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Resumen

Esta tesis presenta el diseño de un circuito integrado de Unidad de Gestión de En-
ergía (PMU), destinada a dispositivos médicos implantables (IMDs) alimentados medi-
ante transferencia inalámbrica de potencia por ultrasonido. El diseño considera las re-
stricciones propias de los IMDs, como la baja disponibilidad de energía y la necesidad
de alta eficiencia para evitar daños térmicos en el tejido circundante. El circuito fue
diseñado en una tecnología estándar CMOS de 0.18 µm de TSMC, y las simulaciones se
realizaron utilizando el software Cadence. El diseño del PMU se basa en un rectificador
activo CMOS compuesto por un núcleo, dos comparadores, dos buffers, una referencia
de corriente compensada en temperatura y un limitador de voltaje. El núcleo del rectifi-
cador fue diseñado utilizando dos transistores PMOS en configuración cross-coupled y dos
transistores NMOS como interruptores activos para la conversión de voltaje AC a DC.
Los comparadores fueron diseñados con una topología de puerta común para generar el
voltaje de control necesario para la activación de los interruptores activos. Estos com-
paradores, optimizados para funcionar con una corriente de polarización de 1 µA, logran
una ganancia de 48.37 dB, una frecuencia de ganancia unitaria de 221.8 MHz y un PSRR
de 48.22 dB. Los buffers fueron diseñados con cadenas de cuatro inversores CMOS en
configuración exponential horn, para restaurar el voltaje de salida del comparador con el
mínimo tiempo de propagación. La referencia de corriente compensada en temperatura,
diseñada con una topología basada en self-cascode composite transistors (SCCT), genera
una corriente de 1 µA con un coeficiente de temperatura de 71.54 ppm/◦C y regulación de
línea de 9.14 nA/V, para suministrar la corriente de polarización necesaria a los compara-
dores. El limitador de voltaje fue implementado mediante transistores en configuración
diodo conectados en antiparalelo para proteger el circuito de posibles sobrevoltajes supe-
riores a 1.8 V. Con un consumo de potencia total de 21.7 µW, el circuito PMU logra una
eficiencia de conversión de potencia (PCE) de 95.48% y una relación de conversión de
voltaje (VCR) de 87.29%. Alimentado por un modelo de transductor piezoeléctrico con
potencia máxima disponible de 524.7 µW, frecuencia de 1.5 MHz e impedancia de Zpiezo

= 2.14 kΩ + j398.7 Ω, el PMU es capaz de entregar una potencia de salida DC de 459.6
µW y un voltaje de salida DC de 1.17 V a la carga. El circuito PMU ha demostrado un
desempeño robusto en condiciones de variaciones extremas de proceso, voltaje y temper-
atura, e incorporando una red de acoplamiento de impedancias externa, logra un PCE
superior al 83.66% y un VCR superior al 93.39% en el peor de los casos.

Palabras clave: Dispositivos médicos implantables, transferencia inalámbrica de po-
tencia por ultrasonido, sistemas de recolección de energía, unidad de gestión de energía,
conversor AC-DC, rectificador activo.
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Abstract

This thesis presents the design of a Power Management Unit (PMU) integrated cir-
cuit, intended for implantable medical devices (IMDs) powered by ultrasonic wireless
power transfer. The design takes into account the specific constraints of IMDs, such
as limited available power and the need for high efficiency to avoid thermal damage to
surrounding tissue. The circuit was designed in a standard 0.18 µm CMOS technology
from TSMC, and simulations were performed using Cadence software. The PMU de-
sign is based on an active rectifier composed of a core, two comparators, two buffers, a
temperature-compensated current reference, and a voltage limiter. The core rectifier was
designed using two PMOS transistors in a cross-coupled configuration and two NMOS
transistors as active switches for AC to DC voltage conversion. The comparators were
designed with a common-gate topology to generate the control voltage required for ac-
tivating the active switches. These comparators, optimized to operate with a 1 µA bias
current, achieve a gain of 48.37 dB, a unity-gain frequency of 221.8 MHz, and a PSRR of
48.22 dB. The buffers were designed with chains of four CMOS inverters in an exponential
horn configuration to restore the comparator output voltage with minimal propagation
delay. The temperature-compensated current reference, designed using a topology based
on self-cascode composite transistors (SCCT), generates a 1 µA current with a temper-
ature coefficient of 71.54 ppm/◦C and a line regulation of 9.14 nA/V, to supply the
necessary bias current to the comparators. The voltage limiter was implemented using
diode-connected transistors in antiparallel to protect the circuit from potential overvolt-
ages exceeding 1.8 V. With a total power consumption of 21.7 µW, the PMU circuit
achieves a power conversion efficiency (PCE) of 95.48% and a voltage conversion ratio
(VCR) of 87.29%. Powered by a piezoelectric transducer model with a maximum avail-
able power of 524.7 µW, a frequency of 1.5 MHz, and an impedance of Zpiezo = 2.14
kΩ + j398.7 Ω, the PMU is capable of delivering a DC output power of 459.6 µW and
a DC output voltage of 1.17 V to the load. The PMU circuit has demonstrated robust
performance under extreme variations of process, voltage, and temperature conditions,
and incorporating an external impedance matching network, it achieves a PCE of over
83.66% and a VCR exceeding 93.39% in the worst-case scenario.

Keywords: Implantable medical devices, ultrasonic wireless power transfer, energy
harvesting systems, power management unit, AC-DC converter, active rectifier.
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Capítulo 1

Introducción

1.1 Dispositivos médicos implantables

Los dispositivos médicos implantables (IMD, por sus siglas en inglés) se definen como
una categoría específica de dispositivos médicos que se implantan total o parcialmente en
el cuerpo humano mediante procedimientos quirúrgicos, con la intención de mantenerse
en su posición una vez completado el procedimiento [1]. Estos dispositivos tienen la final-
idad de sustituir estructuras anatómicas ausentes, administrar medicamentos, monitorear
funciones corporales o brindar soporte a órganos y tejidos [2].

A lo largo de la historia, hemos sido testigos de una notable evolución en la tecnología de
los dispositivos médicos implantables. Desde el desarrollo del primer marcapasos cardíaco
completamente implantable en 1958 [3], la bioingeniería ha proporcionado una diversidad
de dispositivos implantables a la medicina para el diagnóstico, tratamiento y monitoreo
de diversas condiciones médicas. En la actualidad, los desfibriladores cardioversores im-
plantables (ICD, por sus siglas en inglés) [4], sistemas de administración de medicamentos
[5], estimuladores neurológicos [6], estimuladores de crecimiento óseo [7] y otros dispos-
itivos implantables se han convertido en una parte esencial en la atención médica. Por
ejemplo, la Figura 1.1 muestra la implantación de un dispositivo de estimulación del nervio
vago (VNS, por sus siglas en inglés) para el tratamiento de la epilepsia, el dispositivo VNS
desarrollado por Cyberonics está diseñado con componentes que pueden ser implantados
dentro del cuerpo, como un generador de pulsos eléctricos y un cable conductor, así como
elementos externos remotos, como un control remoto de programación, una computadora
con software de programación y un accesorio de control magnético transcutáneo [8].

Figura 1.1: Dispositivo de estimulación del nervio vago implantable [8]. (a) Cable y electrodos
en el nervio vago, (b) Inserción del generador de pulsos. Copyright © 2020 British Epilepsy
Association. Publicado por Elsevier Ltd.
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La constante evolución tecnológica no solo ha transformado el panorama de la ciencia y
la medicina, sino que también ha tenido un impacto significativo en la calidad de vida y la
longevidad de los pacientes. Este progreso se hace evidente en el creciente uso de IMDs,
particularmente en países con sistemas de atención médica avanzados. Jiang y Zhou [9]
destacan que entre el 8% y el 10% de la población en Estados Unidos y alrededor del 5%
y el 6% de la población en los paises industrializados utilizó algún tipo de IMD en el año
2010. Similarmente, en el estudio de Steiner et al. [10] se estimó que durante el año 2014
solo en los Estados Unidos se realizaron más de 500 mil intervenciones quirúrgicas que
involucraron el uso de un marcapasos o un desfibrilador cardioversor.

Esta creciente dependencia de los IMDs refleja la diversidad de funciones y necesidades
de energía de estos dispositivos. Según se muestra en la Figura 1.2, los IMDs se pueden
dividir en dos categorías principales según su necesidad de energía: pasivos y activos [11].
Los implantes pasivos son dispositivos que no requieren una fuente de energía externa para
su funcionamiento, carecen de componentes electrónicos activos y actúan principalmente
como soportes o estructuras mecánicas de apoyo. Estos dispositivos pueden estar formados
por elementos como tornillos, varillas, placas y discos [12]. En esta categoría podemos
encontrar dispositivos como stents coronarios [13], clips de aneurisma [14] e implantes
ortopédicos [15]. Por otra parte, los IMDs activos son dispositivos que requieren una
fuente de energía externa para funcionar, esta fuente de energía suele ser una batería
interna que proporciona la energía necesaria para las funciones del dispositivo. Esta clase
de dispositivo a menudo incorporan unidades de gestión de energía, microcontroladores,
sensores y transmisores, para controlar y ajustar su funcionamiento [12]. Ejemplos típicos
de IMDs activos incluyen marcapasos cardíacos [16], dispositivos de estimulación cerebral
profundo (DBS, por sus siglas en inglés) [17], implantes cocleares [18], y bombas de
insulina implantables [19].

Figura 1.2: Tipos de dispositivos médicos implantables.
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El diseño de dispositivos médicos implantables requiere un enfoque multidisciplinario
que integra principios de ingeniería con requisitos médicos para desarrollar dispositivos
seguros, efectivos y confiables para su implantación dentro del cuerpo humano. De acuerdo
con Joung [9], las consideraciones de ingeniería en el diseño de IMDs abarcan aspectos
fundamentales, tales como:

• Biocompatibilidad: Garantizar que los materiales utilizados en los dispositivos im-
plantables sean compatibles con el cuerpo humano es fundamental para prevenir
reacciones adversas y promover la funcionalidad del dispositivo a largo plazo.

• Hermeticidad: Mantener una barrera perfecta entre el dispositivo y los componentes
internos del cuerpo humano, como los fluidos corporales y los tejidos, es esencial
para el funcionamiento adecuado y la longevidad del dispositivo implantable.

• Diseño estructural: El diseño de la estructura de los dispositivos implantables re-
quiere una investigación exhaustiva, simulaciones y pruebas para garantizar la com-
patibilidad con los complejos mecanismos y variaciones dentro del cuerpo humano.

• Sistemas de entrega: Desarrollar sistemas de entrega efectivos para dispositivos im-
plantables implica consideraciones de tamaño, funcionalidad y método de inserción
para minimizar la invasividad y optimizar los resultados para el paciente.

• Gestión de energía: Implementar fuentes de energía eficientes y sistemas de gestión
de energía es necesario para dispositivos implantables que requieren procesamiento
de datos y comunicación inalámbrica.

• Comunicación inalámbrica: Habilitar la comunicación inalámbrica en dispositivos
implantables es esencial para la transmisión de datos y el monitoreo remoto, lo que
requiere un diseño cuidadoso e integración dentro del dispositivo.

Asimismo, los avances en tecnología microelectrónica han sido fundamentales en la
evolución de los dispositivos implantables, permitiendo la reducción tanto en su tamaño
como en su consumo energético. Estos progresos han sido notables en diversos aspec-
tos como los circuitos integrados (CI), los componentes discretos, los sistemas micro-
electromecánicos (MEMS, por sus siglas en inglés), los materiales, el empaquetado, las
baterías, la comunicación inalámbrica y los procesos de fabricación. Gracias a estos
avances, se viene logrando una mayor miniaturización de los IMDs activos, proporcio-
nando ventajas como una mayor comodidad para el paciente, procedimientos quirúrgicos
menos invasivos, una menor incidencia de infecciones y una reducción en el tiempo de
hospitalización [20].

Muchos de los circuitos integrados de dispositivos médicos implantables emplean proce-
sos comerciales estándar de tecnología Semiconductor Complementario de Óxido Metálico
(CMOS, por sus siglas en inglés) [21]. La tecnología CMOS, conocida por su eficiencia
energética, posibilita el funcionamiento de circuitos electrónicos con un consumo mínimo
de energía, extendiendo así la vida útil de los dispositivos implantables. Esta tecnología
es especialmente adecuada para integrar múltiples componentes de un sistema electrónico
en un único circuito integrado, conocido como sistema en un chip (SoC, por sus siglas en
inglés), lo que favorece la tendencia hacia la miniaturización de los IMDs. Además, la
adopción de un SoC implica que todo el proceso de fabricación debe realizarse en el mismo
proceso tecnológico, generando una reducción en los costos de producción. Entre las dis-
tintas tecnologías de fabricación de semiconductores, destaca el proceso CMOS estándar
de 180 nm desarrollado por Taiwan Semiconductor Manufacturing Company (TSMC),
debido a sus ventajas en términos de rendimiento y eficiencia energética [22].
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1.2 Planteamiento del problema

A medida que avanzan los procedimientos médicos mínimamente invasivos y la tenden-
cia hacia la miniaturización de los IMDs, persisten desafíos desde la ingeniería que deben
superarse para un diseño adecuado de esta clase de dispositivos. Entre estos desafíos,
la gestión de la energía se destaca como uno de los más importantes. Cabe resaltar que
los sistemas de gestión de energía de los IMDs activos actuales dependen principalmente
de enfoques de suministro de energía basados en baterías y en algunos casos de cables
percutáneos. Aunque estas tecnologías son maduras y se utilizan ampliamente, presentan
una serie de limitaciones y posibles riesgos para la salud de los pacientes.

Los IMDs con alimentación basada en un enfoque dependiente de conexiones alámbri-
cas enfrentan una serie de problemas vinculados con su mayor grado de invasividad y
dependencia de conexiones externas al cuerpo humano. Las desventajas de utilizar cables
físicos en IMDs incluyen un mayor riesgo de inflamación e infección debido a las aberturas
permanentes producidas por las conexiones de cables transcutáneos, restricciones en la
libertad del movimiento y la comodidad del sujeto implantado, y la posibilidad de que
los delicados cables que se utilizan fallen debido a la fatiga crónica y la exposición al
entorno in vivo [23]. Es por ello que los IMDs alimentados mediante conexiones por cable
se utilizan generalmente en aplicaciones con mediciones a corto plazo o en entornos de
laboratorio controlados [24].

Por otra parte, la gran mayoría de IMDs comerciales incorporan fuentes de energía
locales como las baterías. Las baterías son dispositivos convencionales y confiables que
se utilizan para suministrar energía a dispositivos implantables en diferentes situaciones
clínicas, se pueden encontrar en dispositivos tales como marcapasos cardíacos y estimu-
ladores cerebrales profundos [23]. Sin embargo, una de sus desventajas es su gran tamaño,
a menudo ocupan hasta el 90% del volumen de los dispositivos implantables y representan
más del 60% de su peso [25]. Otros problemas relacionados con los IMDs que dependen
de baterías incluyen complicaciones quirúrgicas debido al tamaño del dispositivo, limita-
ciones en la ubicación de los implantes debido a la necesidad de cables entre la batería y el
tejido objetivo [26], una baja densidad de energía en estado inactivo, una vida útil corta
[12], riesgo de fuga y toxicidad, y la necesidad de que los pacientes se sometan a cirugías
periódicas para reemplazar las baterías. Alrededor del 25% de las cirugías de marcapasos
se deben al cambio de batería [24].

En contraste, en las últimas décadas se han explorado diversas técnicas para sumin-
istrar de energía a los IMDs directamente del medio, sin la necesidad de utilizar volu-
minosas baterías o complicados cables. Uno de estos enfoques corresponde a los IMDs
con alimentación mediante tecnologías de transferencia inalámbrica de potencia. Estos
dispositivos emplean enlaces inalámbricos de energía, que simultáneamente facilitan la
transferencia de energía y la transmisión y recepción de datos. El suministro inalámbrico
de energía permite la construcción de dispositivos implantables con factores de forma
miniaturizados, reducir los daños a los tejidos circundantes, incrementar su tiempo de
vida, y reducir los riesgos por intervenciones quirúrgicas [27]. Además, estos dispositivos
no sufren de la vida útil limitada de los IMDs alimentados por baterías y pueden ofrecer
una mayor flexibilidad en cuanto a la duración que otros dispositivos de tamaño similar
[24]. Sin embargo, es importante destacar que estos dispositivos presentan aún limita-
ciones como una baja eficiencia energética, una baja potencia entregada, profundidad
de implantación limitada, entre otros. Esto se debe en gran medida a que la tecnología
aún se encuentra en su fase inicial y queda mucho camino por recorrer. Desde una per-
spectiva del diseño electrónico de los circuitos integrados para IMDs con alimentación
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inalámbrica, se presentan desafíos en la búsqueda de un diseño eficiente en componentes
esenciales como la gestión de energía, la adquisición de señales, el procesamiento de los
datos, y la transmisión de la información. En la gestión de energía se requiere identi-
ficar una técnica de transferencia inalámbrica de potencia adecuada para una determina
aplicación biomédica y desarrollar una arquitectura para la unidad de gestión de energía
(PMU, por sus siglas en inglés) que facilite una distribución eficaz de la energía recolec-
tada. Este proceso implica considerar rigurosamente parámetros de seguridad tales como
la Intensidad Promedio-Temporal Pico-Espacial (ISPTA, por sus siglas en inglés) y la Tasa
de Absorción Específica (SAR, por sus siglas en inglés), ambos utilizados como límites de
seguridad por parte de organismos competentes como la U.S. Food and Drug Administra-
tion (FDA). Este desafío se agrava significativamente debido a la disponibilidad limitada
de energía y los riesgos para la seguridad del paciente en esta clase de dispositivos.

1.3 Estrategias de suministro de energía en IMDs

En la actualidad, todos los sistemas microelectrónicos, incluyendo los dispositivos médi-
cos implantables activos, dependen de una fuente de energía para su funcionamiento. A
medida que progresa la tecnología microelectrónica se ha logrado una reducción continua
en el tamaño de los circuitos integrados y su consumo de energía, proporcionando a los
IMDs la capacidad de realizar operaciones de mayor complejidad en diversas aplicaciones
médicas utilizando niveles de potencia cada vez más bajos, y abriendo la posibilidad de
explorar una variedad de técnicas de suministro de energía alternativas a los métodos
convencionales.

Las estrategias convencionales de suministro de energía para dispositivos implantables
incluyen enfoques que dependen de conexiones alámbricas y enfoques basados en baterías.
Estas dos modalidades de suministro de energía han sido empleadas desde el desarrollo de
los primeros dispositivos implantables. Sin embargo, a pesar de su antigüedad, la mayoría
de los IMDs comerciales siguen utilizando estos tipos de técnicas debido a su madurez
tecnológica, fiabilidad y capacidad de potencia entregada.

En contraste, en las últimas décadas se han explorado diversas técnicas para suministrar
energía a los IMDs sin la necesidad de utilizar voluminosas baterías o complicados cables
[25]. Estos nuevos enfoques de suministro de energía aprovechan diversas fuentes de en-
ergía, como la energía cinética, térmica y bioquímica, para alimentar de manera sostenible
los dispositivos electrónicos. A diferencia de las baterías que almacenan energía química-
mente, las técnicas de recolección de energía convierten directamente la energía obtenida
del medio en energía eléctrica [28].

1.3.1 Enfoque dependiente de conexiones alámbricas

El enfoque dependiente de conexiones alámbricas se basa en tecnologías que utilizan
conexiones físicas percutáneas, como cables eléctricos, cables de fibra óptica o tuberías
para líquidos, hacia un hardware externo de apoyo. Los IMDs con suministro de en-
ergía alámbrica son frecuentemente empleadas en investigaciones en neurociencia y en
sistemas médicos [25]. Dispositivos médicos implantables que emplean conexiones ca-
bleadas para su alimentación abarcan una variedad de aplicaciones, incluyendo interfaz
cerebro-computadora [29] (BCI, por sus siglas en inglés), registro de señales neuronales,
neuroestimulación eléctrica, estimulación optogenética [23], entre otras. La Figura 1.3
muestra a un paciente con esclerosis lateral amiotrófica implantado con arreglos de mi-
croelectrodos intracorticales para el registro de señales spikes en una BCI para la inter-
pretación del habla [30].
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Figura 1.3: Implante cerebral para el descifrado de actividad neuronal del intento de habla en
tiempo real [30]. Copyright © 2023, Francis R. Willett et al.

1.3.2 Enfoque basado en baterías

El enfoque de suministro de energía con baterías es el método de alimentacón predom-
inante en los IMDs actuales. Este enfoque implica el empleo de baterías convencionales,
como las de iones de litio o las de óxido de plata [25], para el suministro de la energía eléc-
trica necesaria para el funcionamiento del dispositivo implantable. Las baterías alimentan
todo el sistema, que pueden incluir sensores, actuadores, unidades de procesamiento de
señales y almacenamiento de datos. Entre las características técnicas más resaltantes de
las baterías utilizadas en IMDs se encuentran el voltaje nominal, la densidad de energía, la
capacidad, la vida útil y el perfil de descarga, los cuales determinan su idoneidad en apli-
caciones biomédicas específicas [28]. Los IMDs con batería se caracterizan por disponer de
una fuente de energía confiable y autónoma, lo que permite su funcionamiento continuo
sin necesidad de fuentes de transmisión de energía externa.

1.3.3 Enfoques basados en técnicas de recolección de energía

Los enfoques de alimentación de IMDs basados en técnicas de recolección de energía
implican la transformación de energía procedente de fuentes como el cuerpo humano y el
ambiente circundante en energía eléctrica para mantener el funcionamiento de estos dis-
positivos sin la necesidad de recurrir a baterías convencionales [31]. Mediante el uso de las
técnicas de recolección de energía, los dispositivos implantables logran un funcionamiento
eficiente y sostenible, reduciendo la dependencia de las baterías tradicionales y mejorando
el desempeño y la durabilidad del dispositivo en el ámbito de la atención médica de alta
precisión [32]. La clasificación de las principales técnicas de recolección de energía usadas
en los dispositivos implantes se muestra con mayor detalle en la Figura 1.4.

Las técnicas de recolección de energía del cuerpo humano tienen como objetivo
minimizar la necesidad de reemplazos invasivos de baterías en dispositivos implantables
y permitir la generación continua y sostenible de energía eléctrica a partir de los procesos
naturales del cuerpo [32]. Al utilizar las propias fuentes de energía del cuerpo como la
energía cinética, la energía térmica y la energía química, la recolección de energía centrada
en el ser humano ofrece una solución prometedora para alimentar dispositivos médicos de
manera segura, eficiente y autosostenible [33]. Sin embargo, aspectos como la irregularidad
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Figura 1.4: Técnicas de recolección de energía utilizadas en aplicaciones biomédicas.

y la carga fisiológica relacionada con las fuentes de energía biológica pueden influir en la
fiabilidad y eficacia de los dispositivos implantados [25]. Entre las principales fuentes de
energía internas en el cuerpo humano que se han estudiado en el estado del arte tenemos:

• Energía cinética: La recolección de energía cinética para alimentar dispositivos im-
plantables implica convertir la energía mecánica de movimientos corporales como los
movimientos esqueléticos o viscerales en energía eléctrica [25]. Para este proceso se
pueden utilizar transductores como nanogeneradores piezoeléctricos (PENG, por sus
siglas en inglés), generadores electromagnéticos, generadores electrostáticos y nano-
generadores triboeléctricos (TENG, por sus siglas en inglés). Los PENGs funcionan
bajo el principio de conversión de la energía mecánica en energía eléctrica a través
del efecto piezoeléctrico; este efecto ocurre cuando un material piezoeléctrico se ve
sometido a fuerzas mecánicas o deformación, lo que resulta en un desequilibrio de
carga eléctrica y la generación de un potencial eléctrico en el material [34]–[36]. Por
otra parte, los generadores electromagnéticos operan según la ley de inducción elec-
tromagnética de Faraday, donde el movimiento relativo entre un campo magnético y
una bobina induce una fuerza electromotriz en la bobina, que provoca así mismo un
cambio en el flujo magnético, resultando en la generación de la energía eléctrica [33],
[37]. En contraste, los generadores electrostáticos convierten las vibraciones mecáni-
cas en energía eléctrica mediante el principio de inducción electrostática, utilizando
para ello capacitores variables que cambian su capacitancia bajo fuerzas externas
como el movimiento del cuerpo humano, y generan un movimiento de carga que crea
una variación de voltaje aprovechable como energía eléctrica [31], [38]. Asimismo,
los TENGs transforman los movimientos biomecánicos de baja frecuencia en señales
eléctricas de alto voltaje y baja corriente mediante la combinación de los principios
de electrificación por contacto e inducción electrostática [39], [40]. La Figura 1.5 nos
muestra algunas aplicaciones de dispositivos biomédicos con alimentación basada en
PENGs y TENGs para la conversión de energía cinética producida por movimientos
fisiológicos de órganos como el corazón, pulmón o estómago.
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Figura 1.5: Aplicaciones biomédicas basadas en la piezoelectricidad y la triboclectricidad gener-
adas por eventos musculares dentro del cuerpo [41]. Copyright © 2020 Elsevier Inc.

