1000000), linspace( f 0ap − 5e3, f 0ap +
5e3, 1000000), logspace(log10( f 0ap + 5e3 + 1), 7, 100000)];
wagc = 2 ∗ pi ∗ fagc;
sagc = 1i ∗ wagc;
f m = fagc − f 0ap; %traslazioneasse f requenzein f 0ap
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f m = f m( f m < 100e4); %tagliolealte f requenze
myindex = f ind( f m > 0); %indicidelvettoreincui f m > 0( f requenzedopo f 0ap)
f m = f m(myindex); % f mvienetagliatoprimadi0
FDTMEMS = etad ∗ etadd/map. ∗ sagc./(sagc.2 + w0ap/Qap. ∗ sagc + w0ap2);
FDTMEMSAGC = FDTMEMS(myindex); %FDTdelMEMSvalutatadalpiccoinpoi%Sinotaunadiscesaa−
20dB/decchealdoppiodella f 0apdiventaa − 40dB/decacausadeiduepolicc.
FDTSKTOTAGC = interp1( f agc, 1./(1+ sagc.∗ tauSK).4, f m); %FdTSKvienetraslataconoriginenell′originedelnuovovettore f m
GINAcomparator = Ginaagc;
FDTcaagc = interp1( f agc, (Rca)./(1 + sagc ∗ Rca ∗ Cca), f m);
%90DpossiamoassumerloprogettatoinmodocheG = 1, phase = +90.GloopAGC =

FDTMEMSAGC.∗ (Rca)./(1+w0ap ∗Rca ∗Cca).∗Gina.∗ 2/pi.∗ FDTSKTOTAGC.∗
(−GINAcomparator). ∗ 1.72 ∗ R f /Rg ∗ 1/2. ∗ (xap ∗ w0ap ∗ etadd ∗ 1/w0ap/Cca. ∗
Gina);
%IlguadagnodelVGAconsideratocomeVout = k ∗ (1 + Vg) ∗ Vin%Vout = k ∗ Vin +

k ∗ Vg ∗ Vin
GloopAGCabs = 20 ∗ log10(abs(GloopAGC));
GloopAGCphase = unwrap(angle(GloopAGC)) ∗ 180/pi + 90+ angle((Rca)./(1+
1i ∗ w0ap ∗ Rca ∗ Cca)) ∗ 180/pi;
%questi + 90cheaggiustanola f asesonodatidal90D
GloopAGCzcross = f ind(GloopAGCabs >= 0, 1,′ last′);
GloopAGCphasezcross = abs(GloopAGCphase(GloopAGCzcross));
f igure(3)
h1(1) = subplot(2, 1, 1);
semilogx( f m, GloopAGCabs);
ylabel(′ModuloGloopAGC[dB]′);
xlabel(′Frequenza[Hz]′);
holdon; gridon;
plot([ f m(1), f m(end)], [0, 0],′ k −−′)