• Energía térmica: Los recolectores de energía térmica utilizan los gradientes de
temperatura entre el cuerpo humano y el entorno circundante para generar energía
eléctrica a través del efecto Seebeck [42]. En los dispositivos implantables, los gen-
eradores de energía termoeléctrica (TEG, por sus siglas en inglés) son comúnmente
utilizados para la recolección de energía térmica [43]. Los TEGs constan de mate-
riales semiconductores de tipo n y tipo p conectados en una configuración en serie,
lo que permite que los electrones fluyan desde el terminal caliente hasta el terminal
frío, creando así una diferencia de potencial y generando un flujo de corriente [32].

• Energía bioquímica: La recolección de energía bioquímica implica la conversión
de la energía química presente en procesos biológicos dentro del cuerpo, como el
metabolismo de la glucosa o las reacciones enzimáticas, en energía eléctrica para
mantener el funcionamiento de los dispositivos implantables [44]. En el estado del
arte, se han estudiado las celdas de biocombustible y los generadores hidroeléctri-
cos (HEG) como los principales sistemas para la recolección de energía bioquímica.
Las células de biocombustible son dispositivos que transforman energía química en
eléctrica a través de reacciones electroquímicas en sus electrodos, utilizando fuentes
biológicas como la glucosa y las enzimas para catalizar estas reacciones [25], [42],
[45]. Por otra parte, los HEGs aprovechan la interacción entre moléculas de agua
y nanomateriales para generar electricidad [46], prescindiendo de fuerza mecánica
adicional, y basándose en la creación de una diferencia de potencial y corriente eléc-
trica a través de la evaporación del agua y la formación de una doble capa eléctrica
en la superficie de los materiales utilizados [32].

El enfoque basado en técnicas de recolección de energía del ambiente consiste en
aprovechar múltiples fuentes de energía ambiental de baja intensidad como la radiación so-
lar, la radiación infrarroja y la transferencia inalámbrica de potencia (WPT, por sus siglas
en inglés), para convertirlas en energía eléctrica utilizable en IMDs [33]. Al aprovechar es-
tas fuentes de energía externas, las técnicas de recolección de energía del ambiente buscan
proporcionar soluciones de energía alternativas para dispositivos implantables, especial-
mente en escenarios donde las fuentes de energía obtenidas del cuerpo humano pueden
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no estar disponibles o ser insuficientes [32]. Asimismo, al estar separada la alimentación
del dispositivo respecto al individuo, las fuentes de energía externas pueden garantizar
un suministro de energía constante y estable para aplicaciones como el registro de señales
fisiológicas, la estimulación neural o la regulación de funciones orgánicas en lazo cerrado
[25].

La recolección de energía solar consiste en la conversión de la luz solar en energía
eléctrica para alimentar IMDs utilizando celdas fotovoltaicas, tales como paneles solares
sensibilizadas por colorantes o celdas Gräetzel [33], para convertir la luz solar en energía
eléctrica. El principio de funcionamiento de los paneles solares se basa en el efecto foto-
voltaico, donde ciertos materiales producen corriente eléctrica al ser expuestos a los fotones
provenientes de la luz solar. La densidad de energía que las paneles solares implantables
pueden generar varía entre 2 y 10 mW.cm−2 en su pico máximo durante el mediodía [47].
Ensayos en tejido porcino han demostrado que paneles solares subcutáneos implantables
pueden generar potencias eléctricas desde decenas de microWatts hasta algunas unidades
de miliWatts, dependiendo de las condiciones de luz. Se han reportado potencias de salida
de 67 µW [48], 130 µW [49] y 2.26 mW [47], valores de potencia suficientes para alimentar
sensores y dispositivos implantables de baja potencia.

Similarmente, la recolección de energía por radiación infrarroja se basa en la cap-
tura y conversión de la radiación infrarroja, que es una forma de radiación electromag-
nética con longitudes de onda más largas que la luz visible, en energía eléctrica para
alimentar IMDs. Esta técnica utiliza arreglos de fotodiodos implantados como compo-
nentes principales para la captura de la radiación infrarroja producida por una fuente de
luz artificial en la región del infrarrojo cercano, que va desde los 650 hasta los 1350 nm,
colocada en la superficie de la piel [32]. Investigaciones relevantes sobre la recolección
de energía infrarroja subcutánea para IMDs mencionan densidades de energía de salida
de 1.06 µW/mm2 en [50] y 22 mW/cm2 en [51]. Mediante esta técnica se han podido
alcanzar profundidades de penetración de alrededor de 10 mm [50], [52]. Asimismo, se
han reportado potencias eléctricas de salida de 8.2 µW [53], 60 µW [54] y 4 mW [51].

Por otra parte, la transferencia inalámbrica de potencia se refiere a la transmisión
de energía eléctrica desde una fuente de alimentación a un dispositivo electrónico sin
la necesidad utilizar conexiones físicas. La sistemas WPT pueden cargarse o alimenta-
rse de energía de forma remota a distancias que varían desde unos pocos milímetros a
varios centímetros [55]. La técnica de WPT ofrece una forma segura y eficiente de ali-
mentar IMDs sin las limitaciones de las baterías tradicionales o las conexiones con cable,
mejorando la comodidad del usuario, reduciendo los riesgos de infección y permitiendo
el funcionamiento continuo del dispositivo [25], [42], [55]–[57]. A diferencia de otras es-
trategias de alimentación para IMDs, la WPT permite utilizar un mismo enlace para la
transmisión de la energía y la comunicación inalámbrica. Como se observa en la Figura
1.4, existen varios métodos de WPT para alimentar IMDs; la idoneidad de cada método
depende del tipo de aplicación, las condiciones de operación y las especificaciones en-
ergéticas requeridas. Entre las principales métodos tenemos:

• La WPT Capacitiva utiliza el principio de acoplamiento capacitivo en la región
de campo cercano para transferir energía. Este principio opera en función de un
campo eléctrico variante en el tiempo entre dos placas conductoras paralelas y un
medio dieléctrico entre ambas [56], simulando un capacitor. La primera placa, el
transmisor (Tx), es colocada fuera del cuerpo y fijada a la piel; la segunda placa, el
receptor (Rx), es implantada dentro del cuerpo y conectada al IMD [33], como se
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muestra en la Figura 1.6(a). Al utilizar un campo eléctrico entre dos conductores
externos, se producen corrientes de baja intensidad, sin embargo, cuando el Rx se
acerca al Tx, la impedancia mutua disminuye, facilitando el flujo de corriente y la
alimentación del dispositivo implantado mediante el acoplamiento [55]. La WPT
capacitiva demuestra un mejor rendimiento para profundidades de penetración de
muy corto alcance (<10 mm) y frecuencias de operación de decenas de MHz [56];
se han reportado eficiencias de transferencia de potencia (PTE, por sus siglas en
inglés) mayores al 50% [58], [59], y potencias de salida de 30.6 mW [59], 108.4 mW
[58] y 290 mW [60]. La desventaja de este método es que se encuenrtra limitada a
aplicaciones de corto alcance, generalmente para implantes transcutáneos.

• La WPT Inductiva está basada en la ley de inducción electromagnética de Faraday.
Como se ilustra en la Figura 1.6(b), el método utiliza una bobina primaria (Tx)
ubicada fuera del cuerpo para producir un campo magnético variable que induce
una fuerza electromotriz en la bobina secundaria (Rx) implantada dentro de los
tejidos corporales debido a la inducción electromagnética o acoplamiento inductivo
[55]. El voltaje inducido en la bobina receptora es utilizada posteriormente para
alimentar al IMD. La WPT inductiva es el método más ampliamente utilizado en
IMDs con alimentación inalámbrica, ya que utiliza ondas de RF en la región de campo
cercano, las cuales son menos afectadas por la atenuación de los tejidos humanos
[56]. El rendimiento del enlace de acoplamiento inductivo y el tamaño de la bobina
receptora depende en gran medida de su frecuencia de operación, que puede variar
desde 25.5 kHz hasta 460 MHz [12], con valores típicos como 13.56 MHz y 40.68 MHz
[26], [55], [56]. Este método puede lograr distancias al transmisor o profundidades
de penetración en el rango de milímetros hasta unas pocas unidades de centímetros
[61]. La WPT inductiva es adecuada para aplicaciones que requieren valores de
potencia de carga relativamente altas (>100 mW) en enlaces debidamente alineados
y distancias cortas. Se ha reportado que el método permite obtener potencias de
salida desde decenas de µW [62]–[64] hasta centenas de mW [65]–[68], y PTEs desde
0.15% hasta valores superiores al 50% [12], [61].

• La WPT por Resonancia Magnética consiste en el uso de la resonancia mag-
nética no radiativa sobre un sistema de acoplamiento inductivo. La principal carac-
terística del acoplamiento de resonancia magnética radica en el uso de capacitores
de resonancia y bobinas resonantes en ambos lados del transmisor y el receptor,
como se observa en la Figura 1.6(c). El Tx y el Rx se encuentran sintonizados a
una misma frecuencia para alcanzar una alta eficiencia mediante el acoplamiento de
impedancias y la condición de máxima transferencia de potencia [69]. Los sistemas
de WPT por resonancia magnética utilizan arquitecturas basadas en tres o cuatro
bobinas dependiendo de las especificaciones requeridas como la distancia entre el
Tx y el RX, la PTE y la potencia requerida por la carga [57]. A diferencia del
acoplamiento inductivo, el acoplamiento de resonancia magnética utiliza un menor
factor de acoplamiento (km), que le permite mantener la eficiencia incluso con fac-
tores de acoplamiento muy bajos (km <0.1) [70]. El método proporciona una mayor
flexibilidad en términos de posición y requiere menos precisión en la alineación. Sin
embargo, el método también implica diseños e implementaciones más complejos, así
como el uso de bobinas de mayor tamaño para lograr una transferencia de energía
eficiente [71]. La WPT por resonancia magnética trabaja con frecuencias de resonan-
cia de cientos de kHz hasta cientos de MHz, y puede lograr PTEs superiores al 50%
a profundidades de algunas unidades de cm [72], [73]. Se han reportado potencias
entregadas a la carga de 26 mW [74], 33 mW [75], 50.2 mW [76] y 64 mW [77].
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• La WPT de Campo Medio aprovecha el modo de propagación de la radiación
electromagnética en el tejido para transportar la energía al dispositivo. A diferencia
de las técnicas de WPT de campo cercano tradicionales (inductivo y capacitivo) que
se basan en campos magnéticos cuasiestáticos, la WPT de campo medio utiliza una
placa metálica plana colocada fuera del cuerpo para controlar un campo magnético
evanescente no estacionario que induce la transferencia de energía de las ondas elec-
tromagnéticas mediante el modo de propagación. La placa metálica emplea patrones
para enfocar el campo magnético de salida de una antena Tx en dimensiones inferi-
ores a su longitud de onda en el vacío, lo que permite crear regiones de alta densidad
de energía que pueden ser recolectadas por antenas dipolo Rx de escalas milimétricas
[78]. En la Figura 1.6(d) se observa el diagrama esquemático de un sistema de WPT
de campo medio. Este método permite alimentar IMDs a profundidades mayores de
5 cm [79], [80] utilizando frecuencias de la región de campo medio en el rango bajo
de algunos GHz [57], [81]. Por lo general, la WPT de campo medio se caracteriza
por obtener PTEs inferiores al 1% [82], cuyos valores, sin embargo, son superiores a
los obtenidos por los métodos de WPT inductivo de campo cercano bajo las mismas
condiciones de operación. Potencias de salida de 200 µW [83], 800 µW [84] y 5.6
mW [82] se pueden encontrar mencionadas en la literatura.

• La WPT de Campo Lejano utiliza ondas electromagnéticas radiantes, como
señales de RF o microondas, para transmitir energía desde una antena Tx hacia
una antena Rx miniaturizada. La Figura 1.6(e) muestra el diagrama esquemático
de un sistema de WPT de campo lejano. La antena RX convierte las ondas elec-
tromagnéticas recibidas en energía eléctrica, que puede ser utilizada para alimentar
a un dispositivo implantable. La WPT de campo lejano se basa en los principios
de la radiación electromagnética en la región de campo lejano y puede ser imple-
mentada utilizando diversas técnicas como el formado de haces, matrices de fase y
sistemas de rectena. Este método emplea frecuencias altas en el rango de GHz, y
una profundidad de penetración de unas pocas decenas de milímetros en tejido [55].
Sin embargo, la potencia recibida utilizando este método es generalmente limitada
por un bajo valor de PTE [26], en algunos casos menores al 0.1% [85]. Potencias de
salida con un máximo de alrededor de 1 mW [86], [87] se han reportado en el estado
del arte. No obstante, una elevada pérdida por rectificación de potencia al operar a
altas frecuencias sumado con su baja PTE, lo hace un método poco atractivo para
satisfacer los requisitos de potencia de la mayoría de IMDs de diferentes aplicaciones.

• La WPT por Ultrasonido emplea ondas de ultrasonido para transportar energía
de manera inalámbrica. Las ondas ultrasónicas son generadas por un transmisor
basado en un oscilador ultrasónico excitado eléctricamente que genera vibraciones
superficiales y ondas de presión acústica, tal como se observa en la Figura 1.6(f). Las
ondas acústicas producidas por el Tx pueden transportar energía a través del aire
y los tejidos hasta un dispositivo implantado, donde un transductor piezoeléctrico
receptor convierte la energía mecánica de las ondas de ultrasonido en energía eléctrica
[88]. A diferencia de los métodos electromagnéticos, este método requiere un medio
de propagación y no puede transferir energía a través del vacío [55]. Las frecuencias
de operación de ultrasonido utilizadas en este método varían entre 35 kHz y 30
MHz [12]. Este método permite lograr PTEs superiores al 2% dependiendo de la
distancia [27], [89] y eficiencias de conversión acústica a eléctrica (PCE, por sus
siglas en inglés) superiores al 50% [56]. A grandes profundidades de implantación,
la WPT por ultrasonido presenta un mejor performance que la WPT inductiva, con
un alcance o rango activo superior a los 10 cm [26], [56], [88]. Se ha demostrado en el
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estado del arte, que la WPT por ultrasonido en IMDs puede proporcionar potencias
de salida en el orden de sub-µW [90], [91] hasta varias unidades de mW [92]–[95].

Figura 1.6: Diagramas esquemáticos de las principales técnicas de transferencia inalámbrica
de potencia. (a) Capacitivo [58], (b) Inductivo [55], (c) Resonancia magnética [96], (d) Campo
medio [55], [78], (e) Campo lejano [55], (f) Ultrasonido [55]. Copyright © 2017, IEEE. Copyright
© 2018, Xian Zhang et al.

La exposición a campos electromagnéticos producida por las técnicas de WPT que uti-
lizan ondas electromagnéticas, tales como la inductiva, capacitiva, por resonancia mag-
nética, de campo medio y de campo lejano, está regulada por el estándar C95.1 del
Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE), que expresa los valores máximos
para el SAR de 2 W/kg por cada 1 g de tejido corporal en cabeza y torso, y 0.08 W/kg en
promedio para todo el cuerpo [26], [97]. Por otra parte, la WPT por ultrasonido utiliza
como límite de seguridad la ISPTA especificada en las directrices de la FDA para el diag-
nóstico por ultrasonido. Las directrices de la FDA establecen para una salida acústica los
valores máximos de ISPTA en 720 mW/cm2 [25], [56], [98], Intensidad Promedio-Pulso
Pico-Espacial (ISPPA, por sus siglas en inglés) en 190 W/cm2 e Índice Mecánico (MI, por
sus siglas en inglés) en 1.9 [99].

1.4 Estado del arte

En esta sección se describe el panorama actual de los principales trabajos sobre IMDs
con alimentación basada en WPT por ultrasonido. Esta tecnología emergente ha susci-
tado un creciente interés en la comunidad científica en los últimos años, impulsada por la
necesidad de desarrollar soluciones energéticas eficientes y seguras para dispositivos im-
plantables. Cada trabajo científico revisado será presentado de forma concisa y enfocada
en las arquitecturas de circuito integrado utilizadas, los parámetros eléctricos identifica-
dos, los resultados obtenidos y las aplicaciones en el ámbito biomédico.
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Ghanbari et al. [100], [101] presentaron el diseño de un dispositivo implantable para
registro neural de 0.8 mm3. Este dispositivo (Figura 1.7) opera a una frecuencia de
resonancia de 1.78 MHz y a una profundidad de 5 cm. El implante consta de un CI
para la gestión de la energía y el procesamiento de señales, un resonador piezocerámico
de titanato zirconato de plomo (PZT, por sus siglas en inglés) para la recolección de
energía y transmisión de los datos, y un par de electrodos para el registro de las señales
neuronales. El CI, fabricado bajo un proceso CMOS LP de 65 nm , incorpora un circuito
de unidad de gestión de energía que rectifica y regula a 1 V el voltaje suministrado por el
piezoeléctrico, utilizando un rectificador activo basado en comparadores y un regulador de
voltaje de baja caída (LDO, por sus siglas en inglés). En [100], la disipación de potencia
medida después de la rectificación fue de 30 µW, con un consumo total del implante de
37.7 µW, y un consumo de 4 µW para el front-end de registro neural. Sin embargo, en
[101], la disipación de potencia promedio del circuito fue de 13 µW, y 28.8 µW incluyendo
la eficiencia de conversión de energía.

Figura 1.7: Registro neural inalámbrico desde regiones profundas del sistema nervioso per-
iférico/central utilizando un implante de registro neural alimentado por ultrasonido [100]. Copy-
right © 2019, IEEE.

Weber et al. [102] diseñaron un sensor implantable de alta precisión para el monitoreo
continuo de presión en aplicaciones biomédicas. El dispositivo logra un rango de presión
de escala completa de 800 mmHg y una resolución de 0.78 mmHg. El IMD de dimensiones
milimétricas está constituido por un piezoeléctrico PZT-5A con una red de casamiento
tipo L capacitiva, un transductor de presión de puente resistivo, un CI y un condensador
de almacenamiento. El piezoeléctrico trabaja con una frecuencia de 790 kHz permitiendo
el funcionamiento del dispositvo a una profundidad superior a los 10 cm en tejido. El chip
del CI fue diseñado en un proceso BCD HV de 180 nm, que contiene los componentes
para la gestión de la energía y el procesamiento de las señales de presión. La arquitectura
del circuito de gestión de energía incluye un rectificador de onda completa tipo puente
fabricado con diodos Schottky, una referencia de bandgap basada en transistores de unión
bipolar (BJT, por sus siglas en inglés), y un LDO para ajustar los voltajes de salida del
rectificador a un valor de 1.9 V.

Jhonson et al. [103] desarrollaron un estimulador eléctrico de nervio periférico im-
plantable de 6.5 mm3 llamado "StimDust". El dispositivo miniaturizado es alimentado
y controlado mediante ondas de ultrasonido a una frecuencia 1.85 MHz, permitiéndole
alcanzar una eficiencia máxima del chip del 82% a una profundidad de 2.15 cm. El neu-
roestimulador "StimDust", como se ilustra en la Figura 1.8, está compuesto por un CI,
un cristal piezoeléctrico y un capacitor de almacenamiento de carga, todos montados en
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una placa de circuito impreso (PCB, por sus siglas en inglés) flexible con dos electrodos
en la parte inferior. Para mejorar la gestión de la energía, el CI, fabricado en un proceso
CMOS LP de 65 nm, utiliza un rectificador activo de onda completa para convertir el
voltaje proveniente del cristal piezoeléctrico, que oscila entre 3 V y 5 V, a un voltaje nom-
inal de 2.5 V. Además, se emplea un LDO para regular el voltaje rectificado a un valor
de 1 V y alimentar la circuitería de control digital. El dispositivo puede proporcionar una
corriente de estimulación máxima de hasta 400 µA. Posteriormente, el mismo dispositivo
"StimDust" fue mejorado por Piech et al. [104], logrando una potencia de estimulación
de 89 µW con una eficiencia de transferencia de potencia acústica a eléctrica del 3.4% a
una distancia de 7 cm en un modelo de tejido fantoma.

Figura 1.8: Ilustración del sistema estimulador neural inalámbrico StimDust [103]. Copyright
© 2018, IEEE.

Sonmezoglu et al. [105], [106] presentaron un dispositivo implantable mínimamente
invasivo con un sensor de oxígeno para el monitoreo continuo de la oxigenación tisular
regional. El implante de dimensiones 3×4.5×1.2 mm3 es alimentado con ultrasonido a
una frecuencia de operación de 2 MHz, y alcanza una profundidad de 10 cm en tejido
porcino ex vivo [106]. El dispositivo está conformado por un piezocristal PZT, un sen-
sor de luminiscencia y un circuito integrado, todos montados sobre una placa flexible y
encapsulados en algunas partes con silicona negra. El sensor de luminiscencia utiliza la
técnica de espectroscopía del infrarrojo cercano para sensar O2 de un tejido en un rango
fisiológico de 0 a 100 mmHg, y está constituido por un µLED, un soporte para el LED,
una película biocompatible para la detección de O2 y un filtro óptico. Por otra parte, el CI
que está fabricado bajo el proceso CMOS de 65 nm LP contiene los circuitos electrónicos
para la gestión eficiente de la energía, el procesamiento de la señales y la comunicación
bidireccional de los datos. La unidad de gestión de energía está conformado por un rec-
tificador con diodos activos basados en comparadores de puerta común (CGC, por sus
siglas en inglés), junto con otros componentes como un circuito de referencia de corriente
y voltaje, dos LDOs, un circuito de Power On Reset (POR) y un circuito doblador de
voltaje. La energía obtenida por el piezoeléctrico es almacenada por un capacitor externo
de 2.5 nF. Asimismo, la potencia promedio consumida por el dispositivo es de 140 µW.

Rashidi et al. [92] propusieron un microestimulador optogenético alimentado por ul-
trasonido orientado para el tratamiento de la enfermedad de Parkinson. El dispositivo
implantable consta de un transductor piezoeléctrico PZT-4, un chip del CI, un capacitor
de almacenamiento de carga de 10 nF, un µLED azul y microelectrodos para la estimu-
lación óptica. El chip de dimensiones 0.09 mm2 fue fabricado con tecnología CMOS de
180 nm de TSMC. La arquitectura del sistema contiene un rectificador activo, un regu-
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lador de doble paso, un circuito de referencia de corriente y un circuito de detección de
ráfagas de potencia. El rectificador exhibe una eficiencia de rectificación (ηrect) máxima
de 94.51% y una relación de conversión de voltaje (VCR, por sus siglas en inglés) máxima
de 93.57% para entradas de voltaje de alrededor de 3 V. El dispositivo opera con frecuen-
cias de ultrasonido de 2.7 MHz y proporciona una potencia de salida DC de 2.276 mW
ante una intensidad acústica de entrada de 28.8 mW/mm2. La potencia suministrada por
el circuito rectificador es suficiente para alimentar un µLED que genera una intensidad
luminosa de 9.29 mW/mm2.

Ballo et al. [107], [108] presentaron el diseño de un circuito integrado de gestión de
energía para la recolección de energía de ultrasonido en IMDs. El diseño se centra princi-
palmente en el bloque de conversión AC/DC de una PMU, representado por un rectificador
activo. El rectificador utiliza diodos activos basados en una topología de comparadores de
puerta común con entrada diferencial push-pull (CGC-DIP, por sus siglas en inglés) para
la conmutación de los transistores de potencia NMOS. Los comparadores son diseñados
utilizando una metodología basada en la técnica gm/ID. Asimismo, el rectificador activo
emplea otros componentes como dos buffers para accionar los transistores de potencia
NMOS, y un circuito active body biasing (ABB, por sus siglas en inglés) para evitar el
efecto de cuerpo en los transistores de potencia PMOS, tal como se observa en la Figura
1.9. Los resultados de las simulaciones del CI, diseñado con una tecnología CMOS de 28
nm de TSMC, demostraron una ηrect máxima de 95%, una VCR máxima de 95% y una
potencia de salida (Pout) máxima de 600 µW para voltajes generados por el piezoeléctrico
de 2.5 a 3.5 V, que operan a una frecuencia de resonancia de 2 MHz.

Figura 1.9: Diagrama esquemático del rectificador activo propuesto por Ballo et al. [107]. Copy-
right © 2022, IEEE

Una comparación detallada con los principales parámetros de diferentes trabajos cien-
tíficos sobre IMDs con alimentación basada en la técnica de WPT por ultrasonido men-
cionados en la literatura, se presenta en la Tabla 1.1.
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Donde:
f es la frecuencia de operación del ultrasonido
d es el rango activo o la distancia entre el TX y el Rx de ultrasonido
Voc es el voltaje de circuito abierto del piezoeléctrico receptor
Rpiezo es la resistencia del piezoeléctrico receptor
ηaper es la eficiencia de conversión de potencia acústica a eléctrica
Pav es la potencia eléctrica DC disponible en el piezoeléctrico receptor
PME es la eficiencia de acoplamiento de potencia
Vac es el voltaje de entrada AC del rectificador
Vdc es el voltaje de salida DC del rectificador
Pout es la potencia promedio de salida DC del rectificador
Cstore es la capacitancia del condensador de almacenamiento
PCE es la eficiencia de conversión de potencia AC-DC del rectificador
V CR es la relación de conversión de voltaje del rectificador

1.5 Justificación

En el contexto de la evolución tecnológica de los IMDs, la gestión de la energía es uno
de los elementos de máxima relevancia a la hora de diseñar este tipo de dispositivos, de-
bido a que operan habitualmente en entornos biológicos críticos, donde la disponibilidad
de una fuente de energía fiable y sostenible es esencial para su funcionamiento y su éx-
ito clínico. La alimentación de los IMDs mediante técnicas de transferencia inalámbrica
de potencia se ha convertido en una tecnología prometedora debido a su capacidad para
proporcionar energía sin cables y eliminar la necesidad de intervenciones quirúrgicas recur-
rentes para el reemplazo de baterías. Particularmente, la técnica de WPT por ultrasonido
está emergiendo como una solución promisoria para proporcionar energía a dispositivos
implantados a gran profundidad en el cuerpo humano [93]. Las ventajas del ultrasonido
en comparación con otras tecnologías incluyen una focalización altamente directiva, buena
eficiencia de conversión acústico-eléctrica, menor atenuación en tejido [102], gran capaci-
dad para la miniaturización [26] y un límite de seguridad FDA más alto [89], [103], [106].
Asimismo, por lo observado en el estado del arte, los IMDs diseñados con alimentación
por ultrasonido pueden de obtener valores de potencia eléctrica de salida relativamente
grandes para funcionar en un conjunto de aplicaciones bomédicas de gran relevancia.

Esta tesis representa una contribución valiosa al campo de la ingeniería biomédica, al
abordar desafíos técnicos relacionados con dispositivos diseñados para aplicaciones médi-
cas y proponer soluciones prácticas. El enfoque de esta investigación se centra en el diseño
de un circuito integrado específico para gestionar la energía de dispositivos médicos im-
plantables que se alimentan de manera inalámbrica a través de ondas de ultrasonido, con
principal énfasis en el diseño del circuito rectificador. Se presta atención a la formulación
de propuestas innovadoras destinadas a superar los desafíos relacionados con la gestión
de la energía como la minimización de la disipación de potencia en tejido humano, la
optimización de la transferencia de energía, la miniaturización y el cumplimiento riguroso
de los parámetros de seguridad impuestos por entidades reguladoras.

Por otra parte, los resultados de la investigación pueden servir como referencia para
otros investigadores y un punto de partida para futuros estudios, lo que incluye la posi-
bilidad de realizar una implementación física del circuito integrado y ensayos en modelos
de tejidos simulados y biológicos. Asimismo, esta investigación aspira a avanzar en el
conocimiento científico y tecnológico en un campo de vital importancia como los disposi-
tivos médicos, para la mejora de la atención médica y la calidad de vida de los pacientes.
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1.6 Objetivos de la tesis

1.6.1 Objetivo principal

Diseñar el circuito integrado de una unidad de gestión de energía para dispositivos
médicos implantables con alimentación basada en la técnica de transferencia inalámbrica
de potencia por ultrasonido.

1.6.2 Objetivos secundarios

• Revisar el estado del arte de los dispositivos médicos implantables con alimentación
mediante transmisión inalámbrica de potencia por ultrasonido.

• Definir una arquitectura para los bloques componentes del sistema de la unidad de
gestión de energía.

• Comparar diferentes topologías de circuitos electrónicos de rectificadores AC-DC
utilizados en las unidades de gestión de energía.

• Establecer los parámetros de diseño para los circuitos electrónicos del sistema de
gestión de energía considerando un mínimo consumo de energía.

• Diseñar los esquemáticos de los circuitos electrónicos que conforman la unidad de
gestión de energía.

• Implementar un modelo teórico de un sensor piezoeléctrico receptor como fuente
de energía del circuito integrado de la unidad de gestión de energía durante las
simulaciones.

• Evaluar el impacto del uso de una red de casamiento de impedancias en la unidad
de gestión de energía.

• Analizar la eficiencia de rectificación, la eficiencia de casamiento y la eficiencia total
del sistema de la unidad de gestión de energía para dispositivos médicos implantables
bajo diferentes condiciones de operación.

1.7 Estructura de la tesis

La presente tesis se encuentra dividida en 6 capítulos. En el Capítulo 1 se introduce
brevemente el tema de los IMDs y se detallan los problemas actuales en el suministro de
energía. Asimismo, se presentan las estrategias energéticas existentes y se revisa el estado
del arte de IMDs con alimentación basada en la técnica de WPT por ultrasonido. En el
Capítulo 2 se exploran las propiedades de un transductor piezoeléctrico y la generación
del ultrasonido. En particular, se estudian modelos teóricos y se diseña un transductor
piezoeléctrico Rx para posteriores simulaciones. Además, se detallan los componentes y
los parámetros más importantes de un sistema de gestión de energía basado en ultra-
sonido. En el Capítulo 3 se describen diferentes topologías de circuitos electrónicos
comúnmente utilizados en el diseño de PMU como circuitos convertidores AC-DC, con-
vertidores DC-DC y redes de casamiento de impedancias. En el Capítulo 4 se presentan
de manera metodológica los diseños esquemáticos de cada uno de los circuitos electrónicos
que conforman la PMU propuesta. En el Capítulo 5 se realizan diversas simulaciones
para calcular los principales parámetros del sistema y evaluar el rendimiento del circuito
integrado diseñado. Finalmente, el Capítulo 6 resume los hallazgos principales de la
investigación y discute el impacto de los resultados obtenidos.
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Capítulo 2

Transferencia inalámbrica de potencia por
ultrasonido

2.1 El ultrasonido

El ultrasonido son ondas mecánicas de naturaleza acústica con frecuencias superiores al
rango audible del oído humano (20 Hz a 20 kHz). El espectro del ultrasonido abarca un
amplio rango de frecuencias que va desde los 20 kHz hasta aproximadamente 1 GHz. El
ultrasonido es utilizado en una amplia gama de aplicaciones de diferentes campos, tales
como imagenología médica, pruebas no destructivas, limpieza, transmisión de energía,
procesamiento de materiales, entre otros [119].

Los principales parámetros que describen una onda acústica de ultrasonido son su lon-
gitud de onda, frecuencia, amplitud y período (Figura 2.1).

Figura 2.1: Parámetros de una onda acústica. P es la presión acústica, A es la amplitud, λ es la
longitud de onda, T es el período y f es la frecuencia.

A diferencia de las ondas electromagnéticas que pueden viajar en el vacío, las ondas
acústicas del ultrasonido requieren un medio elástico como líquidos, gases, sólidos y tejidos
biológicos para propagarse [120]. La ecuación lineal de una onda acústica en un medio
homogéneo se representa de la siguiente forma

∇2p(r, t)− 1

c2
∂2p(r, t)

∂t2
= 0, (2.1)

donde ∇2 es el operador Laplaciano tridimensional, p es la presión acústica de la onda, r
es el vector de posición de la onda en coordenadas Cartesianas, t es el tiempo, y c es la
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velocidad de la onda acústica longitudinal en el medio.
Para el caso particular de una onda armónica plana en un medio homogéneo, la solución

a la ecuación 2.1 se puede escribir como

p(r, t) = Ae−i(k·r−ωt) +Bei(k·r−ωt), (2.2)

donde A y B son constantes que respresentan las amplitudes de las componentes de la
onda y cuyos valores se calculan al aplicar las condiciones iniciales y/o de frontera [120], k
es el vector de onda, ω es la frecuencia angular e i es la unidad imaginaria. La magnitud
del vector de onda es conocido como el número de onda k y se define como

k = |k| = ω

c
, (2.3)

Asimismo, la velocidad de la onda acústica c en un medio homogéneo se define como

c = λf, (2.4)

donde λ es la longitud de la onda y f es la frecuencia. Por consiguiente, la relación entre
la longitud de onda y el número de onda se establece de la siguiente manera

λ =
2π

k
, (2.5)

2.1.1 Tipos de ondas de ultrasonido

Los tipos de ondas de ultrasonido más utilizados son las ondas longitudinales y las ondas
transversales, aunque existen otras formas de propagación como las ondas superficiales
y las ondas de Lamb. En las ondas longitudinales, la energía se desplaza en la misma
dirección que la propagación de la onda, coincidiendo con el desplazamiento y la velocidad
de las partículas del medio. Por otra parte, en las ondas transversales, la energía se mueve
perpendicularmente a la dirección de propagación de la onda, es decir, propagándose en
un plano perpendicular al desplazamiento y la velocidad de las partículas del medio [121].

2.1.2 Intensidad acústica

La intensidad acústica se define como la cantidad de energía por unidad de tiempo que
atraviesa una superficie perpendicular a la dirección de propagación de la onda. La inten-
sidad acústica es una magnitud vectorial y se expresa típicamente en unidades de Watts
por cada metro cuadrado (W/m2) [122]. Cuando el flujo de energía no es promediada, la
intensidad acústica instantánea se define como

I(t) = p(t)u(t), (2.6)

donde I es la intensidad acústica y u es el vector de la velocidad de partículas, que son
cantidades variables en el tiempo. Sin embargo, en la práctica es común estudiar los
campos estacionarios de ultrasonido y la intensidad acústica promediada a lo largo del
tiempo en lugar de la intensidad en un momento específico [123]. Por consiguiente, la
intensidad acústica promedio se puede representar como

⟨I(t)⟩ = ⟨p(t)u(t)⟩, (2.7)

En una onda acústica plana que viaja en la dirección r, la presión acústica y la velocidad
de las partículas están en fase [123] y se relacionan mediante la siguiente ecuación

ur(t) =
p(t)

ρc
, (2.8)
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donde ur es la magnitud de la velocidad de partículas en la dirección r y ρ es la densidad
del medio. Bajo estas condiciones, la intensidad acústica promedio para una onda plana
en la dirección arbitraria r se puede expresar como

Ir = ⟨p(t)ur(t)⟩ =
⟨p2(t)⟩
ρc

=
P 2
rms

ρc
, (2.9)

donde P 2
rms es el valor cuadrático medio (rms, por sus siglas en inglés) de la presión

acústica o la presión acústica eficaz.
En ultrasonidos, y en acústica en general, los niveles de intensidad y presión acústica

se suelen expresar en escalas de decibelios (dB). Un decibelio, que equivale a una décima
parte de un bel, se utiliza para indicar la proporción entre dos valores de una cantidad física
[119]. El nivel de intensidad acústica en decibelios se define como 10 veces el logaritmo
en base 10 de la proporción entre dos intensidades, y se representa de la siguiente forma

IL = 10 log10
I

I0
, (2.10)

donde IL es el nivel de intensidad acústica, I es la intensidad que se está midiendo e I0 es
la intensidad de referencia. De la ecuación 2.9, se puede deducir que la proporción entre
dos presiones acústicas equivale a la raíz cuadrada de sus respectivas intensidades; por lo
tanto, el nivel de presión acústica en dB se calcula multiplicando por 20 el logaritmo en
base 10 de la relación de ambas presiones [122], y se expresa como

SPL = 20 log10
P

P0

, (2.11)

donde SPL es el nivel de presión acústica, P es la presión acústica eficaz que se está
midiendo y P0 es la presión de referencia.

Según la intensidad acústica, el ultrasonido se puede clasificar en ultrasonidos de baja
intensidad y ultrasonidos de alta intensidad. Los ultrasonidos de baja intensidad se re-
fieren a ondas ultrasónicas que tienen los niveles de energía acústica relativamente más
bajos, con intensidades <3 W/cm2. Asimismo, el ultrasonido de baja intensidad se car-
acteriza por utilizar frecuencias altas en un rango típico de entre 1 y 100 MHz [120]. Por
lo general, los ultrasonidos de baja intensidad se emplean para propósitos de detección,
percepción e información sin generar cambios importantes o daños en el medio; entre las
aplicaciones podemos encontrar pruebas no destructivas, diagnósticos médicos, control
de procesos, y acústica submarina para detección y medición de distancias [119]. Por
otra parte, el ultrasonido de alta intensidad se refiere a ondas ultrasónicas con niveles
significativamente más altos de energía acústica, con intensidades >3 W/cm2, y se car-
acterizan por emplear frecuencias bajas con un rango aproximado de entre 20 y 100 kHz
[120]. Dentro de esta clasificación, las ondas ultrasónicas se utilizan para generar efectos
permanentes o inducir fenómenos específicos en el medio. El ultrasonido de alta intensi-
dad tiene la capacidad de producir fenómenos como la cavitación, el flujo acústico y la
formación de dislocaciones en materiales sólidos. Aplicaciones típicas incluyen limpieza,
emulsificación, homogeneización, soldadura, perforación, reacciones sonoquímicas y ter-
apias médicas [119]. Según el estado del arte, la alimentación de IMDs mediante la técnica
de WPT por ultrasonido utiliza intensidades acústicas <0.72 W/cm2 en tejido, por lo que
podemos clasificarla como una aplicación de ultrasonido de baja intensidad.
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2.1.3 Atenuación

Uno de las principales fenómenos de las ondas de ultrasonido es la atenuación. La
atenuación se pude definir como la reducción de la amplitud e intensidad de una onda
cuando interactúa mecánicamente con el medio por el que se propaga [124]. En su forma
más simplificada de una sola componente del vector de posición, el efecto de la atenuación
de una onda plana se puede relacionar como un número de onda complejo y se expresa
mediante la siguiente ecuación

p(x, t) = Aei(ωt±(k−iα)x), (2.12)

p(x, t) = Ae(±αx)ei(ωt±kx), (2.13)

donde x es la distancia desde el origen a un punto a lo largo del eje X, A es la amplitud
de la onda y α es el coeficiente de atenuación en unidades de Neper por metro (Np ·m−1).
En ultrasonido, el coeficiente de atenuación se suele expresadamente convenientemente en
decibeles por centímetro (dB · cm−1). En la ecuación 2.12 se puede observar en mayor
detalle que la amplitud de la onda decae exponencialmente con la distancia debido a la
atenuación.

Los principales procesos que causan atenuación son la absorción, la reflexión, la disper-
sión y la refracción. La absorción de ultrasonido es la conversión de parte de la energía
acústica en calor debido a la interacción de la onda ultrasónica con las moléculas del
medio por el que se propaga, la cantidad de energía convertida en calor depende de la
viscosidad del medio y la frecuencia de la onda transmitida [124]. La reflexión de una
onda de ultrasonido ocurre en la frontera entre dos medios con impedancias acústicas
diferentes, donde parte de la energía de la onda retorna en la dirección de la fuente y el
resto se transmite al siguiente medio [125]. La dispersión o scattering es el fenómeno en
el cual parte de la energía de una onda de ultrasonido se redistribuye en otras direcciones
del espacio cuando atraviesa un medio heterogéneo que contiene estructuras de diferentes
impedancias acústicas y de tamaños inferiores a la longitud de onda incidente [126]. La
refracción se produce cuando un haz de ultrasonido se desvía al atravesar una interfaz
entre dos medios con diferentes velocidades de propagación y en un ángulo de incidencia
diferente de cero [127].

La disminución de la intensidad del ultrasonido cuando se propaga a través del cuerpo
humano es causada en mayor medida por la absorción y la dispersión [128]. En efecto,
más del 80% de la atenuación total en tejidos blandos se debe a la absorción de la onda
ultrasónica, lo que resulta en una generación de calor [129]. Es por ello que la atenuación
de la intensidad del ultrasonido en el tejido se puede aproximar al generado por el proceso
de absorción, y se representa mediante la ley de Beer-Lambert de la siguiente forma [128]

I = I0e
−αz, (2.14)

donde I0 es la intensidad acústica sin atenuación y z es la profundidad que una onda ultra-
sónica recorre a través del cuerpo. La cantidad de atenuación varía según el tipo de tejido
por el que se propaga, diferentes tejidos tendrán diferentes coeficientes de atenuación. El
coeficiente de atenuación es mayor en tejidos densos como el hueso y menor en tejidos
menos densos como la grasa [130]. Por otra parte, existe una fuerte dependencia de la
atenuación del ultrasonido con la frecuencia, por lo que es común encontrar coeficientes de
atenuación de tejidos biológicos expresados en unidades de dB.cm−1.MHz−1. La relación
del coeficiente de atenuación con la frecuencia de la onda de ultrasonido se puede expresar
como [126]

α = α0f
b, (2.15)
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donde α es el coeficiente de atenuación (por absorción) para una determinada frecuencia
f , α0 es la constante de atenuación del medio, y b es una constante numérica que depende
del tipo de tejido. El coeficiente de atenuación en tejidos biológicos crece de manera
aproximadamente lineal con la frecuencia, a excepción de los huesos y otros tejidos de
materiales calcificados [125]. En consecuencia, a medida que aumenta la frecuencia del
ultrasonido, la atenuación en cualquier tejido blando también será mayor. El coeficiente de
atenuación en la mayoría de los tejidos del cuerpo humano se encuentra aproximadamente
entre 0.5 y 1.0 dB·cm−1 ·MHz−1 [128]. Asimismo, propiedades acústicas como la velocidad
del ultrasonido y la impedancia acústica radiativa son similares en la mayoría de los tejidos
debido a su fuerte composición de agua. En la Tabla 2.1 se muestra de manera detallada
los coeficientes de atenuación y otras propiedades físicas de algunos fluidos y tejidos del
cuerpo humano.

Tabla 2.1: Propiedades acústicas de algunos tejidos.

Tejido
Densidad
(kg/m3)

Velocidad
(m/s)

Impedancia acústica
(MRayls)

Coeficiente de atenuación

α0 (dB · cm−1 · MHz−b) b

Aire 1.16 343 0.0004 0.0034 2.0

Agua 994 1482 1.47 0.0022 1.0

Bazo 1089 1567 1.71 0.38 1.4

Cartílago 1099 1639 1.80 0.04 1.0

Cerebro 1045 1546 1.62 0.59 1.3

Cerebelo 1045 1537 1.61 0.34 1.6

Corazón 1080 1561 1.69 0.34 1.3

Estómago 1088 1500 1.63 0.50 1.0

Grasa 911 1440 1.31 0.38 1.1

Hígado 1078 1585 1.71 0.60 1.0

Hueso esponjoso 1178 2117 2.50 4.08 1.2

Hueso cortical 1908 3514 6.71 4.74 1.0

Intestino delgado 1030 1500 1.55 0.50 1.0

Intestino grueso 1088 1500 1.63 0.50 1.0

Músculo 1090 1588 1.73 0.62 1.1

Nervio 1075 1630 1.75 1.15 1.0

Páncreas 1086 1591 1.73 0.83 1.0

Paredes vasculares 1101 1569 1.73 0.61 1.0

Piel 1109 1624 1.80 1.84 1.0

Pulmón 394 949 0.37 20.06 1.0

Riñón 1066 1554 1.66 0.24 1.0

Sangre 1050 1578 1.66 0.20 1.1

Tendón 1142 1750 2.00 1.26 1.2

Vejiga 1086 1500 1.63 0.50 1.0
*Obtenido de [128], [131].
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2.1.4 Reflexión y transmisión de ondas de ultrasonido

Cuando una onda de ultrasonido atraviesa el límite que separa dos medios de diferentes
propiedades acústicas, se produce una onda reflejada y una onda transmitida a partir
de la onda incidente (Figura 2.2), estos fenómenos son denominados reflexíon y trans-
misión respectivamente. La propiedad acústica que determina la cantidad de reflexión y
transmisión de la onda de ultrasonido es la impedancia acústica.

Figura 2.2: Reflexión y transmisión de una onda de ultrasonido entre dos medios con diferentes
impedancias acústicas Z1 y Z2. La onda incidente (Pi) que ingresa con un ángulo de incidencia
θi produce una onda reflejada (Pr) con un ángulo de reflexión θr = θi y una onda transmitida
(Pt) con un ángulo de transmisión θt.

La impedancia acústica es una medida de la resistencia que un sistema presenta al flujo
acústico como resultado de una presión acústica aplicada [132]. Matemáticamente, la
impedancia acústica de un material es la razón entre la presión acústica y la velocidad de
las partículas asociadas al medio. La impedancia acústica se calcula como

Z =
P

u
, (2.16)

donde Z es la impedancia acústica en unidades de kg.m−2.s−1 o Rayls, P es la presión
acústica y u es la velocidad de las partículas. Para el caso de las ondas planas, se ha
demostrado que la impedancia acústica no depende de la forma de la onda sino de las
propiedades intrínsecas del medio a través del cual se propaga la onda. Esta impedancia
acústica es también conocida como impedancia acústica característica y se define como

Z = ρc, (2.17)

donde ρ es la densidad del medio y c es la velocidad de propagación del ultrasonido en el
medio.

La cantidad de ultrasonido reflejado en el límite que separa dos medios de diferentes
impedancias acústicas se expresa mediante el coeficiente de reflexión, que representa la
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relación entre la amplitud de la presión acústica reflejada y la presión acústica incidente.
Similarmente, la cantidad de ultrasonido transmitido se puede expresar mediante el coefi-
ciente de transmisión para representar la relación entre la amplitud de la presión acústica
transmitida y la presión acústica incidente. Ambos coeficientes se pueden calcular uti-
lizando las ecuaciones de continuidad de la presión acústica y la velocidad de partículas
[133]. Las ecuaciones de continuidad en la condición de frontera establecen que

1 +R = T, (2.18)

donde R es el coeficiente de reflexión y T es el coeficiente de transmisión. En base a la
Figura 2.2 podemos deducir que el coeficiente de reflexión y el coeficiente de transmisión
se pueden expresar como

R =
Pr

Pi

=
Z2 cos θi − Z1 cos θt
Z2 cos θi + Z1 cos θt

, (2.19)

T =
Pt

Pi

=
2Z2 cos θi

Z2 cos θi + Z1 cos θt
, (2.20)

donde , Pr es la amplitud de la presión acústica reflejada, Pi es la amplitud de la presión
acústica incidente, Pt es la amplitud de la presión acústica transmitida, Z1 es la impedan-
cia acústica del primer medio, Z2 es la impedancia acústica del segundo medio, θr es el
ángulo de reflexión, θt es el ángulo de transmisión y θi es el ángulo de incidencia. Se debe
tener en cuenta que las ecuaciones 2.19 y 2.20 son expresiones simplificadas considerando
que se cumple la ley de reflexión θi = θr.

Para el caso particular de una onda incidente normal a la superficie de la interfaz entre
dos medios de diferentes impedancias acústicas (θi = 0◦), los coeficientes de reflexión y
transmisión son iguales a

R =
Z2 − Z1

Z2 + Z1

, (2.21)

T =
2Z2

Z2 + Z1

, (2.22)

2.2 El transductor piezoeléctrico

Un transductor es un dispositivo que transforma una forma de energía en otra. Los
transductores piezoeléctricos son un tipo de transductores electroacústicos que emplean
el efecto piezoeléctrico para transformar la energía mecánica del ultrasonido en energía
eléctrica, o la energía eléctrica en energía mecánica [124].

2.2.1 Principio piezoeléctrico

El principio piezoeléctrico, descubierto por los hermanos Pierre y Jacques Curie en
1880, se basa en la conversión bidireccional de la energía mecánica y eléctrica en cier-
tos materiales debido a su estructura cristalina asimétrica [134]. Cuando se aplica una
deformación mecánica a un material piezoeléctrico polarizado, conocido como elemento
piezoeléctrico, se generan cargas eléctricas o un voltaje proporcional a dicha deformación
debido al cambio en el momento dipolar del material, este fenómeno se denomina efecto
piezoeléctrico directo. Por el contrario, el efecto piezoeléctrico inverso ocurre cuando un
voltaje aplicado provoca una deformación mecánica en el material [135]. La polaridad del
voltaje generado o la deformación resultante, es decir el elemento se alarga o se contrae,
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depende de la dirección y naturaleza de la deformación o voltaje aplicados [126] (Figura
2.3). Esta propiedad de convertir la energía de forma bidireccional con un mismo ele-
mento, permite utilizar al transductor piezoeléctrico tanto en la transmisión como en la
recepción de ondas en un enlace de ultrasonido.

Figura 2.3: Representación del efecto piezoeléctrico (a) directo e (b) indirecto [136]. Copyright
© 2014 Springer International Publishing Switzerland.

Las ecuaciones constitutivas del principio piezoeléctrico en el régimen lineal que de-
scriben el acoplamiento entre la parte mecánica y eléctrica de un transductor piezoeléc-
trico son [137]

S = sET + dE, (2.23)

D = εTE + dT, (2.24)

donde S es la deformación mecánica, D es el desplazamiento eléctrico (C/m2), T es el
esfuerzo mecánico (N/m2), E es el campo eléctrico (V/m), sE es la constante de rigidez
elástica evaluada en un campo eléctrico constante (N/m2), εT es la constante dieléctrica
evaluada en un esfuerzo mecánico constante (F/m), y d es la constante piezoeléctrica
directa (C/m2). La naturaleza de las variables eléctricas E y D es vectorial, mientras
que las variables mecánicas S y T son tensores de 6 componentes. Para un material
piezoeléctrico polarizado e isotrópico en el plano 12 (xy), y con simetría alrededor del eje
3 (z), la forma matricial de las ecuaciones constitutivas utilizando la notación del estándar
de la IEEE sobre piezoelectricidad [138] se puede expresar como




S1

S2

S3

S4

S5

S6

D1

D2

D3




=




sE11 sE12 sE13 0 0 0 0 0 d13

sE21 sE22 sE23 0 0 0 0 0 d32

sE31 sE32 sE33 0 0 0 0 0 d33

0 0 0 sE13 0 0 0 d42 0

0 0 0 0 sE55 0 d51 0 0

0 0 0 0 0 sE66 0 0 0

0 0 0 0 d15 0 εT11 0 0

0 0 0 d24 0 0 0 εT22 0

d31 d32 d33 0 0 0 0 0 εT33







T1

T2

T3

T4

T5

T6

E1

E2

E3




(2.25)
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2.2.2 Tipos de materiales

Los materiales piezoeléctricos son esenciales en la conversión de energía acústica en
energía eléctrica, desempeñando un papel crucial en el diseño de transductores para apli-
caciones biomédicas, especialmente en IMDs con alimentación basada en WPT por ultra-
sonido. Entre los materiales más utilizados se encuentran el PZT4, PZT5H, el titanato
de bario (BaTiO3) y el niobato de litio (LiNbO3)[139]–[141].