h1(2) = subplot(2, 1, 2);
semilogx( f m, GloopAGCphase);
ylabel(′Fase[gradi]′);
xlabel(′Frequenza[Hz]′);
holdall; gridon;
plot( f m(GloopAGCzcross), GloopAGCphase(GloopAGCzcross),′ k.′,′ markersize′, 15)
linkaxes(h1,′ x′);
%%Stimadelrumore
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Cpar = 10e − 12;
%Tmemsss = @(wd)etad ∗ etadd/map ∗ 1i./(−2∗wd+ 1i ∗w0ap/Qap); calcoliamano
%Tcass = @(wd)− Rca./(1 + 1i ∗ Cca ∗ Rca ∗ (w0ap + wd)); calcoliamano
%SvMEMS = @(wd)S f orceMEMSap/(etad)2.∗ abs(Tmemsss(wd)).2.∗ abs(Tcass(wd)).2;
Svina = (5e − 9)2;
S f orceMEMSph = 2 ∗ kb ∗ T ∗ bph;
S f orceMEMSap = 2 ∗ kb ∗ T ∗ bap;
SvMEMS = @(wd)S f orceMEMSap/(etad)2.∗ abs(Tmems(w0ap+wd)).2.∗ abs(Tca(w0ap+
wd)).2;
Sircain = 4 ∗ kb ∗ T/Rca;
Svopampin = (4e − 9)2; %OPA828(AD8065)
Siopampin = (1.2e − 15)2;
Svopampout = @(w)Svopampin. ∗ (abs(1 + 1i ∗ w ∗ Cpar ∗ Rca./(1 + 1i ∗ w ∗ Cca ∗
Rca))).2;
Siopampout = @(w)Siopampin. ∗ (abs(Rca./(1 + 1i ∗ w ∗ Cca ∗ Rca))).2;
Sircaout = @(w)Sircain. ∗ (abs((Rca./(1 + 1i ∗ w ∗ Cca ∗ Rca)))).2;
%Gra f icideirumori
f igure(4);
wsplit = linspace(0.1, 2 ∗ pi ∗ 300, 300);
plot(wsplit/2/pi, 20∗ log10(sqrt(SvMEMS(wsplit))), ”DisplayName”, ”MEMS”);
holdall; boxon; gridon;
plot([wsplit(1)/2/pi, wsplit(end)/2/pi], [20.∗ log10(sqrt(Svina)), 20.∗ log10(sqrt(Svina))], ”DisplayName”, ”INA”);
plot(wsplit/2/pi, 20.∗ log10(sqrt(Sircaout(w0ap+wsplit))), ”DisplayName”, ”Rca”);
plot(wsplit/2/pi, 20.∗ log10(sqrt(Svopampout(w0ap+wsplit))), ”DisplayName”, ”Vca”);
plot(wsplit/2/pi, 20.∗ log10(sqrt(Siopampout(w0ap+wsplit))), ”DisplayName”, ”Ica”);
ylabel(′PSD[dbV/sqrtHz′);
xlabel(′Frequenza[Hz]′);
legend();
Svloop = @(wd)(Svina + Svopampout(w0ap + wd) + Siopampout(w0ap + wd) +
Sircaout(w0ap+wd)).∗Gina2.∗ (abs(T90d(w0ap+wd))).2.∗Gvga2.∗ abs(Tmems(w0ap+
wd)).2. ∗ abs(Tca(w0ap + wd)).2; %stimareGvgaall′equilibrio
Svpmloop = @(wd)0.5. ∗ Svloop(wd);
Sphi = @(wd)(Svpmloop(wd)+Svina+Svopampout(w0ap+wd)+Siopampout(w0ap+
wd) + Sircaout(w0ap + wd) + SvMEMS(wd))./((xap ∗ etadd/Cca)2/2);
f igure(5);
plot(wsplit/2/pi, 20.∗ log10(sqrt(Svpmloop(wsplit))), ”DisplayName”, ”Looppm”);
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holdall; gridon; boxon;
plot(wsplit/2/pi, 20∗ log10(sqrt(SvMEMS(wsplit))), ”DisplayName”, ”MEMS”);
plot([wsplit(1)/2/pi, wsplit(end)/2/pi], [20.∗ log10(sqrt(Svina)), 20.∗ log10(sqrt(Svina))], ”DisplayName”, ”INA”);
plot(wsplit/2/pi, 20.∗ log10(sqrt(Sircaout(w0ap+wsplit))), ”DisplayName”, ”Rca”);
plot(wsplit/2/pi, 20.∗ log10(sqrt(Svopampout(w0ap+ws plit))), ”DisplayName”, ”Vca”);
plot(wsplit/2/pi, 20.∗ log10(sqrt(Siopampout(w0ap+wsplit))), ”DisplayName”, ”Ica”);
ylabel(′PSD[dbV/sqrtHz]′);
xlabel(′Frequenza[Hz]′);
legend();
S f requency = @(wd)((wd/2/pi)2. ∗ Sphi(wd));
Saccbap = @(wd)S f requency(wd)./(senstheoretical)2; %g2/Hz
Saccbph = S f orceMEMSph/(mph)2;
%%LoopCompensazione
kpoles = 10;
s = t f (′s′);
Qtarget = 1;
Qt = Qtarget;
%PlotdiQphVSnumeratoredel f iltro
%Qpharr = linspace(1e2, 1e4, 1e2);
% f orjj = 1 : length(Qpharr)
%Qphplot = Qpharr(jj);
% f ilternumplot = (1+ s ∗ (1/(2 ∗ pi ∗ f 0ph ∗ kpoles)))2 ∗ (Qphplot − Qtarget)/(s ∗
Qphplot/kph ∗ Qtarget);
% f ilternummodplot(jj) = bode( f ilternumplot, 2 ∗ pi ∗ f 0ph);
%end
% f igure(6); plot(Qpharr, f ilternummodplot); holdon; gridon; boxon;
%xlabel(”Fattorediqualitin f ase[a.b.]”);
%ylabel(”Numeratore f iltrodicompensazione”);
%Parametridicompensazione
Nc f comp = 2 ∗ 17; %perlato
etac f = 2 ∗ Vdc ∗ Nc f comp ∗ h ∗ e0/gapc f ;
Ginacomp = Gina;
%Dimensionamentodel f iltrodicompensazione
Andata = @(w)1/mph/((1i ∗ w)2 + w0ph/Q0ph ∗ 1i ∗ w + w0ph2);
%Feedback = dcdxdd ∗ Vdc/Cca ∗ Ginacomp ∗ f ilter ∗ etac f ;
FBno f ilt = dcdxdd ∗ Vdc/Cca ∗ Ginacomp ∗ etac f ;
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%Greale = @(w)Andata(w)/(1 + Andata(w) ∗ FBno f ilt ∗ f ilter())
%Greal(w0ph) = Qt/kph
%Qt/kph/Andata(w0ph) = 1/(Andata(w) ∗ FBno f ilt ∗ f ilter())
% f ilter(w0ph) = kph/(FBno f ilt)/Qt
% f ilternum = (1+ s ∗ (1/(2∗ pi ∗ f 0ph ∗ kpoles)))2 ∗ (Qph−Qtarget)/(s ∗Qph/kph ∗
Qtarget);
% f ilternum = kph/(FBno f ilt)/(w0ph)/Qt;
% f ilternummod = bode( f ilternum, 2 ∗ pi ∗ f 0ph);
R1 f = 600;
C1 f = 2.2e − 9;
R2 f = 240e3;
C2 f = 5.7e − 12;
C f t = 0 ∗ 1e − 15;
FdT f ilter = (s ∗ C1 f ∗ R2 f )/(1 + s ∗ (R1 f ∗ C1 f ))/(1 + s ∗ (R2 f ∗ C2 f ));
%Funzioniditras f erimentodiandata, ritorno, GloopeGreale
y = logspace(0, 8, 100000); %de f inizionedellospaziologaritmicoperigra f ici
FdTMEMS = etac f ∗ s ∗ 1/mph/(s2 +w0ph/Qph ∗ s+w0ph2) ∗Vdc ∗ e0 ∗ Nc f dd ∗
h/gapc f ; %daFaxph
%xph2V = Vdc/Cca ∗ e0 ∗ Nc f dd ∗ h/gapc f ∗ 2;
FdTFeedback = 1/(s ∗ Cca). ∗ Ginacomp. ∗ FdT f ilter;
Gloop = −(FdTMEMS + s ∗ C f t) ∗ FdTFeedback;
FdTReal = f eedback(FdTMEMS + s ∗ C f t, FdTFeedback);
% f igure()
%plot(y, 20 ∗ log10(abs(kph./mph./((1i ∗ 2 ∗ pi ∗ y).2 + w0ph/Qph ∗ (1i ∗ 2 ∗ pi ∗
y) + w0ph2))))