El titanato de plomo y zirconio (PZT, por sus siglas en inglés) es un transductor
cerámico conocido por su alta constante dieléctrica (εT ) y por tener uno de los coeficientes
de acoplamiento electromecánico (k33) más altos. Estas propiedades lo convierten en un
material popular en transductores de imagen[137], [141], sensores e IMDs [92], [100], [102].
Sin embargo, su contenido de plomo plantea preocupaciones sobre su biocompatibilidad
[142]. Por otro lado, el niobato de litio, si bien es un material libre de plomo, presenta
una menor constante dieléctrica y, por lo tanto, no resulta tan eficiente en aplicaciones
que requieren una alta conversión de energía [139].

En contraste, el titanato de bario se destaca por su alta constante dieléctrica y su
capacidad para ser biocompatible, lo que lo convierte en una opción atractiva para apli-
caciones en el cuerpo humano [143]. Su estructura cerámica permite una buena respuesta
piezoeléctrica [139], lo que lo hace ideal para dispositivos que requieren una conversión efi-
ciente de energía acústica a eléctrica. En esta tesis, se tomarán en cuenta las propiedades
del BaTiO3 para el modelado del transductor piezoeléctrico receptor de ultrasonido, de-
bido a sus ventajas previamente expuestas, incluyendo su capacidad para operar en un
rango de frecuencias adecuado para aplicaciones médicas [140].

En la Tabla 2.2 se presentan las propiedades de estos materiales piezoeléctricos operando
en modo de expansión longitudinal (LE, por sus siglas en inglés). Este modo, caracterizado
por la vibración en la dirección longitudinal, permite una conversión eficiente de energía
acústica en eléctrica. En IMDs, se asume este modo debido a su adecuada aproximación
cuando la relación de aspecto del transductor piezoeléctrico receptor (G), definida como:

G =
w

t
(2.26)

donde w es el ancho y t el espesor del transductor, es inferior a la unidad, lo que permite
reducir el volumen total del implante [134], [139], [141].

Tabla 2.2: Propiedades del material piezoléctrico en modo de expansión longitudinal

Propiedad PZT4 PZT5H BaTiO3 LiNbO3

Densidad, ρ (kg/cm3) 7500 7500 5700 4640

Velocidad del ultrasonido, v (m/s) 4100 3850 5000 6400

Impedancia acústica, ZC (MRayls) 30.8 28.9 28.5 29.7

Coeficiente de acoplamiento electromecánico, k33 0.70 0.75 0.50 ∼0.50

Permitividad relativa (εT ) 1300 3400 1700 30

Factor de calidad mecánica 500 65 300 >1000

Tomado de [139].
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2.2.3 Modelos de transductores piezoeléctricos

El diseño y modelado de transductores piezoeléctricos se fundamenta en la interac-
ción entre sus propiedades mecánicas y eléctricas, caracterizadas por el coeficiente de
acoplamiento electromecánico (k33), cuya magnitud varía con la geometría del reson-
ador. Estas interacciones, descritas por las ecuaciones constitutivas presentadas en (2.25),
pueden analizarse mediante métodos numéricos como el modelado por elementos finitos
(FE, por sus siglas en inglés), que se basa en formulaciones variacionales como el princi-
pio de Hamilton, el principio de trabajo virtual y los residuos de Galerkin, para evaluar
detalladamente la respuesta piezoeléctrica del sensor en configuraciones específicas [134].
Aunque este enfoque es altamente efectivo, presenta limitaciones debido al elevado costo
computacional y a su dificultad para modelar sistemas completos que incluyen tanto los
transductores como los circuitos eléctricos asociados [144].

En configuraciones donde los transductores presentan modos de resonancia dominantes,
como en barras delgadas en modo longitudinal extensional (LE) o en modos de espesor
extensional, su comportamiento puede aproximarse como un sistema unidimensional (1D).
En este caso, los transductores se modelan mediante redes con tres puertos, dos acústicos y
uno eléctrico, como se ilustra en la Figura 2.4. Las magnitudes mecánicas, como la fuerza
(F ) y la velocidad de las partículas (u), se representan de manera análoga al voltaje y la
corriente en circuitos eléctricos [145].

Figura 2.4: Representación de un receptor piezoeléctrico como un sistema de tres puertos. Puede
simplificarse a un modelo de dos puertos cuando se definen las propiedades acústicas de la sección
posterior del dispositivo, y posteriormente a un circuito eléctrico equivalente de Thévenin con un
voltaje de circuito abierto (VOC) y una impedancia eléctrica asociada al receptor piezoeléctrico
(Zpiezo). Adaptado de [128].

En el puerto acústico frontal, FF representa la fuerza externa de la onda ultrasónica
entrante aplicada en la superficie frontal del transductor piezoeléctrico, uF es la velocidad
de las partículas en esta misma sección, y ZF corresponde a la impedancia acústica del
medio situado frente al transductor. En el puerto acústico posterior, FB es la fuerza
externa de la onda ultrasónica resultante en la superficie posterior del transductor, uB es
la velocidad de las partículas en esta sección, y ZB es la impedancia acústica del medio
detrás del transductor. Por su parte, en el puerto eléctrico, I denota la corriente, V
el voltaje, y Zcir la impedancia eléctrica equivalente del circuito externo conectado al
transductor piezoeléctrico.

La simplificación del transductor piezoeléctrico receptor a una red de tres puertos ha
dado lugar al desarrollo de varios modelos de circuitos equivalentes, como el modelo de
Mason [145], [146], el modelo de Redwood [144], [147], el modelo de Krimholtz, Leedom y
Matthaei (KLM) [128], [146] y el modelo Butterworth–Van Dyke (BVD) [118], [139]. Estos
modelos permiten representar las interacciones mecánicas y acústicas mediante parámet-
ros eléctricos simplificados.

El modelo de Mason representa al transductor piezoeléctrico mediante un circuito equiv-
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alente fundamentado en la teoría de redes. Como se muestra en la Figura 2.5, este modelo
utiliza un transformador ideal con relación de transformación N para modelar la con-
versión de energía entre los dominios acústico y eléctrico. Entre los puertos acústicos,
incorpora una red de impedancias en T, donde ZT y ZS son las impedancias de línea de
transmisión relacionadas con la impedancia acústica característica del material piezoeléc-
trico. En el puerto eléctrico, el modelo incluye las capacitancias C0 y −C0, que representan
capacitancias intrínsecas del transductor piezoeléctrico. Aunque este enfoque es efectivo
para capturar el comportamiento electromecánico, la necesidad de una capacitancia neg-
ativa en el puerto eléctrico constituye una limitación[148].

FF

ZF

uF

ZB

uB

FB

Zcir

I

V

-C0

C0

+

-

N:1

+

-

ZT ZT

ZS

Figura 2.5: Modelo de Mason.

El modelo de Redwood surge como una alternativa al modelo de Mason y representa
la impedancia acústica característica del transductor piezoeléctrico de espesor t mediante
una línea de transmisión con impedancia ZC , calculada como el producto de la impedancia
acústica del material y el área del dispositivo. La Figura 2.6 muestra que este modelo
emplea la línea de transmisión, modelada como una línea coaxial cuyo blindaje externo
está conectado al transformador ideal, para sustituir la red en T utilizada en el modelo
de Mason. Además, a diferencia del modelo de Mason, este modelo no requiere una
capacitancia negativa en el puerto eléctrico y es compatible con simuladores como SPICE
[147], lo que simplifica el análisis de la respuesta a pulsos cortos y sistemas dependientes
del tiempo [145].
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Figura 2.6: Modelo de Redwood.

El modelo KLM es un circuito equivalente ampliamente utilizado para el diseño de
transductores de alta frecuencia, dispositivos multicapa y arreglos de transductores [148].
Como se ilustra en la Figura 2.7, este modelo también emplea una línea de transmisión
con impedancia ZC , para representar la impedancia acústica característica del transduc-
tor piezoeléctrico. La longitud de la línea corresponde al espesor t del transductor. En el
centro de la red, un transformador ideal con relación de transformación Φ convierte los
parámetros acústicos al dominio eléctrico. Además, C0 y C1 representan la capacitancia
intrínseca y la capacitancia motriz asociada al transductor, respectivamente. Aunque el
modelo KLM es ampliamente utilizado, presenta la limitación de que Φ varía con la fre-
cuencia [145], lo que complica su implementación en algunas herramientas de simulación.
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Figura 2.7: Modelo de Krimholtz, Leedom y Matthaei (KLM).

El modelo BVD es un circuito equivalente de parámetros discretos ampliamente uti-
lizado para representar resonadores piezoeléctricos que operan cerca de su frecuencia de
resonancia. Como se observa en la Figura 2.8, el modelo consta de dos ramas en paralelo:
una rama eléctrica compuesta únicamente por una capacitancia Cp, que representa la ca-
pacitancia estática del resonador y sus conexiones externas; y una rama mecánica formada
por una resistencia Rs, una inductancia Ls, y una capacitancia Cs, las cuales describen las
características acústicas y electromecánicas del resonador [149], [150]. Además, la rama
mecánica incluye una fuente de voltaje Vs, que representa la energía eléctrica generada
por la fuerza mecánica del ultrasonido. Este modelo es simple y no requiere componentes
no lineales ni transformadores, lo que facilita su implementación en simulaciones y análisis
prácticos. Sin embargo, su aplicación se limita a predecir el comportamiento eléctrico del
resonador en un rango estrecho de frecuencias cercanas a la resonancia, siendo inadecuado
para representar efectos fuera de este rango [151].

Zcir

I

V

+

-

Cp

Cs

Vs

Rama mecanica Rama electrica

Rs Ls

Figura 2.8: Modelo de Butterworth-Van Dyke (BVD).

2.2.4 Modelamiento del transductor piezoeléctrico receptor

Para modelar el transductor piezoeléctrico receptor que se utilizará en las simulaciones
del circuito integrado de la Unidad de Gestión de Energía (PMU) de esta tesis, se ha se-
leccionado el modelo BVD por su simplicidad y facilidad de implementación en el software
de diseño y simulación Cadence. Este modelo, que incluye una estructura de componentes
RLC y una fuente de voltaje senoidal para representar la conversión de energía mecánica
a eléctrica, permite caracterizar de manera eficiente las interacciones entre el transductor
y el circuito PMU dentro de un testbench de simulación para un sistema de recolección
de energía por WPT mediante ultrasonido.

Además, se adoptará el circuito equivalente de Thévenin del modelo BVD, con el obje-
tivo de expresar el voltaje generado por el transductor piezoeléctrico en función del voltaje
de circuito abierto VOC , definido como la diferencia de potencial producida por el sensor
en ausencia de carga conectada. Este enfoque permite simplificar el análisis de transfer-
encia de potencia al representar el transductor como una fuente de voltaje senoidal en
serie con una impedancia. El circuito resultante se ilustra en la Figura 2.9.
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(a) Circuito equivalente de Thévenin del modelo BVD.

VPZT1

VPZT2

Rs Ls
Cs

Cp
VOC

(b) Esquemático del modelo del transductor piezoeléctrico.

Figura 2.9: Aplicación del teorema de Thévenin al modelo BVD de un transductor piezoeléctrico
receptor.

De acuerdo con Gordon Kino [145], los elementos del circuito del modelo BVD dependen
de las propiedades del material del transductor piezoeléctrico que opera en modo LE y
de sus dimensiones físicas. Las expresiones correspondientes para estos elementos pasivos
están dadas por:

Cp = ε0ε
T
33(1− k2

33)
w2

t
(2.27)

Cs =
8Cpk

2
33

π2 − 8k2
33

(2.28)

Ls =
1

4π2f 2
rCs

(2.29)

Rs =
ZF + ZB

8k2
33frCsZC

(2.30)

donde ε0 es la permitividad del vacío, εT33 es la permitividad relativa del material piezoeléc-
trico, k33 es el coeficiente de acoplamiento electromecánico, w y t son el ancho y el espesor
del transductor piezoeléctrico, respectivamente, y fr es la frecuencia de resonancia de la
rama mecánica RLC. Además, ZF , ZB, y ZC son las impedancias acústicas del medio
frente al transductor, detrás de él, y del material piezoeléctrico, respectivamente.

La frecuencia de resonancia, fr, también conocida como frecuencia de corto-circuito, es
la frecuencia en la cual la impedancia del piezoeléctrico (Zpiezo) alcanza su valor mínimo.
En este punto, las reactancias inductiva y capacitiva de la rama mecánica se cancelan
mutuamente, lo que facilita una transferencia máxima de energía. En contraste, la fre-
cuencia de antiresonancia, fa, o frecuencia de circuito abierto, corresponde a la frecuencia
en la que Zpiezo alcanza su valor máximo, lo que reduce la eficiencia en la transferencia
de energía. Estas dos frecuencias definen los límites del rango de frecuencias en el que
la impedancia reactiva de Zpiezo (Xpiezo) es inductiva, conocida como la banda inductiva
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[139]. Esta banda es especialmente útil para contrarrestar el componente fuertemente
capacitivo de la impedancia equivalente del circuito externo (Zcir), y facilita el diseño de
redes de casamiento de impedancias. Las expresiones para estas frecuencias y la impedan-
cias resistivas de Zpiezo (Rpiezo) a dichas frecuencias, se definen como:

fa =
v

2t
(2.31)

fr =

√
1− 8k2

33

π2
fa (2.32)

Rsc =
ZF + ZB

8k2
33frCsZC

(2.33)

Roc =
2k2

33frZC

π2f 2
aCp(ZF + ZB)

(2.34)

donde v es la velocidad del ultrasonido en el material piezoeléctrico, Rsc es la impedancia
resistiva a la frecuencia de fr o resistencia de corto-circuito, y Roc es la impedancia resistiva
a la frecuencia de fa o resistencia de circuito abierto.

Por otro lado, para una frecuencia de operación determinada f , la impedancia equiva-
lente Zpiezo, la potencia eléctrica DC disponible Pav, y el voltaje de circuito abierto VOC

del transductor piezoeléctrico receptor, se pueden calcular como:

Zpiezo = Rpiezo + jXpiezo =

[
Rs + j

(
4π2f 2LsCs − 1

2πfCs

)]
∥ −j

2πfCp

(2.35)

Pav = ηaperIacou,rxArx (2.36)

VOC =
√

8PavRpiezo (2.37)

donde ηaper es eficiencia de conversión de potencia acústica a eléctrica del transductor
piezoeléctrico, Iacou,rx es la intensidad acústica de ultrasonido recibida, y Arx es el área
del transductor, dado por w2 para una sección transversal cuadrada.

Entonces, asumiendo que el transductor piezoeléctrico receptor a modelar está fabricado
con titanato de bario, un material seleccionado por su biocompatibilidad con el tejido
humano, y que presenta dimensiones de 1.5 mm × 1.1 mm × 1.1 mm (t = 1.5 mm y
w = 1.1 mm), similares a las reportadas por Chang et al. [139], es posible determinar los
parámetros de su modelo BVD. Además, se asume que la parte frontal del transductor
estará en contacto con tejido humano (ZF = Ztejido ≈ 1.5 MRayls) al ser implantado
en el cuerpo, mientras que la parte trasera estará respaldada por aire (ZB = Zaire =
400 Rayls) para minimizar el amortiguamiento mecánico. Con base en estos supuestos
y las propiedades del material detalladas en la Tabla 2.2, los valores de los elementos
del modelo del transductor piezoeléctrico receptor se calcularon utilizando las ecuaciones
desde la (2.27) hasta la (2.30). Los resultados obtenidos se presentan en la Tabla 2.3.

Tabla 2.3: Elementos del modelo del transductor piezoeléctrico receptor.

Elementos Valores

Cp 9.102 pF

Cs 2.313 pF

Ls 4.944 mH

Rs 1.943 kΩ
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Asimismo, utilizando las ecuaciones (2.31) a (2.34) y los valores previamente calculados
de los elementos del modelo BVD, se determinaron las frecuencias de resonancia y an-
tiresonancia, así como las impedancias de cortocircuito y circuito abierto. Los resultados
obtenidos se resumen en la Tabla 2.4.

Tabla 2.4: Frecuencias de resonancia e impedancias calculadas.

Parámetros Valores

fr 1.49 MHz

fa 1.67 MHz

Rsc 1.94 kΩ

Roc 56.66 kΩ

En la Figura 2.10 se analiza el comportamiento de la parte real e imaginaria de Zpiezo

en función de la frecuencia. Dentro de la banda inductiva, la resistencia Rpiezo incrementa
notablemente desde 1.94 kΩ en la frecuencia de resonancia fr hasta un máximo de 56.66 kΩ
en la frecuencia de antiresonancia fa. Por otro lado, la reactancia Xpiezo presenta valores
positivos en la misma región, alcanzando un pico aproximado de 18.72 kΩ alrededor de
una frecuencia de 1.64 MHz, reflejando el predominio de la reactancia inductiva asociada
al componente Ls del modelo BVD.

(a) Rpiezo (b) Xpiezo

Figura 2.10: Componentes real (Rpiezo) e imaginaria (Xpiezo) de la impedancia Zpiezo del modelo
del transductor piezoeléctrico en función de la frecuencia. La banda inductiva se resalta en verde.

Se sabe que para optimizar la transferencia de energía es necesario operar el transduc-
tor piezoeléctrico dentro de la banda inductiva, idealmente cercano a fr. Por otra parte,
a medida que se incrementa la frecuencia de operación, el coeficiente de atenuación au-
menta, como se describe en la expresión (2.15). Esto obligaría a aplicar intensidades de
ultrasonido más elevadas para compensar las pérdidas, lo que podría provocar una mayor
disipación térmica en el tejido y, además, la posibilidad de entrar en conflicto con el límite
de seguridad ISPTA establecido por la FDA.

En consecuencia, se optó por una frecuencia de operación de 1.5 MHz, valor que se
encuentra dentro del rango de frecuencias utilizadas en la alimentación de IMDs mediante
WPT por ultrasonido. En esta frecuencia, como se ilustra en la Figura 2.10, Rpiezo alcanza
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un valor de 2.14 kΩ y Xpiezo de 394.7 Ω, lo que da como resultado una impedancia Zpiezo
de 2.14 kΩ + j394.7 Ω.

Asimismo, se ha seleccionado un rango para VOC entre 2.5 V y 3.5 V, basado en los
valores empleados por Ballo et al. [108], con un valor nominal de 3 V. Este rango es
adecuado para obtener un VDC superior a 1 V en el circuito conversor AC-DC, para
alimentar una carga resistiva de un valor similar a Rpiezo. Reemplazando el valor nominal
de VOC de 3 V en la expresión (2.37), se calcula un Pav de 524.7 µW. Considerando un
ηaper de aproximadamente 30%, como se reporta en el trabajo de Chang et al. [139], y un
Arx de 1.21 mm2, calculado a partir de un w de 1.1 mm, requeriríamos un Iacou,rx de 1.45
mW/mm2 para alcanzar un VOC de 3 V. Este valor de intensidad acústica de ultrasonido
estaría por debajo del límite seguro de exposición ISPTA de 7.2 mW/mm2. Incluso en
el caso extremo de un VOC de 3.5 V, para el cual se obtiene un Pav de 714.2 µW, se
necesitaría un valor de Iacou,rx de 1.97 mW/mm2, manteniéndose el cumplimiento con el
límite de seguridad ISPTA.

2.3 Sistema de transferencia inalámbrica de potencia por ultra-
sonido

2.3.1 Cadena de recuperación de energía

El sistema de WPT por ultrasonido para un IMD emplea ondas acústicas generadas
por un transmisor externo, las cuales viajan a través del tejido corporal hasta el implante.
En el IMD, un transductor piezoeléctrico convierte las ondas en energía eléctrica, que
luego es procesada por un circuito de gestión de energía, como un conversor AC-DC,
para alimentar aplicaciones como sensores, neuroestimuladores o registro neural [128],
formando así la cadena de recuperación de energía, como se muestra en la Figura 2.11.

Figura 2.11: Diagrama esquemático de la cadena de recuperación de energía en un sistema de
WPT por ultrasonido para un IMD.

La eficiencia total del enlace ultrasónico, ηUS, en la cadena de recuperación de energía
se puede expresar como el producto de las eficiencias o relaciones de potencia de cada uno
de los componentes del sistema, como se muestra en la siguiente ecuación:

ηUS =
Pacou,rx

Pacou,tx

· Pav

Pacou,rx

· Pin

Pav

· Pout

Pin

= PTE · ηaper · PME · PCE (2.38)

donde Pacou,tx es la potencia eléctrica necesaria en el transmisor para generar la poten-
cia acústica Pacou,rx en el receptor piezoeléctrico que se transmite a través del cuerpo
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humano, mientras que Pav es la potencia eléctrica disponible convertida de la potencia
acústica recibida por el receptor. Pin representa la potencia eléctrica AC que entra al
circuito de gestión de energía, y Pout es la potencia de salida en DC que alimenta la carga
del implante. Las eficiencias en cada etapa del sistema son PTE, que corresponde a la
eficiencia de transferencia de energía acústica del transmisor al receptor, ηaper, que repre-
senta la eficiencia de conversión de energía acústica a eléctrica, PME, que es la eficiencia
de acoplamiento de potencia, y PCE, que corresponde a la eficiencia de conversión de
AC a DC en el circuito de gestión de energía [89], [128], [139].

Para asegurar un suministro eficiente, la cadena de recuperación de energía debe ser
optimizada en cada etapa del proceso, garantizando que la máxima cantidad de energía
transmitida se convierta en potencia eléctrica utilizable por la carga. En esta tesis, nos
centraremos en el diseño del circuito de gestión de energía, priorizando la optimización
del PCE. Además, se abordará de manera superficial el PME, mientras que las demás
eficiencias no serán analizadas en detalle.

2.3.2 Diagrama de bloques

El diagrama de bloques de la Figura 2.12 ilustra el esquema típico de un sistema de
recolección de energía por ultrasonido en un IMD. Este sistema está compuesto por var-
ios bloques funcionales, cada uno responsable de una etapa específica en la conversión,
procesamiento y gestión de la energía ultrasónica recolectada, hasta que se entrega a la
carga final.

• Transductor Piezoeléctrico Receptor (Rx): Convierte las ondas ultrasónicas
en señales eléctricas alternas (VPZT ). La eficiencia de conversión depende de las
propiedades del material piezoeléctrico y la frecuencia de resonancia.

• Red de Acoplamiento de Impedancias: Este bloque, compuesto por inductan-
cias y capacitancias, ajusta la impedancia entre el transductor y el siguiente circuito,
asegurando que la máxima cantidad de energía sea transferida, reduciendo las pér-
didas.

• Circuito Limitador de Voltaje: Protege los circuitos posteriores de sobrecargas,
manteniendo la señal de voltaje dentro de niveles seguros antes de ser procesada por
el rectificador.

• Rectificador Activo CMOS: Convierte la señal de corriente alterna (VAC) en cor-
riente continua (VDC) con alta eficiencia, utilizando transistores CMOS para mini-
mizar las pérdidas energéticas típicas de los rectificadores pasivos.

• Generador de Señal Power-On-Reset (POR): Se encarga de inicializar y reini-
ciar los módulos electrónicos, asegurando que todos los circuitos comiencen en un
estado conocido al encenderse el sistema, evitando errores en el arranque.

• Circuito de Referencia de Corriente: Genera la corriente de referencia (IRef )
necesaria para el funcionamiento de varios bloques clave del sistema, con un diseño
compensado térmicamente que garantiza estabilidad frente a variaciones de temper-
atura, preservando así la precisión y confiabilidad del sistema.

35



F
ig

ur
a

2.
12

:
D

ia
gr

am
a

de
bl

oq
ue

s
de

un
si

st
em

a
de

re
co

le
cc

ió
n

de
en

er
gí

a
ba

sa
do

en
tr

an
sf

er
en

ci
a

in
al

ám
br

ic
a

de
po

te
nc

ia
po

r
ul

tr
as

on
id

o.

36



Capítulo 3

Topologías de circuitos de conversión de
energía

3.1 Rectificador CMOS diferencial con acoplamiento cruzado

El rectificador CMOS diferencial con acoplamiento cruzado, o cross-coupled, es uno
de los rectificadores pasivos de onda completa más utilizados en aplicaciones de bajo
consumo energético por sus características de operación a bajo voltaje y su capacidad de
conmutación automática [152], como por ejemplo en sistemas de recolección de energía
para identificación por radiofrecuencia (RFID, por sus siglas en inglés)[153]–[155], redes
de sensores inalámbricos, Internet de las Cosas (IoT, por sus siglás en inglés) y dispositivos
biomédicos [156].

VAC

VAC1 VAC2

VDC

MP1 MP2

MN1 MN2

CL RL

Figura 3.1: Rectificador CMOS cross-coupled.

La topología del rectificador CMOS cross-coupled, como se muestra en la Figura 3.1,
emplea transistores de conmutación NMOS y PMOS con puertas conectadas de forma
cruzada a las entradas diferenciales VAC1 y VAC2 del rectificador [157], en lugar de usar
transistores conectados como diodos. Esta configuración cruzada permite una polarización
dinámica de los transistores, compensando sus voltajes de umbral Vth. Como resultado,
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se reduce la resistencia de conducción y la caída de tensión (|VDS|, voltaje drenador-
surtidor) cuando los transistores están polarizados directamente, mejorando así el PCE.
Sin embargo, este circuito presenta corrientes de fuga inversa cuando los transistores están
polarizados inversamente, lo que degrada el rendimiento del rectificador, especialmente
bajo condiciones de voltajes de entrada elevados. En cada ciclo, los voltajes VAC1 y VAC2

activan un transistor NMOS y un transistor PMOS, estableciendo un camino para el
flujo de corriente desde la fuente hacia la carga durante la fase de conducción, mientras
los transistores opuestos permanecen apagados. Los transistores están diseñados para
activarse con diferentes niveles de voltaje en la puerta: los PMOS se activan con voltajes
bajos y los NMOS con voltajes altos [157].

Figura 3.2: Formas de las señales VAC1, VAC2, |VAC | y VDC , y las etapas de funcionamiento (S1−
S6) de los transistores en un rectificador CMOS cross-coupled durante el proceso de rectificación
en un período de la señal de entrada VAC .

La Figura 3.2 muestra los voltajes transitorios en los nodos de entrada y salida del rec-
tificador CMOS cross-coupled, obtenidos mediante simulación con una señal de entrada
VAC senoidal de 1 V de amplitud y 1.5 MHz de frecuencia. Se observa que el voltaje de
salida rectificada VDC (en verde) no se mantiene constante y presenta un rizado causado
por la carga y descarga del condensador de almacenamiento CL. Por otro lado, los voltajes
VAC1 (en azul) y VAC2 (en rojo) se combinan para formar la onda senoidal VAC (represen-
tada en valor absoluto en amarillo), dado que VAC = VAC1 − VAC2. Ambas señales, VAC1

y VAC2, presentan también una forma senoidal. Además, en ciertos tramos del período,
pueden adoptar valores negativos debido a la naturaleza flotante de VAC respecto a la
tierra (GND) del circuito.

El mecanismo de operación del rectificador se puede explicar en detalle utilizando la
Figura 3.2, donde se observan las distintas etapas de funcionamiento de los transistores
de conmutación a lo largo de un período T de la señal VAC . Al inicio de cada ciclo (en
t0, t3, t6), los voltajes VAC1 y VAC2 se encuentran en modo común, es decir, VAC1 = VAC2,
con un valor cercano a la mitad de VDC bajo condiciones de estado estacionario [153],
[158]. En este punto, todos los transistores se encuentran desactivados operando en la
región de corte debido a que VAC = 0, impidiendo la circulación de corriente a través del
circuito.

Durante el ciclo positivo (VAC1 > VAC2), se distinguen tres etapas de funcionamiento
(S1, S2, S3) en los transistores de conmutación, determinadas por la polaridad del voltaje
entre drenador y fuente (VDS) y el voltaje de polarización entre puerta y fuente (VGS).
En la primera etapa (S1), los transistores MP1 y MN2 entran en una fase de transición,
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activándose gradualmente a medida que el voltaje entre sus terminales puerta-fuente (o
viceversa) supera los 0 V, debido al incremento de VAC1 y la disminución de VAC2 (VAC1−
VAC2); mientras que MP2 y MN1 permanecen desactivados por el voltaje negativo aplicado
a sus puertas (VAC2 − VAC1). Dado que VAC1 < VDC , el transistor MP1 se encuentra
polarizado de manera inversa, al igual que el transistor MN2, ya que VAC2 > GND. Esta
polarización inversa crea un camino entre VDC y GND, lo que genera una corriente que
circula en dirección opuesta a la deseada (de VAC hacia la carga), conocida como corriente
de fuga inversa.

Figura 3.3: Forma de la corriente de entrada en un rectificador CMOS cross-coupled durante un
semiciclo de una señal de entrada senoidal VAC .

La corriente de fuga inversa, como se muestra en la Figura 3.3, comienza a aumentar
considerablemente a medida que |VAC | crece y VAC1 tarda más en alcanzar el valor VDC

en t1. Cuando |VAC | < Vth, MP1 y MN2 operan en modo de inversión débil, lo que resulta
en una corriente de fuga pequeña. En este tramo, la corriente de fuga inversa (Ifuga)
exhibe un comportamiento exponencial y se puede aproximar mediante la ecuación de la
corriente del transistor en la región subumbral:

Ifuga = I0 exp

(
VGS − Vth

nVT

)(
1− exp

(
−VDS

VT

))
(3.1)

donde I0 es la corriente subumbral a VGS = 0, VGS es el voltaje entre puerta y fuente,
Vth es el voltaje de umbral del transistor, n es el factor de pendiente en inversión débil,
VT es el voltaje térmico, VDS es el voltaje entre drenador y fuente. Sin embargo, cuando
|VAC | > Vth, MP1 y MN2 cambian a un modo de operación en inversión fuerte. Durante
este tramo, la corriente aumenta considerablemente, lo que implica una mayor pérdida
por disipación en los transistores. En esta condición, la corriente de fuga inversa suele
encontrarse en la región óhmica, por lo que aumenta linealmente con VGS y también
comienza a disminuir a medida que VDS disminuye. La corriente en este tramo se puede
aproximar mediante la siguiente ecuación:

Ifuga = k′W

L

(
(VGS − Vth)VDS − (VDS)

2

2

)
(3.2)

donde k′ es el parámetro de transconductancia del transistor, W es el ancho del canal, L
es la longitud del canal.
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3.2 Rectificador CMOS activo

La Figura 3.4 muestra la topología de un rectificador activo. El rectificador activo
mostrado mantiene la misma estructura básica de un rectificador pasivo de onda completa,
pero reemplaza los diodos tradicionales por diodos activos. Estos diodos activos consisten
esencialmente en transistores CMOS controlados mediante comparadores. Comparado
con las topologías convencionales, como el rectificador cross-coupled, las arquitecturas con
diodos activos ofrecen mejores soluciones cuando las señales de entrada tienen amplitudes
elevadas [152].

−

+

−

+

VAC

VAC1 VAC2

VDC

MP1 MP2

MN1 MN2

CL RL

CMP1 CMP2

Figura 3.4: Rectificador CMOS con diodos activos NMOS.

La Figura 3.5 presenta los voltajes transitorios en los nodos de entrada y salida del
rectificador CMOS activo, obtenidos a través de simulaciones utilizando una señal de
entrada VAC senoidal con 1 V de amplitud y una frecuencia de 1.5 MHz. Además, se
ilustran los diferentes estados de operación de los transistores de potencia del rectificador
durante un ciclo completo de la señal de entrada.

Figura 3.5: Forma de los voltajes en los nodos internos (VAC1, VAC2, VDC) y estados de fun-
cionamiento (S1−S6) en un rectificador CMOS activo durante el período de una señal de entrada
senoidal VAC .
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A lo largo del ciclo de VAC , los estados de funcionamiento del rectificador activo
evolucionan de manera secuencial. Cuando las señales de entrada son iguales, es de-
cir, VAC1 = VAC2 en t0, todos los transistores de potencia, tanto NMOS como PMOS,
permanecen desactivados.

Cuando VAC1 > VAC2 , se da inicio al primer estado, que abarca desde t0 hasta t1.
En esta etapa, los comparadores CMP1 y CMP2 permanecen inactivos porque ambos
voltajes de entrada, VAC1 y VAC2 , son mayores que VSS. Como resultado, los transistores
NMOS MN1 y MN2 se mantienen en corte debido a que VGS = 0. De manera similar, los
transistores PMOS MP1 y MP2 permanecen desactivados porque sus VSG no superan el
voltaje de umbral |Vthp|.

A medida que la señal VAC1 continúa aumentando y VAC2 disminuye, el rectificador
entra en el segundo estado, que se desarrolla entre t1 y t2. En este punto, el VSG del
transistor MP1 alcanza el umbral |Vthp|, activándolo y permitiendo su conducción. Como
consecuencia, MP1 iguala VAC1 con el voltaje de salida VDC , estableciendo una conexión
directa entre ambos. Mientras tanto, los transistores MP2 , MN1 , MN2 y los comparadores
permanecen desactivados.

El tercer estado, que abarca desde t2 hasta t3, marca el inicio del ciclo de conducción.
Durante esta etapa, el transistor MP1 sigue activo, ya que su VSG continúa siendo mayor
a |Vthp|. Además, el comparador CMP2 activa al transistor NMOS MN2 cuando VAC2

cae por debajo de VSS. Esto permite cerrar el lazo de corriente entre la entrada VAC1

y la carga, facilitando la transferencia de energía. En este estado, los transistores MP2 ,
MN1 y el comparador CMP1 permanecen desactivados. Durante la conducción se generan
pequeñas caídas de tensión entre VAC1 y VDC , debido a las resistencias de conducción Ron

de MP1 y MN2 .
En el cuarto estado, que se extiende desde t3 hasta t4, el transistor MP1 sigue activo,

pero el comparador CMP2 desactiva al transistor NMOS MN2 debido a que VAC2 se vuelve
mayor que VSS. Aunque no hay corriente de conducción durante este periodo debido a
la desactivación de CMP2, el transistor MP1 mantiene la conexión entre VAC1 y VDC . En
este estado, los transistores MP2 , MN1 y el comparador CMP1 permanecen inactivos, sin
afectar el comportamiento general del rectificador.

El quinto estado, que se desarrolla entre t4 y t5, es similar al primero, en el que todos los
transistores de potencia y comparadores se encuentran desactivados. Este estado persiste
hasta que VAC1 se iguala a VAC2 , completando así la mitad del ciclo de la señal de entrada
VAC .

Durante la segunda mitad del ciclo, cuando VAC1 < VAC2 , el funcionamiento del rec-
tificador es análogo, pero con los roles principales intercambiados: los transistores MP1

y MN2 , junto con el comparador CMP2, son los elementos activos, mientras que MP2 y
CMP1 permanecen inactivos. Esta simetría asegura una rectificación eficiente en ambos
semiciclos de la señal VAC . Durante la segunda mitad del ciclo, cuando VAC1 < VAC2 , el
funcionamiento del rectificador sigue siendo similar, pero con los roles principales inter-
cambiados. En esta etapa, los transistores MP2 y MN1 , junto con el comparador CMP1,
son los elementos activos. Por otro lado, los transistores MP1 y el comparador CMP2

permanecen desactivados.
La Tabla 3.1 resume los estados operativos de cada transistor durante un período com-

pleto de la señal VAC .
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Estados MP1 MP2 MN1 MN2

VAC1 > VAC2

S1 OFF OFF OFF OFF

S2 ON OFF OFF OFF

S3 ON OFF ON OFF

S4 ON OFF OFF OFF

S5 OFF OFF OFF OFF

VAC1 < VAC2

S6 OFF OFF OFF OFF

S7 OFF ON OFF OFF

S8 OFF ON OFF ON

S9 OFF ON OFF OFF

S10 OFF OFF OFF OFF

Tabla 3.1: Estado de los transistores en función de las señales de entrada VAC1 y VAC2.

Cabe destacar que, en un rectificador ideal, las pérdidas durante el proceso de rec-
tificación están determinadas principalmente por las pérdidas de conducción y de con-
mutación. Las pérdidas por conducción se producen debido a la resistencia inherente de
los transistores en estado de conducción, lo que genera una caída de tensión y una disi-
pación de potencia asociada. Sin embargo, en un rectificador activo real, el panorama es
más complejo, ya que, además de las pérdidas por conducción y conmutación, también
surgen pérdidas relacionadas con corrientes en reversa.

Figura 3.6: Corriente de entrada del rectificador activo durante un semiciclo de la señal VAC .

Estas corrientes en reversa, observadas en la Figura 3.6, son consecuencia, principal-
mente, de los retardos en la respuesta del circuito, particularmente en los comparadores
que controlan los transistores. En el contexto del rectificador, estos retardos, conocidos
como turn-off delay, ocurren al momento de desactivar los transistores. Por ejemplo,
durante la transición entre el tercer estado y el cuarto estado del ciclo de operación, un
comportamiento ideal requeriría que el comparador desactive el transistor MN2 en el in-
stante exacto en que VAC2 iguala a VSS. No obstante, en la práctica, los comparadores
presentan un pequeño retraso en su respuesta. Este retardo, aunque breve, permite que el
transistor continúe conduciendo por un corto período, lo que genera una corriente inversa
no deseada y, con ello, una pérdida adicional de potencia.
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Capítulo 4

Análisis y diseño

4.1 Metodología de diseño

La metodología propuesta para el diseño del circuito integrado de una PMU para dis-
positivos médicos implantables con alimentación basada en transferencia inalámbrica de
potencia por ultrasonido, ha sido adaptada parcialmente del proceso de diseño para cir-
cuitos integrados analógicos presentado en el libro CMOS Analog Circuit Design de Allen
y Holberg [159]. Como se muestra en la Figura 4.1, esta metodología de diseño adopta
un enfoque estructurado que incluye una serie de etapas, desde la concepción inicial del
diseño hasta la obtención del esquemático final del circuito.

Figura 4.1: Metodología propuesta para el diseño del circuito de la PMU. Adaptado de [159].

El proceso de diseño se inicia con la formulación de la idea, donde se definen clara-
mente los objetivos del diseño y se selecciona la topología del circuito mediante un ex-
haustivo análisis del estado del arte. En esta etapa, se establecen las especificaciones que
el circuito debe cumplir de acuerdo con los requisitos del sistema, así como la interrelación
entre los distintos bloques funcionales.

En la definición de los parámetros de diseño, se identifican los parámetros críticos
que determinan el funcionamiento del circuito y afectan su rendimiento de manera general.
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Para establecer estos parámetros de diseño, es fundamental recurrir a las ecuaciones teóri-
cas que describen el comportamiento eléctrico del circuito. Estas ecuaciones, derivadas
de principios fundamentales como la Ley de Ohm, las leyes de Kirchhoff y ecuaciones
específicas de componentes como los transistores, permiten comprender cómo varían las
corrientes y voltajes según las condiciones del circuito.

Durante la etapa de implementación, se procede con la creación del esquemático del
circuito en base a la topología selecciona y la configuración de los parámetros de diseño
previamente definidos. El ajuste de estos parámetros permite al diseñador cumplir con las
especificaciones de diseño establecidas y asegurar que el circuito funcione correctamente
bajo diferentes condiciones de operación. Para el desarrollo de esta tesis, el diseño de
los esquemáticos se llevará a cabo en el entorno del software de diseño y simulación de
circuitos integrados Virtuoso de Cadence [160]. Además, los componentes activos y
pasivos empleados en los esquemáticos estarán basados en la tecnología de proceso de
fabricación de semiconductores CMOS de 180 nm de la empresa Taiwan Semiconductor
Manufacturing Company (TSMC). El diseño analógico basado en tecnología CMOS nos
permitirá integrar el circuito en un mismo sustrato y cumplir con tres de los principales
requisitos del sistema: bajo consumo energético, simplicidad y tamaño reducido.

En la etapa de simulación se realizan diferentes simulaciones en Cadence para vali-
dar el desempeño del diseño en diferentes condiciones operativas, incluyendo variaciones
de temperatura, voltaje y carga. Estas simulaciones son iterativas, permitiendo realizar
correcciones y ajustes en el diseño hasta cumplir con las especificaciones establecidas. La
comparación con las especificaciones del diseño se realiza al finalizar cada sim-
ulación, verificando que el rendimiento del circuito cumple con los requisitos iniciales.
Si se encuentran discrepancias, se ajustan los parámetros de diseño y se repite el pro-
ceso hasta obtener un diseño adecuado que cumpla con las especificaciones establecidas.
La simulación incluye la caracterización del circuito mediante la simulación de proceso,
voltaje y temperatura (PVT), para comprender cómo se comporta en diversas condiciones
y optimizar su rendimiento.

4.1.1 Procedimiento de diseño del circuito PMU

Como punto de partida en el diseño de la Unidad de Gestión de Energía, es fundamental
definir los requisitos básicos del sistema, ya que estos dictarán las restricciones y directrices
para el diseño del circuito. Estos requisitos están principalmente relacionados con las
necesidades energéticas del IMD, y estarán basados en los parámetros técnicos observados
en el estado del arte, presentados en la Tabla 1.1 del capítulo 1. Las especificaciones
básicas del sistema que hemos definido se detallan en la Tabla 4.1.

Tabla 4.1: Especificaciones básicas del sistema.

Especificaciones Valores

Pout 300− 600 µW

VDC 1− 1.5 V

PCE > 90%

V CR > 80%

Asimismo, como se observa en la Figura 2.12, una PMU está formada por diversos
bloques, cada uno cumpliendo una función específica en la conversión y regulación de la
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energía. Entre estos bloques, destaca el rectificador activo, que es el componente central
del PMU. El rectificador activo incluye elementos clave como comparadores de voltaje,
buffers, y transistores de potencia o conducción, los cuales trabajan en conjunto para
garantizar un rendimiento eficiente. Además, están presentes circuitos anexos, como la
referencia de corriente y el limitador de voltaje, que son esenciales para la regulación y
seguridad del sistema. Debido a la interrelación entre estos componentes, el diseño de
la PMU debe seguir un enfoque estructurado, dado que la implementación de algunos
bloques depende de la correcta implementación de otros, lo que requiere una secuencia
lógica en su diseño.

El procedimiento de diseño del circuito PMU se ilustra en la Figura 4.2, donde se
presenta el flujo detallado del proceso de diseño del circuito integrado. El diagrama está
organizado de forma que los parámetros de diseño más relevantes, tales como las relaciones
de aspecto de los transistores y los valores de los componentes como resistencias y capac-
itancias, se encuentran en el centro. Las señales de entrada se disponen a la izquierda y
las señales de salida a la derecha. Esta secuencia ha sido definida en base a una conceptu-
alización previa del funcionamiento general del circuito, en la que ya se han determinado
las topologías de cada uno de los bloques. Dichas topologías han sido seleccionadas tras
una exhaustiva revisión del estado del arte, considerando las especificaciones básicas del
sistema.

Figura 4.2: Procedimiento de diseño del circuito de la Unidad de Gestión de Energía propuesto.
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A continuación, se detalla de forma breve la función y los parámetros de diseño de cada
componente del circuito PMU:

• Comparador de Voltaje: Este componente compara la señal de entrada de corri-
ente alterna VAC del rectificador con un voltaje de referencia para detectar el cruce
por cero o los cambios de polaridad. Al detectar dicho cambio, el comparador gen-
era una señal de salida VCMP que activa o desactiva los transistores de potencia del
núcleo del rectificador activo. Los parámetros de diseño, como la relación de as-
pecto W/L de sus transistores y la corriente de polarización Ibias requerida, afectan
el rendimiento del comparador, influenciando su ganancia, respuesta en frecuencia y
consumo energético.

• Núcleo del Rectificador Activo: Este bloque es responsable de convertir la señal
de corriente alterna VAC , generada por el transductor piezoeléctrico, en una señal
de corriente continua VDC adecuada para alimentar los componentes del sistema.
El diseño del núcleo involucra el uso de transistores NMOS y PMOS, los cuales
son cuidadosamente dimensionados mediante la optimización de sus relaciones de
aspecto W/L para maximizar el PCE y el V CR, al mismo tiempo que se minimizan
las pérdidas de potencia.

• Buffer: Este componente garantiza que la señal de voltaje VCMP generada por el
comparador se transfiera de manera eficiente a la compuerta de los transistores de
potencia en el núcleo del rectificador activo. En el diseño, se considerará la relación
de aspecto W/L de los transistores que lo componen, optimizándola para minimizar
el tiempo de retardo de propagación entre el voltaje de entrada VCMP y el voltaje
de salida del buffer VGN . Además, se asegurará que el buffer proporcione la carga
adecuada a los transistores del núcleo, que son de mayor tamaño.

• Referencia de Corriente: Este bloque genera una corriente de referencia estable
Iref a partir de un voltaje de alimentación VDC . Su diseño debe garantizar un
funcionamiento independiente frente a variaciones de temperatura y voltaje. Los
parámetros clave en el diseño incluyen la relación de aspecto W/L de los transistores,
junto con los valores de las resistencias R y condensadores C que conforman el
circuito.

• Limitador de Voltaje: Este bloque actúa como un circuito de protección para
los componentes de la PMU, regulando el voltaje de entrada al rectificador VAC a
niveles seguros y previniendo daños por sobrevoltaje. La selección cuidadosa de la
relación de aspecto W/L de los transistores que conforman el circuito de protección
asegura una respuesta eficiente a voltajes de entrada que superen el límite máximo
permitido por la tecnología del proceso de fabricación, todo ello con un consumo de
energía mínimo.
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4.2 Comparador de voltaje

La función principal del comparador en el rectificador activo es detectar los cruces por
cero de la señal de entrada alterna VAC proporcionada por el transductor piezoeléctrico.
Este cruce por cero determina el instante en el que el comparador debe activar o desactivar
el transistor de conmutación NMOS, permitiendo así un control adecuado de la etapa de
conducción durante el proceso de conversión de la señal VAC en una señal continua VDC .

En el caso de los dispositivos médicos implantables, es importante que el rectificador
mantenga una alta eficiencia bajo condiciones de baja energía. Para ello, se requiere que
el comparador ofrezca una alta velocidad de respuesta, esto minimiza las pérdidas de
potencia causadas por la corriente de fuga inversa y mejora tanto el PCE como el V CR,
como fue analizado en el capítulo 3. Además, como parte integrante de un diodo activo,
el comparador, con ayuda de un circuito buffer, debe tener la capacidad de suministrar
la corriente de carga necesaria para garantizar la conmutación del transistor NMOS sin
introducir retrasos significativos.

Para cumplir con estos requisitos, se seleccionó una topología basada en el compara-
dor de puerta común (CGC, por sus siglas en inglés), presentado en la Figura 4.3.
Los comparadores de puerta común son utilizados ampliamente en rectificadores ac-
tivos y dobladores de voltaje, por su bajo voltaje de alimentación requerido para su
funcionamiento, su capacidad para comparar voltajes de entrada cercanos a cero y su alta
velocidad de respuesta en frecuencia [161]. En particular, este comparador ha demostrado
un buen desempeño en rectificadores activos para dispositivos médicos implantables ali-
mentados mediante WPT por ultrasonido [107], [108], [116] y por acoplamiento inductivo
a 13.56 MHz [161], [162].

VBias

IBiasIBias

V −
in = VAC1(2)

Vout = VCMP1(2)

V +
in = VSS

VDD

M1 M2 M3 M4

M5 M6

M7 M8

Figura 4.3: Circuito del comparador de puerta común.

El comparador consta de dos entradas en configuración de puerta común. La entrada
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no inversora (V +
in ) está formada por los terminales de fuente de los transistores M2 y M3,

conectada a la tierra del circuito rectificador (VSS), que sirve como un voltaje de referencia.
La entrada inversora (V −

in ) está conectada a los terminales de fuente de los transistores
M1 y M4, para recibir la señal de uno de los terminales de entrada AC del rectificador
(VAC1 o VAC2). Por otra parte, los transistores M7 y M8 actúan como fuentes de corriente
que requiere un voltaje de polarización (VBias) en sus terminales de puerta para fijar una
corriente de polarización (IBias) en las ramas del circuito. Tanto el voltaje VBias como
la corriente IBias son generados por el bloque del circuito de referencia de corriente que
será diseñado posteriormente. Asimismo, las cuatro ramas del circuito están conectadas
al voltaje de alimentación del comparador (VDD) a través de los terminales de fuente de
los transistores M5, M6, M7 y M8. Este VDD será suministrado por la señal de salida DC
del rectificador (VDC). Finalmente, los terminales de drenador de los transistores M6 y
M3 forman el nodo de salida (Vout) en una configuración push-pull [162]. En este nodo
se genera el voltaje de salida del comparador (VCMP1 o VCMP2) mediante el proceso de
carga y descarga de la capacitancia de carga (CL), formada a partir de capacitancias de
difusión en la salida del comparador y la capacitancia de entrada del circuito de buffer.

Esta topología requiere que los transistores M1, M2, M3 y M4 compartan las mismas
dimensiones (W/L) para mantener cierta homogeneidad en las cuatro ramas del circuito.
Asimismo, debido al espejo de corriente, los transistores M5 y M6 deben ser iguales en
tamaño. De manera similar, las fuentes de corriente M7 con M8 deben proporcionar el
mismo valor de corriente, por lo que también deben ser de las mismas dimensiones.