%PlotFdTFeedbackeFdTloop
f igure(7);
bodeplot(Gloop, y);
holdon; gridon; boxon;
hd = bodeplot(FdT f ilter, y);
setoptions(hd,′ FreqUnits′,′ Hz′);
legend(′Gloopcomp′,′ FdT f ilter′);
%Gra f icoFdtMEMSvsFdtMEMScompensata
f igure(8);
hsub2 = bodeplot(FdTMEMS, y);
holdon; gridon; boxon;
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bodeplot(FdTReal, y);
setoptions(hsub2,′ FreqUnits′,′ Hz′);
legend(′FdTMEMS′,′ FdTReal′);
%%Simulazione
FSR = 100 ∗ gu;
tsim = 2;
tturnon = 0;
acccost = 10 ∗ gu;
maxstepsize = 1/ f 0ap/50;
GAINPDPLL = 100;
PGAINLPFPLL = 10000;
IGAINLPFPLL = 10;
tauout f ilterPLL = 1/2/pi/(5 ∗ f sw);
%xphstartTODO
sim(”FMaccIPCapsim.slx”, tsim);
%%Gra f icidaSimulink
zcrosstime = zerocrossing.Time(zerocrossing.Data == 1);
zcrosstime = zcrosstime(zcrosstime > tturnon);
periodsap = di f f (zcrosstime);
f reqsap = 1./periodsap;
f igure(9);
plot(zcrosstime(2 : end), f reqsap);
holdon; gridon; boxon;
[pks, locs] = f indpeaks(− f reqsap, zcrosstime(2 : end),′ MinPeakDistance′, 1/ f sw/3);
plot(locs,−pks,′ ∗′);
delta fall = −di f f (−pks);
mydelta f = zeros(1, (length(delta f all) + 1)/2);
myinputacc = zeros(1, (length(delta f all) + 1)/2);
f ori = 1 : 2 : length(delta f all)
time1 = f ind(inaccg.Time == locs(i));
time2 = f ind(inaccg.Time == locs(i + 1));
%mydelta f = [mydelta f , delta f all(i)];
mydelta f ((i − 1)/2 + 1) = delta fall(i);
%myinputacc = [myinputacc, mean(inaccg.Data(time1 : time2))];
myinputacc((i − 1)/2 + 1) = mean(inaccg.Data(time1 : time2));
end