4.2.1 Análisis en gran señal

En este análisis estudiaremos el comportamiento dinámico del comparador producido
por un cambio en el voltaje de las entradas del comparador. Para ello, consideraremos
que Vout se encuentra en estado transitorio y en un valor de voltaje alrededor del punto
de conmutación del comparador donde los transistores M3 y M6 se encuentren saturados.
Además, tomaremos en cuenta que VDD es lo suficientemente alto para garantizar que el
circuito funcione adecuadamente en la región de operación deseada. El voltaje mínimo de
alimentación (VDDmin

) que asegura que los transistores operen en la región de saturación,
se determina mediante la siguiente ecuación:

VDDmin
= VOV7 + VOV2 + Vthn2 (4.1)

donde Vthn2 es el voltaje de umbral del transistor M2, y VOV es el voltaje de overdrive,
expresado como VOV2 = VGS2 − Vthn2 para M2 y VOV7 = VSG7 − |Vthp7| para M7. Para
simplificar el análisis, asumiremos que todos los transistores operan en inversión fuerte
por lo que se usará el modelo de ley cuadrada para las ecuaciones del transistor, omitiendo
el efecto de modulación de la longitud del canal (λ = 0). El principio de funcionamiento
del comparador se ilustra en la Figura 4.4.

En primer lugar, se observa que, independientemente de la condición de V −
in , las corri-

entes que atraviesan los transistores M2 y M4 van a estar fijadas para ser siempre igual a
IBias, ya que son las mismas corrientes que fluyen a través de M7 y M8. Por otro lado, la
corriente en M5 va a tener el mismo valor que la corriente en M1. Es importante mencionar
que, durante el estado transitorio de Vout, parte de la corriente que pasa por M6 puede
desviarse hacia la capacitancia de carga CL en la salida del comparador (IL = I6 − I3).
Esta variación de corriente depende de la diferencia entre las entradas del comparador y
determina el comportamiento dinámico del circuito.

Cuando los voltajes de entrada del comparador son iguales (∆Vin = V +
in − V −

in = 0), las
cuatro ramas del circuito se encuentran en un estado de equilibrio. En esta condición, las
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VBias

IBias = I7 IBias = I8

I7 I8

I6

I3 IL

IL = I6 − I3
I1 = I6

V −
in = VAC1(2)

Vout = VCMP1(2)

V +
in = VSS

VDD

M1 M2 M3 M4

M5 M6

M7 M8

CL

Vx Vy

Vz

Figura 4.4: Principio de funcionamiento del comparador.

corrientes que atraviesan los transistores NMOS (M1−4), son iguales a la corriente IBias,
debido al mismo VGS en los nodos Vx y Vy, y por los espejos de corriente en M2 y M4.
Además, la corriente I6 toma el valor de IBias por el espejo de corriente en M5. Dado que
la corriente en M6 y M3 es la misma, no existe flujo de corriente a través de la capacitancia
CL (IL = I6 − I3 = 0). En consecuencia, no se produce un cambio en el nivel de voltaje
de Vout.

Por otra parte, cuando existe una diferencia de voltaje en las entradas del comparador
(∆Vin ̸= 0), se produce un desequilibrio en los VGS de los transistores M1 y M2. El
potencial en el nodo Vx se puede expresar como:

Vx = VGS1 + V −
in = VGS2 (4.2)

Al despejar VGS1 y considerando que M2 opera en la región de saturación, se obtiene:

VGS1 = Vthn2 +

√
2IBias

µnCox
W
L

− V −
in (4.3)

donde µn es la movilidad de electrones en los transistores NMOS, Cox es la capacitancia
de óxido, W es el ancho del canal y L es la longitud del canal para los transistores M1−4.
Además, dado que la corriente en M1 y M6 tiene el mismo valor, la corriente I6 se puede
expresar como:

I6 = I1 =
1

2
µnCox

W

L
(VGS1 − Vthn1)

2 (4.4)

Reemplazando la ecuación (4.3) en (4.4) y omitiendo el efecto de cuerpo en M1 (Vthn1 ≈
Vthn2), se obtiene la siguiente expresión:

I6 =
1

2
µnCox

W

L

(√
2IBias

µnCox
W
L

− V −
in

)2

(4.5)
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De igual forma, la diferencia de voltaje en las entradas del comparador genera que los
VGS de M3 y M4 sean diferentes. El potencial en el nodo Vy se puede expresar como:

Vy = VGS3 = VGS4 + V −
in (4.6)

Dado que M4 opera en la región de saturación, la ecuación se puede reescribir como:

VGS3 = Vthn4 +

√
2IBias

µnCox
W
L

+ V −
in (4.7)

Entonces, la expresión para la corriente I3 se está dada por:

I3 =
1

2
µnCox

W

L
(VGS3 − Vthn3)

2 (4.8)

Reemplazando la ecuación (4.7) en (4.8) y omitiendo el efecto de cuerpo en M4 (Vthn3 ≈
Vthn4), se obtiene lo siguiente:

I3 =
1

2
µnCox

W

L

(√
2IBias

µnCox
W
L

+ V −
in

)2

(4.9)

Por lo tanto, con base en lo indicado en la Figura 4.4 y las ecuaciones (4.5) y (4.9), la
corriente en la capacitancia de carga (IL) se puede calcular como:

IL = I6 − I3 = −
√

8µnCox
W

L
IBias V

−
in (4.10)

Esta expresión demuestra que, cuando V −
in < 0, la diferencia entre las corrientes I6 e

I3 genera un incremento en la corriente IL (IL > 0) debido a que I6 > I3, cargando la
capacitancia CL y produciendo que Vout pase de un nivel lógico bajo a uno alto (0 →
VDD). Por el contrario, cuando V −

in > 0, la corriente IL disminuye (IL < 0) dado que
I6 < I3, descargando CL y provocando que Vout cambie de un nivel lógico alto a uno bajo
(VDD → 0).

La variación del voltaje de salida (∆Vout) alrededor del punto de conmutación del com-
parador, producido durante la carga o descarga de CL, se describe mediante la siguiente
ecuación:

∆Vout(t) =
1

CL

∫ t2

t1

IL dt (4.11)

donde t1 y t2 representan instantes de tiempo donde se mide el cambio de Vout. Reem-
plazando la expresión (4.10) en (4.11), se tiene:

∆Vout = −

√
8µnCox

W
L
IBias

CL

V −
in∆t (4.12)

donde ∆t = t2 − t1 es el tiempo que tarda en producirse el cambio de Vout, y recordando
que W/L es la relación de aspecto de los transistores NMOS (M1−4). Al despejar ∆t,
obtenemos la tasa de cambio del voltaje de salida del comparador:

∆Vout

∆t
= −

√
8µnCox

W
L
IBias

CL

V −
in (4.13)
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A pesar de las simplificaciones realizadas, la expresión obtenida en (4.13) permite extraer
conclusiones importantes. Esta expresión muestra que incrementar la corriente Ibias au-
menta la tasa de cambio de Vout, aunque esto también conlleva un mayor consumo de
potencia en el comparador. Por otra parte, optimizar la relación de aspecto W/L de los
transistores NMOS sin afectar significativamente el ancho de banda, que depende de CL,
podría contribuir a mejorar la tasa de cambio de Vout. Es importante destacar que un
cambio rápido del voltaje de salida del comparador ayudaría a reducir el turn-on delay y
el turn-off delay durante el proceso de rectificación. Como se discutió en el capítulo 3,
estos retrasos impactan negativamente en la eficiencia y en el V CR del rectificador activo.

Al establecer un valor mínimo realista para V −
in cuando V −

in < 0, como algunas unidades
o decenas de mV que reflejan las condiciones prácticas observables durante la operación
del rectificador activo, la expresión (4.13) permite aproximar el slew rate positivo del
comparador, que se produce cuando Vout transita de un nivel lógico bajo a uno alto. La
aproximación del slew rate positivo (SR+) se puede expresar como:

SR+ ≈

√
8µnCox

W
L
IBias

CL

∣∣V −
in

∣∣ (4.14)

Sin embargo, esta expresión no es aplicable para el caso del slew rate negativo, que se
presenta cuando Vout disminuye de un nivel lógico alto a uno bajo. En la práctica, V −

in

puede asumir valores significativos cuando V −
in > 0, por lo que el slew rate negativo ocurre

cuando V −
in alcanza su máximo. Al considerar un valor elevado para V −

in , como por ejemplo
VDD, podríamos estimar el slew rate negativo. En esta situación, si V −

in = VDD, no fluye
corriente a través de los transistores M1 ni M4, lo que resulta en que los nodos Vy y Vz

se establecen en VDD. Dado que Vz = VDD, se tiene que VSG6 = 0, lo que implica que la
corriente I6 sea nula. A su vez, como Vy = VDD, se tiene que VGS3 = VDD, lo que indica
que el transistor M3 si conduce una corriente I3. Despreciando el efecto de modulación
de longitud de canal, la corriente I3 se puede expresar como:

I3 =
1

2
µnCox

W

L
(VDD − Vthn3)

2 (4.15)

En estas condiciones, la corriente IL alcanza su máximo valor de descarga, expresado como
IL = −I3. Por lo tanto, el slew rate negativo (SR−) se puede formular de la siguiente
manera:

SR− =

∣∣∣∣
IL
CL

∣∣∣∣ =
I3
CL

(4.16)

Si reemplazamos la ecuación (4.15) en (4.16), la expresión del slew rate negativo se puede
aproximar como:

SR− ≈ µnCoxW (VDD − Vthn3)
2

2LCL

(4.17)

Al comparar las expresiones (4.14) y (4.17), se deduce que en la práctica el slew rate
negativo es mayor que el slew rate positivo. Esto indica que los mayores retrasos se
producen durante la activación del comparador en contraste con su desactivación, lo que
resulta en un impacto mayor en la pérdida de V CR que en PCE.

4.2.2 Análisis de respuesta en frecuencia

En este análisis estudiaremos la respuesta en frecuencia del comparador mediante el
modelo de pequeña señal del circuito para altas frecuencias (Figura 4.5). Este modelo
permite evaluar los efectos de las capacitancias parasitarias y otros elementos de alta
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frecuencia, y facilita el cálculo de la función de transferencia, a partir de la cual se derivan
las expresiones para la ganancia de voltaje, el ancho de banda y la frecuencia de ganancia
unitaria (UGF, por sus siglas en inglés). Estos parámetros caracterizan el comportamiento
del circuito en el dominio de la frecuencia.
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Figura 4.5: Modelo de pequeña señal para el análisis de respuesta en frecuencia del comparador.

Como se muestra en la Figura 4.5, los elementos gmi
, gmbi , roi , Vgsi , Vsgi , Vbsi , Cgsi , Cgdi ,

Cgbi , Cdbi y Csbi representan, respectivamente, la transconductancia, transconductancia de
cuerpo, resistencia de salida, voltaje de puerta-fuente, voltaje de fuente-sustrato, voltaje
de sustrato-fuente, capacitancia de puerta-fuente, capacitancia de puerta-drenador, ca-
pacitancia de puerta-sustrato, capacitancia de drenador-sustrato y capacitancia de fuente-
sustrato del i-ésimo transistor del comparador. Por otro lado, Cbuf denota la capacitancia
de entrada del buffer. Los valores de estos elementos de pequeña señal dependen del punto
de operación y de las dimensiones de los transistores.

Al aplicar la transformada de Laplace a las ecuaciones obtenidas mediante la Ley de
Corriente de Kirchhoff (LCK) en los nodos Vy, Vz y Vout del modelo de pequeña señal, se
obtiene la función de transferencia del comparador, H(s). Esta función de transferencia
describe la relación entre el voltaje de salida y el voltaje de entrada en el dominio de la
frecuencia (s = jω), y se expresa de la siguiente manera:

H(s) =
Vout(s)

Vin(s)
=

2gm3 (1 + η) (ro3 ∥ ro6)
(
1 + s

Cgs5

2gm5

)

(1 + sCL(ro3 ∥ ro6))
(
1 + s

Cgs5

gm5

) (4.18)

donde η = gmb4/gm4 , con un valor típico de 0.25 [163], y CL representa la capacitancia de
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carga, formada por la suma de las capacitancias de difusión de los transistores de salida
del comparador y la capacitancia de entrada del buffer, que corresponde a otro bloque de
circuito que se diseñará en etapas posteriores. La capacitancia CL se expresa como:

CL = Cgd3 + Cdb3 + Cgd6 + Cdb6 + Cbuf (4.19)

Para mayor información, se recomienda consultar el Apéndice A, donde se detalla el
procedimiento de cálculo de la función de transferencia del comparador.

La expresión obtenida en (4.18) permite calcular la ganancia de voltaje del comparador
(Av), definida como la magnitud de la función de transferencia en la región de bajas
frecuencias, donde se considera constante. Por lo tanto, Av se puede calcular de la siguiente
manera:

Av = |H(0)| = 2gm3(1 + η)(ro3 ∥ ro6) (4.20)

Asimismo, la función de transferencia del sistema revela la presencia de un cero y dos
polos que afectan la ganancia del comparador a medida que aumenta la frecuencia de la
señal de entrada. A partir de la expresión (4.18), se pueden calcular las expresiones del
cero (ωz) y los polos (ωp1 y ωp2), que son:

ωz =
2gm5

Cgs5

(4.21)

ωp1 =
1

CL(ro3 ∥ ro6)
(4.22)

ωp2 =
gm5

Cgs5

(4.23)

Al comparar las expresiones obtenidas, se concluye que ωp1 es el polo dominante del
sistema, ya que ωp1 ≪ ωp2 . Por lo tanto, el polo dominante ωp1 determina la frecuencia
de corte del ancho de banda del comparador (f−3dB), definida como el punto en el que la
magnitud de H(s) es igual Av/

√
2, es decir disminuye en -3 dB. La frecuencia f−3dB se

puede calcular de la siguiente manera:

f−3dB =
ωp1

2π
(4.24)

Reemplazando la expresión (4.22) en (4.24), se tiene:

f−3dB =
1

2πCL(ro3 ∥ ro6)
(4.25)

La expresión obtenida demuestra que el ancho de banda del comparador es inversamente
proporcional a la capacitancia CL.

Si asumimos que ωp2 y ωz se encuentran muy alejados del polo dominante ωp1, podemos
simplificar el análisis aproximando la función de transferencia del comparador como una
función de primer orden. Por lo tanto, bajo estas condiciones, la función de transferencia
a frecuencias mucho menores que ωp2/2π se puede aproximar a:

H(s) ≈ 2gm3(1 + η)(ro3 ∥ ro6)

(1 + sCL(ro3 ∥ ro6))
(4.26)

Con base en esta aproximación, es posible estimar la frecuencia de ganancia unitaria
(f0dB) como el producto de la ganancia de voltaje y el ancho de banda del comparador.
De esta manera, f0dB se puede calcular como:

f0dB ≈ Av · f−3dB (4.27)
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Sustituyendo las expresiones (4.20) y (4.25) en (4.27), obtenemos la expresión de la UGF:

f0dB ≈ gm3(1 + η)

πCL

(4.28)

Esta expresión indica que f0dB es directamente proporcional a la transconductancia de
los transistores NMOS (M1−4) e inversamente proporcional a la capacitancia CL. Debido
a que CL es un parámetro más difícil de controlar, es conveniente aumentar la UGF
incrementando el gm de los transistores. Esto se puede lograr elevando la corriente IBias,
lo que conlleva un mayor consumo de potencia, o bien optimizando las dimensiones de
los transistores. Obtener el valor máximo de f0dB permite lograr la mayor velocidad de
respuesta junto con la máxima ganancia posible en el comparador. Asimismo, la topología
del comparador evidencia que el efecto de cuerpo, presente en η, favorece la mejora de Av

y f0dB.

4.2.3 Diseño del comparador de voltaje

Dada nuestra especificación de potencia entregada a la carga (Pout) de ∼500 µW,
mostrada en la Tabla 4.1, se escogió como criterio de diseño que el consumo de potencia
estática del comparador no sobrepase el 1% de Pout para que su impacto en la eficiencia
sea mínimo. Por esta razón, se estableció un límite máximo de consumo de potencia
estática de 5 µW para un voltaje nominal de VDD de 1.2 V, lo que implica un límite de
corriente de 4.1 µA. Asimismo, simulaciones previas realizadas en un prototipo del com-
parador demostraron que una corriente IBias mayor a 1.5 µA no mejoraba la eficiencia
del rectificador; por el contrario, reducía el PCE debido al incremento en el consumo de
potencia de los comparadores. Asimismo, una corriente IBias inferior a 1 µA reducía tanto
el PCE como en el V CR, ya que una corriente baja implicaba una menor velocidad de
respuesta del comparador, lo que generaba mayores tiempos de retardo en la conmutación
de los transistores NMOS del rectificador activo. Teniendo en cuenta los resultados de las
simulaciones y el criterio de diseño previamente expuesto, se estableció un valor de 1 µA
para la corriente IBias.

Por otra parte, a partir de un análisis preliminar y considerando la limitación de cor-
riente impuesta por los requisitos de potencia, se verificó mediante simulaciones que la
topología del comparador no permite alcanzar una ganancia superior a 50 dB sin com-
prometer el ancho de banda. Entonces, con IBias establecido en 1µA, se definió como
criterio de diseño una ganancia mínima de 45 dB para asegurar que el comparador sea
suficientemente sensible a pequeñas variaciones de voltaje de entrada. Por ejemplo, con
esa ganancia, una diferencia de voltaje en las entradas (∆Vin) de -10 mV podría saturar
el comparador con un VDD de 1.2 V.

Considerando que las dimensiones de los transistores M7 y M8, que actúan como fuentes
de corriente, tienen menor influencia en la respuesta en frecuencia del comparador, se
definió una relación W/L de 6 µm/2 µm. Un valor de L = 2 µm contribuye a reducir
significativamente el efecto de modulación de longitud de canal y, por ende, el desajuste en
el espejeo de la corriente IBias de 1 µA, mientras que W = 6 µm proporciona un margen
adecuado para la saturación de los transistores.

A partir de los valores iniciales utilizados en las simulaciones preliminares, se procedió a
una optimización adicional de las dimensiones de los transistores M1 a M6, con el objetivo
de mejorar los parámetros de desempeño del comparador. Para ello, se observó que L
debía ser lo suficientemente grande para minimizar el efecto de modulación de longitud
de canal en los espejos de corriente, pero también lo suficientemente pequeña para evitar
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un incremento significativo en las capacitancias parásitas, que afectan negativamente la
respuesta en frecuencia del comparador. Para lograr este balance, se estableció que L
debía ser al menos 4Lmin (donde Lmin = 0.18 µm), siguiendo la recomendación de Ballo
et al. [107], a fin de evitar que el rendimiento del transistor se vea comprometido por el
efecto de modulación de longitud de canal. En base a este criterio, se definió L = 0.8 µm
para los transistores M1 a M6.

Sabemos que, en los transistores PMOS M5 y M6, la reducción de W disminuye el
impacto de sus capacitancias parásitas en los polos del sistema, mejorando así la respuesta
en frecuencia del circuito. No obstante, esta reducción afecta negativamente el margen de
saturación de los transistores, e incrementa el mismatch debido a la variabilidad aleatoria
del proceso de fabricación, aumentando el riesgo de un offset sistemático mayor en el
comparador. En contraste, un aumento en W mejora el margen de saturación y reduce el
mismatch, aunque a expensas de una menor velocidad de respuesta del circuito, afectando
el rendimiento del rectificador activo debido a mayores tiempos de retardo en la salida del
comparador. Teniendo en cuenta este trade-off, se realizaron diversas simulaciones para
ajustar el valor de W de M5 y M6, donde se observó que incrementar W más allá de 0.5
µm era perjudicial para el rectificador activo. Por ejemplo, al aumentar el valor de W
de 0.5 µm a 2 µm, las simulaciones transitorias mostraron una reducción significativa en
los parámetros de rendimiento del rectificador, destacándose una disminución del V CR
en un 4% y de Pout en 30 µW. Por otro lado, las simulaciones de Monte Carlo realizadas
sobre el circuito presentado en la Figura 4.9 indicaron que el incremento en W mejoró en
solo un 6% la desviación estándar (σ) del voltaje de offset de entrada (VOS) por efecto
del mismatch, como se muestra en la Figura 4.6. En base a estos resultados, se optó por
definir una relación W/L de 0.5 µm/0.8 µm para los transistores M5 y M6.

(a) W = 0.5 µm (b) W = 2 µm

Figura 4.6: Histogramas del voltaje de offset obtenidos mediante simulaciones Monte Carlo para
diferentes anchos de canal. La desviación estándar σ es de 2.51 mV para W = 0.5 y de 2.36 mV
para W = 2 µm.

La expresión obtenida en (4.28) indica que un incremento en la transconductancia de
los transistores NMOS, determinada por la relación W/L, permite aumentar el valor
de la frecuencia de ganancia unitaria. Sin embargo, como se mencionó anteriormente, el
aumento en las dimensiones de los transistores también da lugar a un incremento en ciertas
capacitancias que afectan negativamente la respuesta en frecuencia del comparador, como
CL, cuyo valor fue estimado aproximadamente en 8 fF. Para optimizar el valor de W de los
transistores NMOS, con L fijado en 0.8 µm, se realizaron simulaciones cuyo objetivo fue
maximizar f0dB. Los resultados, mostrados en la Figura 4.7, indican que el valor máximo
de f0dB (221.8 MHz) se alcanza con un W de 1.4 µm.
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Figura 4.7: Relación entre la frecuencia de ganancia unitaria y el ancho de canal.

Además, para W = 1.4 µm, se obtuvo una figura de mérito gm/Id de 17.24 V −1, como
se observa en la Figura 4.8. Este valor de gm/Id indica que los transistores NMOS operan
en la región de inversión moderada, la cual es la región de operación que ofrece mejor
eficiencia en términos de transconductancia, consumo de corriente y velocidad. Con base
en estos resultados, se decidió establecer una relación W/L de 1.4 µm/0.8 µm para los
transistores M1 a M4.

Figura 4.8: Figura de mérito gm/Id en función del ancho de canal. Los transistores NMOS con
un menor W operan en la región de inversión fuerte, mientras que los de mayor W lo hacen en
la región de inversión débil.

De forma resumida, en la Tabla 4.2 se presentan las relaciones de aspecto de todos los
transistores que conforman el circuito del comparador de voltaje.

Tabla 4.2: Dimensiones de los transistores del comparador.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

M1, M2, M3, M4 1.4/0.8 1

M5, M6 0.5/0.8 1

M7, M8 6/2 1
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Una vez finalizado el diseño del comparador, se llevaron a cabo simulaciones con el fin
de obtener los parámetros más relevantes del circuito. Para ello, se utilizó el testbench
ilustrado en la Figura 4.9. En este testbench, el comparador es alimentado por una fuente
de voltaje DC de 1.2 V, la corriente IBias es suministrada por una fuente de corriente
ideal de 1 µA, y la señal de la entrada inversora se genera mediante una fuente de voltaje
pulsante VAC . Asimismo, la entrada del buffer se modela mediante un inversor compuesto
por transistores con relaciones de aspecto reducidas, siendo 2 µm/0.18 µm para el PMOS
y 1 µm/0.18 µm para el NMOS.

−

+

+

−

VBias

VBias
IBias

VDD

VDD

VDD

VDD

VDD

VAC

VCMP

COMPARADOR

6.0µm
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2.0µm
0.18µm

1.0µm
0.18µm

Figura 4.9: Testbench de simulación para la caracterización del comparador.

La Figura 4.10 muestra la curva de transferencia del comparador, obtenida mediante
una simulación en DC, donde se representa la variación del voltaje salida Vout en función
de la diferencia de los voltajes de entrada ∆Vin. En la gráfica, se observa que el voltaje de
offset de entrada VOS tiene un valor de -291.6 µV, donde VOS se define como el ∆Vin nece-
sario para que Vout cambie de un nivel lógico a otro, lo cual ocurre cuando Vout = VDD/2
(600 mV). Este bajo valor de VOS sugiere una alta precisión en la detección de voltajes de
activación. La gráfica también evidencia una respuesta adecuada del comparador cuando
∆Vin excede ±4 mV.

Figura 4.10: Curva de transferencia del comparador.

La respuesta en frecuencia del comparador, representada por el diagrama de Bode de la
ganancia (Figura 4.11), fue obtenida mediante simulación en AC. Se observa que, a bajas
frecuencias, la ganancia Av es de aproximadamente 48.37 dB. A medida que la frecuencia
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aumenta, la ganancia disminuye de forma pronunciada, alcanzando 0 dB a 221.8 MHz,
que corresponde a la frecuencia de ganancia unitaria f0dB. La frecuencia de corte f−3dB,
medida en aproximadamente 1.5 MHZ, coincidiendo con la frecuencia nominal de la señal
de entrada del rectificador, donde la ganancia es de 45.39 dB. La ganancia obtenida cumple
con el criterio de diseño previamente establecido de una ganancia mínima de 45 dB.

Figura 4.11: Diagrama de Bode de la magnitud de la ganancia del comparador.

Para evaluar el impacto del ruido de VDD en la salida del comparador, se realizó la
simulación del Factor de Rechazo a la Fuente de Alimentación (PSRR, por sus siglas en
inglés). Para un comparador, el PSRR se define como la relación entre la ganancia de la
señal de entrada a la salida y la ganancia de la fuente de alimentación a la salida [163]. Los
resultados de la simulación, presentados en la Figura 4.12, muestran un valor máximo de
PSRR de 48.22 dB a bajas frecuencias, el cual disminuye progresivamente con el aumento
de la frecuencia, siguiendo un comportamiento similar al de la ganancia del comparador.
A una frecuencia de 1.5 MHz, se obtuvo un PSRR de 46.98 dB, lo que indica que el ruido
de VDD no se amplifica en la salida del comparador.

Figura 4.12: Gráfico del PSRR del comparador.
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La Figura 4.13 presenta los resultados de la simulación transitoria realizada para ver-
ificar la respuesta temporal del comparador ante una señal de entrada representativa de
las condiciones reales de operación del rectificador activo. Para ello, se utilizó una señal
de entrada VAC (en rojo), configurada como un pulso cuadrado de frecuencia 1.5 MHZ
y amplitud 1.2 V en la fase positiva y -10 mV en la fase negativa, aplicada a la entrada
inversora del comparador. La señal de salida VCMP (en azul), confirma el comportamiento
esperado del comparador descrito en el análisis en gran señal, alcanzando un nivel bajo
(VCMP = 3.12 µV) cuando ∆Vin < 0 (VAC = 1.2 V), y un nivel alto (VCMP = 1.11
V) cuando ∆Vin > 0 (VAC = −10 mV). Asimismo, se observa que el cambio de voltaje
durante la activación del comparador es más lento que en la desactivación, lo cual se
atribuye a la diferencia significativa en amplitud entre las fases de VAC (1.2 V ≫ 10 mV).
En consecuencia, se prevé un impacto mayor en el V CR del rectificador en comparación
con el PCE.

Figura 4.13: Respuesta temporal del comparador ante una señal de entrada con amplitud
asimétrica.

Asimismo, esta simulación permitió, a modo de ejemplo, estimar el slew rate del com-
parador. La medición se realizó mediante un método práctico, evaluando el cambio de
voltaje de la salida entre el 10% y el 90% de su amplitud máxima y dividiendo este valor
entre el tiempo de transición correspondiente: tiempo de subida para el slew rate positivo
(SR+) y tiempo de bajada para el slew rate negativo (SR−). Para el voltaje de salida
VCMP mostrado en la Figura 4.13, se obtuvo un SR+ de 52.29 V/µs y un SR− de 437.2
V/µs. Como se anticipó en el análisis teórico, estos valores difieren entre sí debido a la
asimetría de la señal de entrada VAC .

Por otra parte, se realizaron simulaciones transitorias adicionales para analizar las for-
mas de onda del voltaje de salida del comparador bajo diferentes amplitudes en la fase
negativa de VAC . Los resultados obtenidos se presentan en la Figura 4.14. Se observa
que, para amplitudes pequeñas, como en el caso de −1 mV, el comparador tarda consid-
erablemente en activarse, alcanzando un VCMP de aproximadamente 800 mV sin llegar
a saturarse completamente. Para una amplitud de −5 mV, la forma de la onda es sim-
ilar a la observada en −10 mV (Figura 4.13), con VCMP superando los 1 V. En el caso
de amplitudes negativas mayores, como −50 mV y −100 mV, el comparador alcanza la
saturación completa, logrando un VCMP cercano a 1.2 V. Además, para estos valores más
altos, la forma de onda de VCMP tiende a aproximarse a una señal cuadrada debido a que
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el cambio de voltaje de salida se produce de manera más rápida.

(a) VAC = −1 mV (b) VAC = −5 mV

(c) VAC = −50 mV (d) VAC = −100 mV

Figura 4.14: Formas de onda del voltaje de salida del comparador para diversas amplitudes
negativas de la señal de entrada. La amplitud de la fase positiva de VAC fue fijada en VDD = 1.2
V en todos los casos.

Finalmente, se realizó una simulación de ruido para evaluar el ruido intrínseco asociado
al circuito. La Figura 4.15 muestra las densidades espectrales de voltaje de ruido referidas
a la entrada y a la salida del comparador en distintos valores de frecuencia. En el rango
de frecuencias muy bajas, aproximadamente por debajo de 100 Hz, predomina el ruido de
flicker (1/f), cuya densidad espectral de voltaje de ruido decrece de forma inversamente
proporcional a la frecuencia. La frecuencia de corner del ruido 1/f se estima entre 10 y
100 Hz, señalando el límite a partir del cual comienza a predominar el ruido blanco. A
frecuencias superiores a 10 kHz, el ruido de flicker pierde relevancia, mientras que el ruido
blanco, compuesto típicamente por ruido térmico y de disparo (shot noise), presenta una
densidad espectral de voltaje de ruido relativamente constante. Los resultados indican
que para la frecuencia de operación del rectificador de 1.5 MHz, donde predomina el ruido
blanco, la densidad espectral de voltaje de ruido referida a la entrada es de 32.1 nV/

√
Hz,

representando el nivel de ruido intrínseco antes de ser procesado por el circuito. Por otro
lado, la densidad espectral de voltaje de ruido referida a la salida, a esta misma frecuencia,
es de 5.96 µV/

√
Hz, reflejando el nivel de ruido después de haber sido amplificado conforme

a la ganancia del comparador.
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(a) Densidad espectral de voltaje de ruido referida a la entrada
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(b) Densidad espectral de voltaje de ruido referida a la salida

Figura 4.15: Densidad espectral de voltaje de ruido del comparador en función de la frecuencia.
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4.3 Núcleo del rectificador activo

El núcleo del rectificador activo de onda completa es el componente principal en la con-
versión de la señal de entrada alterna (VAC = VAC1 − VAC2) generada por el transductor
piezoeléctrico en una señal de salida continua (VDC), necesaria para el funcionamiento de
los circuitos analógicos y digitales que conforman un IMD. Como se muestra en la Figura
4.16, el núcleo presenta una estructura puente formada por dos transistores PMOS de po-
tencia (MP1, MP2) con puertas en configuración cross-coupled, junto con dos transistores
NMOS de potencia (MN1, MN2) que funcionan como interruptores activos.

VAC1 VAC2

VDC

SBBSBB

VGN1 VGN2

MP1 MP2

MN1 MN2

Figura 4.16: Esquemático del núcleo del rectificador activo.

Esta topología de rectificador activo permite minimizar la corriente de fuga inversa,
que degrada el PCE, mediante un control adecuado de la conmutación de los transistores
NMOS. Este control sería realizado por los comparadores, cuyos voltajes de salida se
transmiten a las puertas VGN1 y VGN2 a través de buffers. Es importante señalar que se ha
optado por una topología basada en diodos activos NMOS en lugar de PMOS, ya que esta
configuración facilita el funcionamiento de los comparadores durante la etapa de arranque
del rectificador. Esto se debe a que los comparadores en diodos activos NMOS pueden
emplear la tierra del circuito como referencia de voltaje en las comparaciones, a diferencia
de VDC , cuya estabilidad no está garantizada durante el arranque.

El funcionamiento del rectificador activo en estado estable se describe de la siguiente
manera. En el primer semiciclo de VAC , cuando VAC > 0 (es decir, VAC1 aumenta y
VAC2 disminuye), la conducción se inicia cuando se activa el transistor MN2 por el cambio
de nivel bajo a alto en VGN2 , producido por el comparador al detectar que VAC2 < 0.
En consecuencia, VAC2 se conecta a tierra. Al mismo tiempo, MP1 conduce debido a
que VSG1 = VAC1 − VAC2 > |Vthp|, conectando VAC1 a VDC y permitiendo el flujo de
corriente IAC1 hacia la carga, como se muestra en la Figura 4.17. Los transistores MN1

y MP2 permanecen inactivos en esta fase. La conducción finaliza cuando el comparador
desactiva MN2 al detectar que VAC2 > 0. En el siguiente semiciclo, cuando VAC < 0, el
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funcionamiento del rectificador en la etapa de conducción es análogo, activándose MN1 y
MP2 mientras que los otros transistores permanecen inactivos, permitiendo el paso de la
corriente IAC2 hacia la carga. El funcionamiento del rectificador activo en cada etapa del
ciclo de VAC ha sido explicado con mayor detalle en el capítulo 3.

VAC1 VAC2

VDC

SBB SBB

VGN1 VGN2

MP1 MP2

MN1 MN2

IAC1

IAC1

(a) VAC > 0

VAC1 VAC2

VDC

SBBSBB

VGN1 VGN2

MP1 MP2

MN1 MN2

IAC2

IAC2

(b) VAC < 0

Figura 4.17: Trayectoria de la corriente en las etapas de conducción del rectificador activo.

Asimismo, en el núcleo del rectificador se observa que los terminales de cuerpo de MP1

y MP2 están conectados a unos circuitos auxiliares (Figura 4.16). Estos circuitos regulan
dinámicamente el voltaje del cuerpo (VB) de los transistores PMOS para mitigar el efecto
de cuerpo, asegurando que VB se mantenga en el nivel más alto posible [108] y evitando así
un aumento en el voltaje de umbral |Vthp|. Esto es especialmente relevante, ya que durante
la etapa de conducción VDC no es el mayor voltaje en el circuito y los valores de VAC1

y VAC2 varían constantemente en amplitud y polaridad, por lo que no es recomendable
conectar de manera fija el cuerpo de MP1 y MP2 al drenador o al surtidor. Por otro
lado, en los transistores NMOS, los terminales de cuerpo de MN1 y MN2 están conectados
directamente a tierra, lo que asegura que el voltaje del cuerpo se mantenga en un valor
bajo.

VAC1(2)

VDC

VBB1(2)

MSB1

MSB2

Figura 4.18: Esquemático del circuito de autopolarización del cuerpo.
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La topología del circuito de regulación del cuerpo empleado en el rectificador corre-
sponde al circuito de autopolarización del cuerpo (SBB, por sus siglas en inglés), ilustrado
la Figura 4.18. Esta topología ha sido ampliamente implementada en rectificadores CMOS
tanto pasivos como activos [164]–[166]. El circuito consta de dos transistores PMOS, MSB1

y MSB2, cuyas compuertas están entrecruzadas y unidas respectivamente al terminal de
drenador (VAC1(2)

) y al terminal de fuente (VDC) de MP1(2). Los terminales de cuerpo
de MSB1 y MSB2 convergen en un nodo común formado por la unión de sus terminales
de fuente, que define el nodo de salida VBB1(2)

. Este nodo establece el voltaje de cuerpo
de los transistores PMOS de potencia del núcleo del rectificador. El funcionamiento del
circuito SBB se basa en que, cuando VAC1(2)

< VDC , MSB1 conduce y MSB2 permanece
desactivado, lo que establece VBB1(2)

aproximadamente en VDC . Por el contrario, cuando
VAC1(2)

> VDC , MSB1 se desactiva y MSB2 entra en conducción, ajustando VBB1(2)
a un

valor cercano a VAC1(2)
.

4.3.1 Análisis de eficiencia

El presente análisis tiene como objetivo evaluar el impacto de los transistores del núcleo
en parámetros clave del desempeño del rectificador activo, como la eficiencia de conversión
de potencia (PCE) y la relación de conversión de voltaje (V CR). El PCE está direc-
tamente influenciado por las pérdidas internas del circuito de conversión AC-DC. Estas
pérdidas comprenden aquellas generadas por los transistores del núcleo del rectificador,
las cuales se dividen en pérdidas por conducción y pérdidas por conmutación.

Las pérdidas por conducción están asociadas a la resistencia en conducción (Ron) de
los transistores [167], que genera una disipación de potencia durante el estado de conduc-
ción. En cada semiciclo, las pérdidas de potencia por conducción están determinadas por
un transistor PMOS (MP1 o MP2) y un transistor NMOS (MN1 o MN2). La potencia
promedio disipada por conducción en cada transistor se define como:

Pron,p =
1

T

∫ T

0

I2onRon,pdt (4.29)

Pron,n =
1

T

∫ T

0

I2onRon,ndt (4.30)

donde Pron,p y Pron,n representan las potencias disipadas por conducción en los transis-
tores PMOS y NMOS, respectivamente; Rron,p y Rron,n son las resistencias en conducción
asociadas a dichos transistores. Además, T corresponde al periodo de la señal de entrada
VAC , e Ion denota la corriente de conducción que circula a través de los transistores, la
cual está relacionada con las corrientes IAC1 e IAC2 del rectificador activo. Para simplificar
el análisis, asumiendo que Ron es constante, las expresiones presentadas en (4.29) y (4.30)
pueden aproximarse a:

Pron,p = I2on,rms ·Ron,p (4.31)

Pron,n = I2on,rms ·Ron,n (4.32)

donde Ion,rms es la corriente eficaz de conducción. Durante el tiempo de conducción,
los transistores del núcleo del rectificador operan en la región óhmica. Por lo tanto, las
resistencias Rron,p y Rron,n pueden describirse de la siguiente manera:

Ron,p =
1

µpCox

(
W
L

)
p
(VSG − |Vthp|)

(4.33)
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Ron,n =
1

µnCox

(
W
L

)
n
(VGS − Vthn)

(4.34)

donde µp y µn son las movilidades de los portadores en los transistores PMOS y NMOS,
respectivamente, y Vthp y Vthn son los voltajes umbrales correspondientes. De acuerdo
con las ecuaciones (4.31) y (4.32), para reducir las pérdidas por conducción, es necesario
disminuir Rron,p y Rron,n. Como se observa en las expresiones (4.33) y (4.33), esto puede
lograrse incrementando el ancho W y disminuyendo la longitud L de los transistores
PMOS y NMOS del núcleo del rectificador.

Las pérdidas por conmutación se producen durante las transiciones de encendido y
apagado de los transistores de potencia. En estas transiciones, se crea un camino para que
la corriente cargue o descargue capacitancias parásitas en las puertas de los transistores,
generando disipación adicional de energía [168]. Según [168], [169], la potencia promedio
disipada por conmutación en los transistores PMOS se expresa como:

Psw,p = Cg,p · V 2
DC · f (4.35)

donde Psw,p representa la potencia disipadas por conmutación en los transistores PMOS,
Cg,p es la capacitancia en el terminal de puerta del PMOS, VDC es el voltaje promedio de
la salida rectificada y f ees la frecuencia de conmutación, la cual coincide con la frecuencia
de VAC . Dado que f es un valor constante (1.5 MHz), la expresión (4.35) indica que las
pérdidas por conmutación dependerían principalmente de la capacitancia de puerta, la
cual está determinada por las dimensiones del transistor. Por lo tanto, reducir W y L de
los transistores del núcleo del rectificador contribuiría a la disminución de las pérdidas por
conmutación. Es importante señalar que las pérdidas por conmutación en los transistores
NMOS tendrían una expresión similar, aunque no se presentan aquí, ya que se incluirían
implícitamente en las potencias promedio de consumo de los buffers.

A partir del consumo total del circuito de conversión AC-DC, el PCE se puede estimar
como:

PCE =
PDC

Pin

=
PDC

PDC + 2(Pron,p + Pron,n + Psw,p) + Pdis

(4.36)

donde Pin es la potencia promedio de entrada del rectificador, PDC es la potencia prome-
dio de salida entregada a la carga, y Pdis es la potencia promedio consumida por otros
bloques del rectificador, como comparadores, buffers, el circuito de referencia de corriente,
entre otros. El factor de 2 se aplica a las pérdidas por conducción y conmutación debido
a que el rectificador activo de onda completa utiliza cuatro transistores de potencia que
operan alternadamente en cada semiciclo de VAC . La expresión (4.36) muestra que mini-
mizar las pérdidas por conducción y conmutación mejora el PCE, lo cual se puede lograr
optimizando las dimensiones de los transistores del núcleo del rectificador.

Por otra parte, la tensión de salida VDC del rectificador está directamente afectada
por las caídas de tensión en los transistores del núcleo durante la conducción. Bajo el
supuesto de que la amplitud de VAC permanece relativamente constante en esta etapa,
VDC se expresa como:

VDC = |VAC | − VSD,p − VDS,n (4.37)

donde |VAC | es la amplitud de la señal de entrada, VSD,p es el voltaje de fuente-drenador
del transistor PMOS, y VDS,n es el voltaje de drenador-fuente del transistor NMOS. Re-
organizando la ecuación (4.37), se obtiene:

|VAC | = VDC + VSD,p + VDS,n (4.38)
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Durante la conducción, las caídas de tensión en los transistores de potencia se pueden
estimar en función de la corriente de conducción y sus resistencias en conducción:

VSD,p = Ion ·Ron,p (4.39)

VDS,p = Ion ·Ron,n (4.40)

Sustituyendo (4.39) y (4.40) en la ecuación (4.38), se obtiene:

|VAC | = VDC + Ion(Ron,p +Ron,n) (4.41)

El V CR, definido como la relación entre el voltaje promedio de salida DC y la amplitud
del voltaje de entrada AC del rectificador, se expresa como:

V CR =
VDC

|VAC |
(4.42)

Sustituyendo la ecuación (4.41) en (4.42), tenemos:

V CR =
VDC

VDC + Ion(Ron,p +Ron,n)
(4.43)

Esta expresión indica que para mejorar el V CR, se requiere reducir Ron, lo cual se logra
disminuyendo el L y aumentando el W de los transistores del núcleo del rectificador. Sin
embargo, es importante considerar que el incremento excesivo de W puede impactar en
otros parámetros del rectificador como las pérdidas de potencia por conmutación.

A partir de las expresiones para las resistencias en conducción de los transistores, de-
scritas en (4.33) y (4.34), se puede observar que estas muestran una dependencia directa
de su voltaje de umbral. Por lo tanto, para reducir Ron y, consecuentemente, mejorar
tanto el PCE como el V CR, es necesario que los valores de Vthp y Vthn sean lo más bajos
posibles. Los voltajes de umbral para los transistores PMOS y NMOS están determinados
por el efecto de cuerpo mediante las siguientes ecuaciones:

Vthp = Vth0 − γ(
√
|2ΦF − VSB| −

√
|2ΦF |) (4.44)

Vthn = Vth0 + γ(
√

|2ΦF + VSB| −
√
|2ΦF |) (4.45)

donde VSB es el voltaje de fuente-cuerpo, Vth0 es el voltaje de umbral cuando VSB = 0, γ
es el coeficiente de efecto de cuerpo, y ΦF es el potencial de Fermi. Durante la etapa de
conducción, VSB genera efectos opuestos en el voltaje de umbral según el tipo de transistor
en el núcleo del rectificador. En los transistores NMOS, VSB es un valor negativo muy
cercano a cero, dado que el cuerpo está conectado a tierra y la fuente adquiere un voltaje
negativo muy pequeño debido a VAC1(2)

. Según la expresión (4.45), esta condición provoca
que Vthn sea ligeramente menor a Vth0, lo que resulta en una reducción leve de Ron,n. Por
otro lado, en los transistores PMOS, la expresión (4.44) indica que VSB debe mantenerse
mayor o igual a cero para evitar un aumento en Vthp. Para garantizar esta condición, se
emplea un circuito de autopolarización del cuerpo que asegura que VSB ≈ 0, de modo que
el cuerpo se polariza al mismo potencial que la fuente, VAC1(2)

. Esto resulta en que Vthp

se mantenga aproximadamente igual a Vth0, evitando así un incremento en Ron,p.
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4.3.2 Diseño del núcleo del rectificador activo

Primero, se definieron las dimensiones de los transistores del circuito de autopolarización
del cuerpo, como se detalla en la Tabla 4.3. Los transistores MSB1 y MSB2 fueron
diseñados con L = 0.18 µm y W = 10 µm. Esta elección se fundamentó en la necesidad de
minimizar las capacitancias parásitas que podrían afectar el desempeño de otros circuitos
del rectificador, limitar el área ocupada en el circuito integrado y mantener un valor de
W moderado para reducir el impacto del mismatch entre los transistores. De este modo,
se estableció una relación W/L = 10 µm/0.18 µm para ambos transistores.

Tabla 4.3: Dimensiones de los transistores del circuito de autopolarización del cuerpo.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

MSB1, MSB2 10/0.18 1

Seguidamente, el diseño del núcleo del rectificador activo se basó en la minimización
de las pérdidas de potencia por conducción y conmutación, así como en la maximización
del V CR. Según el análisis realizado, para reducir las pérdidas por conducción y mejorar
V CR, era necesario aumentar W y reducir L en los transistores. En cambio, para dis-
minuir las pérdidas por conmutación, tanto L como W debían ser reducidos. Dado que en
ambos casos se requería un valor mínimo para L, se estableció L = 0.18 µm para todos los
transistores del núcleo del rectificador activo. Sin embargo, definir el valor de W compro-
metía un trade-off entre las pérdidas por conducción y V CR por un lado, y las pérdidas
por conmutación por otro. Por lo tanto, se realizó una optimización de W bajo el criterio
de obtener buenos resultados en términos de PCE sin sacrificar significativamente V CR.

Por otro lado, con la finalidad de homogeneizar el circuito, se estableció que las caídas
de tensión en conducción fueran iguales en los transistores PMOS y NMOS, lo cual se logra
manteniendo resistencias en conducción similares en ambos. Según las expresiones (4.33)
y (4.34), para que se cumpla la condición Ron,p = Ron,n, se debía satisfacer la relación
Wp/Wn = µn/µp, donde µn/µp, que depende de la tecnología de fabricación, tiene un valor
típico entre 2 y 3. Esto implicaba que el ancho del transistor PMOS (Wp) debía ser de 2
a 3 veces mayor que el ancho del transistor NMOS (Wn). Con L = 0.18 µm y conociendo
la posible relación de anchos de canal entre los transistores PMOS y NMOS del núcleo,
se decidió realizar simulaciones para medir el PCE y V CR en diferentes valores W , con
la finalidad de determinar el valor adecuado para Wp y Wn. Para llevar a cabo estas
simulaciones, se utilizó el testbench mostrado en la Figura 4.19.
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NUCLEO DEL RECTIFICADOR ACTIVO

Figura 4.19: Testbench de simulación para el diseño del núcleo del rectificador.
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En este testbench, cada uno de los transistores NMOS del núcleo tiene su terminal
de puerta conectada a una fuente de voltaje dependiente controlada por voltaje, que
actúa como un “buffer ideal”. Estas fuentes dependientes replican el voltaje de salida
de los comparadores diseñados previamente, sin introducir retardo de propagación ni
restricciones para suministrar la corriente necesaria a las capacitancias parásitas asociadas
a las puertas de los transistores NMOS. Se emplea este “buffer ideal” porque el diseño
real del circuito del buffer será desarrollado posteriormente, ya que su implementación
depende de las dimensiones finales de los transistores NMOS que están siendo definidas en
las simulaciones actuales. Se utilizó el circuito equivalente del transductor piezoeléctrico,
descrito en el Capítulo 2, con un VOC = 3 V, para generar la señal de entrada VAC del
rectificador. La corriente IBias requerida por los comparadores se suministra mediante
una fuente de corriente ideal de 1 µA. La salida del rectificador está conectada a un
condensador CL = 10 nF, encargado de filtrar VDC y almacenar energía, así como a una
resistencia RL = 3 kΩ, que modela la carga para simular el consumo de potencia del IMD.

Los resultados de las simulaciones para el PCE, considerando relaciones Wp/Wn = 2
y Wp/Wn = 3, se presentan en la Figura 4.20. En ambos casos, se observa que el PCE
incrementa conforme aumenta el ancho de canal (Wp) de los transistores PMOS. Además,
el comportamiento del PCE es similar para ambas relaciones, mostrando diferencias mín-
imas entre ellas. Es importante destacar que, a partir de un valor de Wp cercano a 700
µm, las mejoras en el PCE son insignificantes. Por otra parte, estos resultados no refle-
jan con precisión el impacto de las pérdidas por conmutación, ya que se emplean “buffers
ideales”, en los cuales la conmutación se realiza de manera casi instantánea, sin depender
del tamaño de la capacitancia de puerta.

Figura 4.20: Eficiencia de conversión de potencia PCE del rectificador en función del ancho de
canal de los transistores PMOS. Para una relación Wp/Wn de 2 (en rojo) y 3 (en azul), con
L = 0.18 µm.

La Figura 4.21 muestra los resultados de las simulaciones para el V CR. Como se puede
observar, el V CR incrementa de manera casi lineal a medida que Wp aumenta. Este
comportamiento se mantiene consistente para ambas relaciones, aunque para Wp/Wn = 2,
el valor de V CR es ligeramente superior. Esto puede atribuirse a que un menor valor de
Wn en la relación Wp/Wn = 3 genera un Ron ligeramente mayor. Además, el impacto del
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aumento de Wp se vuelve menos significativo conforme Wp crece, ya que un incremento
de 100 µm en Wp resulta en una mejora inferior al 0.5%, particularmente para valores
elevados de Wp. Estos resultados sugieren que la mejora en V CR debido a incrementos
en W presenta un límite práctico en términos de eficiencia.

Figura 4.21: Relación de conversión de voltaje V CR del rectificador en función del ancho del
canal de los transistores PMOS. Para una relación Wp/Wn de 2 (en rojo) y 3 (en azul), con
L = 0.18 µm.