CAPITOLO 5. CODICI MATLAB 77

senssimulatedbis = mydelta f ./myinputacc;
% f igure(9);
%plot(locs(1 : 2 : length(locs)), senssimulatedbis);
%holdon; gridon; boxon;
%plot([locs(1)locs(end)], [mean(senssimulatedbis)mean(senssimulatedbis)],′ −−′);
%ylabel(”Sensitivitysimulata[Hz/g]”);
%xlabel(”tempodisimulazione[s](correlatoconunarampada − FSRtoFSR)”);
f igure(10);
plot(myinputacc, mydelta f , ”Displayname”, ”Outputsimulazione”);
holdon; gridon; boxon;
plot(linspace(−100, 100, 200), linspace(−100, 100, 200) ∗ senstheoretical, ”Displayname”, ”Theoretical”);
ylabel(”Deltadi f requenzasimulato[Hz]”);
xlabel(”Accelerazionediingresso[g]”);
legend();
s f itsim = poly f it(myinputacc(round(end/2)− 5 : round(end/2)+ 5), mydelta f (round(end/2)−
5 : round(end/2) + 5), 1);
senssim = s f itsim(1);
nlinpcsim = (mydelta f − (s f itsim(1) ∗ linspace(−FSR/gu, FSR/gu, length(mydelta f ))+
s f itsim(2)))./max((s f itsim(1) ∗ linspace(−FSR/gu, FSR/gu, length(mydelta f ))+
s f itsim(2))) ∗ 100;
f igure(11);
plot(linspace(−FSR/gu, FSR/gu, length(mydelta f )), nlinpcsim);
holdon; boxon; gridon;
xlabel(”Accelerazionediingresso[g]”);
ylabel(”Erroredilinearit[%]”);
%Plotxphnoncompensatoepoicompensato
% f igure(12);
%plot(xphsimout.Time, xphsimout.Data);
%holdon; boxon; gridon;
%xlabel(”Tempo[s]”);
%ylabel(”xph[m]”);
f igure(13);
f reqsoutx = f requencyout1.Values.Data;
accsoutx = f requencyout4.Values.Data;
shi f t = 1e5;
[minim, minindex] = min(abs( f reqsoutx(shi f t : end)));
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minindex = minindex + shi f t;
f itsample = 1e5;
f itnew = poly f it(accsoutx(minindex− f itsample : minindex+ f itsample), f reqsoutx(minindex−
f itsample : minindex + f itsample), 1);
nonlinerr = 100 ∗ ( f reqsoutx − ( f itnew(1) ∗ accsoutx + f itnew(2)))./(85);
plot(accsoutx, nonlinerr); holdon; gridon; boxon;
ylim([−2, 2]);
f igure(14);
plot(accsoutx, f reqsoutx); holdon; gridon; boxon;
plot(accsoutx, f itnew(1) ∗ accsoutx + f itnew(2));

5.2 Sensitivity VS Tuning

S = [0.210.270.430.590.741.021.341.612.06];
TH = 10 ∗ ones(1, length(S));
TL1 = [76543210 − 1];
TL2 = [7.096.1185.1384.1623.1892.2241.2490.250 − 0.694];
TLm = (TL1 + TL2)/2;
Vt = TH − TLm;
pp = poly f it(Vt, S, 2);
x f it = 2 : 15;
%% f igure();
plot(x f it, polyval(pp, x f it),′ −−′,′ LineWidth′, 3, ”DisplayName”, ”Fitting”);
boxon; gridon; holdon;
plot(Vt, S,′ o′,′ LineWidth′, 3, ”DisplayName”, ”Sperimentale”);
set(gca,′ FontSize′, 14);
xlabel(”Tuning[V]”); xlim([2, 15]);
ylabel(”Sensitivity[Hz/g]”);
legend(′Location′,′ southeast′);
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