En consecuencia, dado que los resultados para la relación Wp/Wn = 2 eran similares
a los de Wp/Wn = 3, se optó por seleccionar una relación Wp/Wn = 3, ya que permite
minimizar el área ocupada en el circuito integrado. Por otro lado, se definió un Wp = 750
µm, considerando que, según lo observado en las simulaciones, incrementar Wp a un valor
superior no resultaría en un aumento significativo del PCE, además de tener en cuenta
el incremento de las pérdidas por conmutación. Tampoco se eligió un Wp menor, ya
que esto afectaría de manera negativa el valor de V CR. En consecuencia, se definió una
relación W/L = 750 µm/0.18 µm para los transistores MP1 y MP2. Con el valor de Wp

establecido, se determinó un Wn = 250 µm para cumplir con la relación Wp/Wn = 3
previamente definida. Así, se estableció una relación W/L = 250 µm/0.18 µm para los
transistores MN1 y MN2. De manera resumida, las relaciones de aspecto de los transistores
del núcleo del rectificador se presentan en la Tabla 4.4.

Tabla 4.4: Dimensiones de los transistores del núcleo del rectificador activo.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

MP1, MP2 750/0.18 1

MN1, MN2 250/0.18 1
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4.4 Circuito de buffer

El circuito buffer tiene como función principal permitir que el comparador de voltaje
maneje cargas capacitivas elevadas sin comprometer su desempeño. Esto es especialmente
relevante debido a las grandes dimensiones del transistor de potencia NMOS del núcleo
del rectificador, cuya capacitancia de puerta resulta excesiva para que el comparador la
maneje eficientemente, dadas sus restricciones en consumo de corriente y capacidad de
respuesta en frecuencia. De modo que el buffer asegura que a la salida del comparador se
tengan capacitancias de carga pequeñas.

VDC

Vin Vout

MBP1 MBP2 MBP3 MBP4

MBN1 MBN2 MBN3 MBN4

Figura 4.22: Esquemático del buffer.

La topología implementada, ilustrada en la Figura 4.22, corresponde a una cadena
de inversores CMOS con anchos de canal que incrementan exponencialmente en cada
etapa, siguiendo el diseño conocido como exponential horn [170], [171]. Este circuito,
ampliamente utilizado en buffers, está optimizado para manejar grandes cargas capacitivas
mientras se minimiza el retardo de propagación [172]. El número de etapas del buffer
fue definido en cuatro, considerando un balance entre el retardo intrínseco y el fanout
efectivo. Esto se debe a que un número excesivo de etapas no solo incrementa el retardo
total, derivado de la acumulación de los tiempos de propagación en cada inversor, sino que
también eleva el consumo de energía. Por el contrario, si se emplea un número insuficiente
de etapas, el fanout efectivo aumenta significativamente, lo que afecta de forma negativa
tanto la velocidad como la eficiencia del circuito [171].

El funcionamiento del buffer es el siguiente. Cuando la entrada Vin recibe el voltaje
de salida del comparador, la primera etapa invierte la señal en su salida mediante una
configuración push-pull. En esta configuración, el transistor PMOS (MBP1) carga la ca-
pacitancia de salida del primer inversor cuando V in es bajo, mientras que el transistor
NMOS (MBN1) descarga la capacitancia cuando V in es alto, generando una señal inver-
tida respecto a la entrada. Esta señal invertida se transfiere a la siguiente etapa, donde
el proceso se repite, invirtiendo nuevamente la señal en cada etapa sucesiva. Este ciclo
continúa hasta la cuarta etapa, donde la salida Vout se conecta a la puerta del transistor de
potencia NMOS, transfiriendo el voltaje de salida del comparador sin inversión. Durante
todo el proceso, el buffer es alimentado por la salida VDC del rectificador.
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4.4.1 Análisis del tiempo de propagación

El propósito de este análisis es determinar el factor de escalamiento entre las dimen-
siones de los inversores que permita optimizar el tiempo de propagación total del circuito.
Según Rabaey et al. [171], el retardo mínimo en una cadena de inversores se logra cuando
el tamaño de cada inversor corresponde a la media geométrica de los tamaños de las eta-
pas adyacentes. Este criterio implica que cada etapa se escala por un factor constante f ,
conocido como fanout efectivo, el cual se define como:

f =
Cg,i+1

Cg,i

(4.46)

donde Cg,i representa la capacitancia de entrada del inversor actual, y Cg,i+1 es la ca-
pacitancia de entrada de la etapa siguiente. Mantener un fanout efectivo uniforme a lo
largo de todas las etapas garantiza una distribución equitativa del tiempo de propagación,
reduciendo el retardo total.

En nuestro diseño del buffer, compuesto por N = 4 etapas, el fanout efectivo puede
calcularse mediante:

f =
4
√
F = 4

√
Cg,n

Cg,1

(4.47)

donde F simboliza el fanout total del buffer y se define como F = Cg,n/Cg,1. Aquí, Cg,n

representa la capacitancia de carga a la salida del buffer, que corresponde a la capaci-
tancia de puerta del transistor NMOS del núcleo del rectificador, mientras que Cg,1 es la
capacitancia de entrada del primer inversor.

El tiempo de propagación total para el buffer de 4 etapas se expresa como:

tp = 4tp0

(
1 +

f

γ

)
(4.48)

donde tp representa el tiempo de propagación total, tp0 corresponde al retardo intrínseco de
un inversor, y γ es un factor de proporcionalidad que relaciona la capacitancia intrínseca de
salida del inversor con su capacitancia de entrada. Ambos parámetros, tp0 y γ, dependen
exclusivamente de la tecnología utilizada en el proceso de fabricación.

Las ecuaciones (4.47) y (4.48) muestran la existencia de un trade-off al seleccionar el
valor de f . Por un lado, un valor elevado de f permite minimizar Cg,1, dado que Cg,n es
fijo, reduciendo así su impacto en la respuesta en frecuencia del comparador. No obstante,
un incremento en f conlleva un aumento en el tiempo de propagación total tp. Por el
contrario, reducir tp mediante un menor valor de f resulta en un incremento de Cg,1.
Por esta razón, es necesario determinar un valor de f que optimice tp sin comprometer
significativamente Cg,1.

De acuerdo con [171], el valor óptimo de f está dado por:

f = e(1+γ/f) (4.49)

Si se ignoran las capacitancias de difusión a la salida de los inversores de modo que la
capacitancia de carga se encuentre compuesta únicamente por la capacitancia de entrada
de las etapas siguientes (γ = 0), el fanout efectivo óptimo es f = e. Este diseño óptimo es-
cala las etapas consecutivas en forma exponencial, lo que da origen al término exponential
horn.

En este trabajo se seleccionó un valor práctico de f = 3 con el objetivo de equilibrar
el tiempo de propagación y la capacitancia de entrada del buffer. Siguiendo este factor
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de escalamiento, las relaciones de aspecto de los transistores del buffer fueron definidas
siguiendo el patrón mostrado en la Figura 4.23.

VDDVDDVDDVDD
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Vout

1er Etapa 2da Etapa 3ra Etapa 4ta Etapa Núcleo
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Figura 4.23: Dimensionamiento de los transistores de la cadena de inversores con un factor de
escalamiento de 3.

En esta configuración, Wp y Wn representan, respectivamente, los anchos de canal
de los transistores PMOS y NMOS del primer inversor, mientras que WN corresponde
al ancho de canal del transistor de potencia NMOS del núcleo del rectificador. Para
simplificar el diseño, se asumió que todos los transistores comparten la misma longitud
de canal L, la cual coincide con la longitud de canal del transistor de potencia NMOS.
Adicionalmente, se debe considerar que las dimensiones del transistor de potencia NMOS
están determinadas por la suma de las dimensiones del cuarto inversor, multiplicada por el
factor de escalamiento f . Dado que las dimensiones de este transistor ya fueron definidas
en la sección anterior, es posible derivar una expresión que permita calcular Wp y Wn a
partir de dichas dimensiones. Esta relación se define como:

WN = 34(Wp +Wn) = 81(Wp +Wn) (4.50)

Por otro lado, para garantizar una respuesta simétrica en cada inversor, asegurando que el
punto de operación se mantenga alrededor de VDD/2, la relación entre las dimensiones del
transistor PMOS y MOS (Wp/Wn) del inversor debe estar entre 2 y 3. En este análisis, se
adoptó Wp/Wn = 2, lo que permite simplificar la expresión (4.50) de la siguiente manera:

WN = 81(2Wn +Wn) (4.51)

Lo que equivale a:

Wn =
WN

243
(4.52)

La expresión (4.51) permite inferir que la capacitancia de entrada del buffer, Cg,1,
será 81 veces menor que la capacitancia de puerta del transistor NMOS del núcleo del
rectificador, Cg,n, dado que F = 34 = 81 y Cg ∝ W . De este modo, se demuestra que
el comparador trabajará con capacitancias más pequeñas, lo que mejora su velocidad de
respuesta.
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4.4.2 Diseño del buffer

En primer lugar, se definió un valor de L = 0.18 µm para todos los transistores del
buffer, el cual se tomó de la longitud de canal del transistor de potencia NMOS del núcleo
del rectificador, previamente diseñado en una sección anterior. Asimismo, se utilizó la
anchura de canal conocida de este transistor, WN = 250 µm, para calcular las dimensiones
de los transistores del buffer. Con el valor de WN y utilizando la expresión presentada en
(4.52), se procedió a calcular el valor de Wn, obteniendo:

Wn =
250µm
243

≈ 1µm

Con este valor de Wn = 1 µm, se calculó Wp = 2 µm. Con estos valores definidos, se
establecieron las relaciones de aspecto W/L para cada uno de los transistores del buffer,
de la siguiente manera:

• En el primer inversor, para el transistor PMOS MBP1, la relación es 2 µm/0.18 µ,
y para el transistor NMOS MBN1, la relación es 1 µm/0.18 µm.

• En el segundo inversor, al multiplicar los valores de Wp y Wn por f = 3, obtenemos
que para el transistor PMOS MBP2, la relación es 6 µm/0.18 µm, y para el transistor
NMOS MBN2, la relación es 3 µm/0.18 µm.

• En el tercer inversor, al multiplicar Wp y Wn por f 2 = 9, obtenemos que para el
transistor PMOS MBP3, la relación es 18 µm/0.18 µm, y para el transistor NMOS
MBN3, la relación es 9 µm/0.18 µm.

• Finalmente, en el cuarto inversor, al multiplicar Wp y Wn por f 3 = 27, para el
transistor PMOS MBP4, la relación es 54 µm/0.18 µm, y para el transistor NMOS
MBN4, la relación es 27 µm/0.18 µm.

La Tabla 4.5 resume las relaciones de aspecto de cada uno de los transistores del buffer,
calculadas en este diseño.

Tabla 4.5: Dimensiones de los transistores del buffer.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

MBP1 2/0.18 1

MBN1 1/0.18 1

MBP2 6/0.18 1

MBN2 3/0.18 1

MBP3 18/0.18 1

MBN3 9/0.18 1

MBP4 54/0.18 1

MBN4 27/0.18 1
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4.5 Circuito de referencia de corriente

En el diseño del rectificador activo, la estabilidad de la corriente de polarización IBias

del comparador de voltaje desempeña un papel crucial en el funcionamiento adecuado
del sistema. Esta estabilidad es asegurada por el circuito de referencia de corriente, cuya
función es proporcionar una corriente constante e independiente de las variaciones de
temperatura, voltaje de alimentación y proceso, condiciones que se presentan comúnmente
durante el funcionamiento de un circuito. El circuito de referencia de corriente propuesto,
diseñado para establecer una corriente de IBias de 1 µA, se ilustra en la Figura 4.24.

PTAT - CTAT

MUXVDC

VDC

S

R3

VDC

VBias

M9

IBias0

1

IR3

IREF

Figura 4.24: Esquemático del circuito de referencia de corriente.

El circuito de referencia de corriente tiene como elemento central un subsistema basado
en una arquitectura de compensación de temperatura, representado en la Figura 4.24 como
un esquema PTAT-CTAT. Este subsistema es fundamental para garantizar la estabilidad
térmica de la corriente de referencia y trabaja en conjunto con componentes adicionales
como un multiplexor (MUX) de 2 a 1, una fuente de corriente auxiliar (R3) y un espejo
de corriente (M9), que en conjunto permiten el funcionamiento del sistema dentro del
rectificador activo.

La arquitectura con compensación de temperatura es ampliamente reconocida en el
estado del arte por su capacidad para generar corrientes estables frente a variaciones
térmicas [173]. Esta estrategia se basa en la combinación equilibrada de dos corrientes
con coeficientes de temperatura opuestos: una corriente proporcional a la temperatura
absoluta (PTAT, por sus siglas en inglés), caracterizada por un coeficiente de temperatura
positivo, y una corriente complementaria a la temperatura absoluta (CTAT, por sus siglas
en inglés), con un coeficiente negativo [174].

Como se muestra en la Figura 4.25, el subsistema PTAT-CTAT emplea un sumador que
ajusta adecuadamente las proporciones de las corrientes IPTAT e ICTAT , logrando obtener
una corriente de referencia IREF con un coeficiente de temperatura cercano a cero. Esto
garantiza que las variaciones de IREF sean mínimas dentro del rango de temperatura
definido, que en este trabajo corresponde al intervalo comercial de −40◦C a +85◦C.
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Figura 4.25: Concepto de referencia de corriente con compensación de temperatura.

Entre las distintas topologías de circuitos de referencia de corriente compensada en
temperatura con estructura PTAT-CTAT, se seleccionó un diseño basado en la propuesta
de De Castro et al. [174]. La topología, representada en la Figura 4.26, se fundamenta
en el uso de un arreglo de transistores denominado Self-Cascode Composite Transistor
(SCCT), implementado en configuraciones NMOS y PMOS, para generar las corrientes
IPTAT e ICTAT , respectivamente.

A diferencia de otras arquitecturas, como las basadas en fuentes de corriente Widlar
[175], circuitos de polarización automática con multiplicador beta [176], o espejos de
corriente con compensación de temperatura y proceso [177], que requieren voltajes de
alimentación (VDD) superiores a 1.4 V, esta topología destaca por operar con un VDD

mínimo de 0.85 V [174]. Esta característica resulta crucial para aplicaciones de bajo
voltaje, como en este diseño, donde las condiciones de arranque y la inestabilidad del
voltaje generado por el transductor piezoeléctrico pueden reducir el voltaje de entrada
del rectificador a valores menores de 1 V. La capacidad del circuito para mantener un
desempeño estable bajo estas condiciones justifica su elección como referencia de corriente
en este proyecto.

− + − +
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N2N3

N4

N5 N6

P1 P2 P3 P4 P5 P6 P7

P8

P9

A1 A2
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C1 C2

SN1

SN2

SN3

SN4

VDCVDC
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Circuito de arranqueCircuito de arranque Sumador de corrientesGenerador de corriente PTAT Generador de corriente CTAT

Figura 4.26: Esquemático de la referencia de corriente compensada en temperatura PTAT-CTAT.

El funcionamiento del circuito se detalla a continuación. En el generador de corriente
PTAT, la tensión en la entrada negativa del amplificador operacional A1 es la suma de
los VDS de los transistores NMOS N2 y N4, los cuales responden de manera directamente
proporcional a la temperatura debido a la configuración en SCCT tipo NMOS. Esta
tensión se transfieren al terminal positivo de A1, generando la corriente IPTAT a través de
la resistencia R1. En el generador de corriente CTAT, la tensión en la entrada negativa
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del amplificador A2 proviene del VSD de P9, que tiene una dependencia inversa con la
temperatura debido a la configuración en SCCT tipo PMOS. Esta tensión se transfiere
al terminal positivo de A2, generando la corriente ICTAT a través de la resistencia R2.
Las resistencias R1 y R2 determinan la proporción de ambas corrientes para obtener
IREF , ajustando sus contribuciones en función de los coeficientes de temperatura. Los
transistores PMOS P4 y P5 copian las corrientes IPTAT e ICTAT desde los transitores P3

y P7, respectivamente. Finalmente, ambas corrientes se suman en el transistor NMOS
N5, generando IREF , que es copiada mediante un espejo de corriente hacia N6. El análisis
detallado del mecanismo de operación de los SCCTs y el diseño del circuito de referencia
PTAT-CTAT se presentará en las subsecciones posteriores.

Asimismo, la referencia de corriente PTAT-CTAT incluye dos subcircuitos de arranque
basadas en transistores NMOS y capacitores, necesarios para establecer un voltaje de
polarización inicial en los generadores PTAT y CTAT. Durante el arranque, los capacitores
C1 y C2 se encuentran descargados, permitiendo que la corriente fluya a través de los
transistores SN1 y SN3, activándolos. Esto iguala el voltaje en la puerta de los transistores
SN2 y SN4 a VDD. Con los transistores SN2 y SN4 en funcionamiento, se establece un
voltaje de polarización de puerta en los transistores PMOS, excepto los del SCCT PMOS.
Al completarse la carga de los capacitores, todos los transistores NMOS de los subcircuitos
de arranque se desactivan.

La Figura 4.27 muestra el circuito de los amplificadores operacionales A1 y A2 utiliza-
dos, los cuales están basados en la topología convencional conocida como amplificador
diferencial con carga activa. Como se mencionó anteriormente, estos amplificadores difer-
enciales han sido diseñados para forzar que los voltajes de salida de los SCCTs coincidan
con los voltajes en las resistencias R1 y R2.

VDC

Vin+ Vin-

MAP1 MAP2

MAN1 MAN2

Figura 4.27: Esquemático del amplificador diferencial.

En el diseño del amplificador operacional, los transistores NMOS (MAN1 y MAN2)
presentan una relación W/L de 15 µm/0.18 µm para maximizar la ganancia mediante
un aumento en la transconductancia. Los transistores PMOS (MAP1 y MAP2) tienen
un W/L de 5 µm/0.8 µm para mitigar el efecto de modulación por longitud de canal,
considerando la presencia de un espejo de corriente. Las dimensiones W/L de todos los
transistores se resumen en la Tabla 4.6.
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Tabla 4.6: Dimensiones de los transistores del amplificador operacional.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

MAP1, MAP2 5/0.8 1

MAN1, MAN2 15/0.18 1

Para garantizar el funcionamiento del comparador en condiciones de bajo voltaje (<
0.85 V), se implementó una fuente de corriente auxiliar basada en la resistencia R3, como
se muestra en la Figura 4.24. Esta fuente genera una corriente provisional IR3 a partir de la
caída de tensión en R3, permitiendo la operación del sistema cuando la referencia PTAT-
CTAT no puede generar IREF debido a un VDC insuficiente, como durante el arranque del
rectificador o fluctuaciones en el voltaje suministrado por el piezoeléctrico. Cabe destacar
que la corriente IR3 no es estable, ya que depende de VDC y varía con la temperatura. Se
definió un valor de R3 de 360 kΩ, seleccionado para obtener una corriente cercana a 1 µA
con un VDC de 0.9 V. Para implementar R3 se utilizó una resistencia de polisilicio de alta
resistencia tipo P (rppolyhri) de la tecnología CMOS TSMC de 180 nm.

En el circuito de referencia de corriente, el multiplexor se emplea para garantizar una
transición adecuada entre la corriente auxiliar IR3, utilizada durante el arranque del sis-
tema, y la corriente de referencia principal IREF , una vez que VDC alcanza un nivel de
voltaje funcional. Como se muestra en la Figura 4.28, el diseño del multiplexor se basa en
dos puertas de paso (Transmission Gates), que operan como interruptores controlados por
voltaje, permitiendo o bloqueando el paso de señales según el nivel lógico en la señal de
control S. Se utilizó una topología basada en puertas de paso debido a su baja resistencia
en estado de conducción y su elevada resistencia en estado de apagado [178].

S

Vin1

Vin2

Vout

MTP1

MTN1

MTP2

MTN2

(a) Multiplexor

VDC

Vin Vout

MIP

MIN

(b) Inversor

Figura 4.28: Esquemático del circuito multiplexor y su inversor para la selección de la referencia
de corriente.

Cuando S = 0, la puerta de paso de IR3 (transistores MTP1 y MTN1) se activa, per-
mitiendo su conducción, mientras que la de IREF permanece bloqueada. Por el contrario,
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cuando S = 1, la puerta de paso de IREF (transistores MTP2 y MTN2) se activa, per-
mitiendo el paso de IREF y bloqueando la de IR3. La inversión de la señal S necesaria
para controlar las puertas se realiza mediante un inversor simple, también representado
en la Figura 4.28. Es importante señalar que la señal de control S debe ser generada por
un circuito externo que garantice el cambio adecuado cuando el voltaje VDC alcance un
nivel funcional. Esto podría lograrse mediante un circuito Power-On-Reset (POR), cuyo
diseño no es objeto de estudio en esta tesis, por lo que no se incluirá como componente
del circuito integrado de la Unidad de Gestión de Energía.

Para evitar un incremento significativo en la resistencia de conducción sin aumentar
excesivamente las dimensiones de los transistores del multiplexor, se definieron relaciones
W/L de 6 µm/0.6 µm para los transistores MTN1 y MTN2, y 12 µm/0.6 µm para los
transistores MTP1 y MTP2. Por otro lado, en el inversor, se utilizaron dimensiones
reducidas para sus transistores con el fin de minimizar el consumo de potencia. Así, se
definió un W/L de 2 µm/0.18 µm para el transistor PMOS (MPI) y 1 µm/0.18 µm para
el transistor NMOS (MNI).

Finalmente, la salida del multiplexor está conectada a un transistor PMOS (M9), que
actúa como espejo de corriente para transferir la corriente del circuito de referencia al
comparador de voltaje. Su terminal de puerta se conecta al terminal VBias del comparador,
que corresponde a las puertas de los transistores M7 y M8. Para asegurar el espejeo de
corriente, las dimensiones de M9 deben coincidir con las de dichos transistores, por lo
que se definió una relación W/L de 6 µm/2 µm para M9. De manera resumida, las
dimensiones de los transistores y valor de resistencia de los circuitos auxiliares de la
referencia de corriente, excluyendo los del PTAT-CTAT, se detallan en la Tabla 4.7.

Tabla 4.7: Dimensiones de los transistores y valor de resistencia de los circuitos auxiliares de la
referencia de corriente.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

MTP1, MTP2 12/0.6 1

MTN1, MTN2 6/0.6 1

MIP 2/0.18 1

MIN 1/0.18 1

M9 6/2 1

Resistencias Valor
(kΩ)

R3 360

4.5.1 Análisis de la referencia de corriente compensada en temperatura

Como se mencionó previamente, el circuito de referencia de corriente compensada en
temperatura genera las corrientes IPTAT e ICTAT mediante el principio de operación de
los SCCTs, cuyos voltajes de salida responden a variaciones de la temperatura. En la
Figura 4.29, se ilustran las dos configuraciones del SCCT: una basada en transistores
NMOS, con una tensión de salida VO proporcional a la temperatura absoluta utilizada
para IPTAT , y otra basada en transistores PMOS, con una tensión VO complementaria
a la temperatura absoluta utilizada para ICTAT . Los transistores del SCCT operan en
la región de subumbral (inversión débil), donde la corriente de drenaje ID muestra una
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relación con la temperatura a través del voltaje térmico, expresada por:

ID = I0 exp

(
VGS − Vth

nVT

)(
1− exp

(
−VDS

VT

))
(4.53)

donde I0 es la corriente subumbral a VGS = 0, n es el factor de pendiente en inversión
débil, el cual depende de la tecnología, y VT es el voltaje térmico.

Por otro lado, I0 está relacionado con las dimensiones del transistor, lo cual se expresa
de la siguiente forma:

I0 = µ0Cox
W

L
(n− 1)V 2

T (4.54)

donde µ0 representa la movilidad eléctrica de los portadores y Cox es la capacitancia de
óxido por unidad de área. A partir de la ecuación (4.53), se puede derivar la expresión
para el voltaje VGS de la siguiente forma:

VGS = nVT ln


 ID

I0

(
1− exp

(
−VDS

VT

))


+ Vth (4.55)
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Figura 4.29: Estructura de un Self-Cascode Composite Transistor (SCCT).

En la Figura 4.29, se muestra que para el SCCT-NMOS, su voltaje de salida VO corre-
sponde al voltaje VDS del transistor N1, y está dado por:

VO = VDS1 = VGS1 − VGS2 (4.56)

Suponiendo que el terminal de fuente del SCCT-NMOS está conectado a tierra, y reem-
plazando la expresión (4.55) en (4.56), considerando que los voltajes de umbral de los
transistores N1 y N2 son iguales, VO puede escribirse como:

VO = nVT ln



IDS1SN2

(
1− exp

(
−VDS2

VT

))

IDS2SN1

(
1− exp

(
−VDS1

VT

))


 (4.57)

donde S representa la relación de aspecto W/L de los transistores. Para simplificar la
expresión, si se asume que ambos transistores están operando en saturación, de modo que
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VDS ≥ 4VT , la ecuación (4.57) puede aproximarse a:

VO = VDS1 ≈ nVT ln

(
IDS1SN2

IDS2SN1

)
(4.58)

Esta expresión muestra que el voltaje de salida VO de un SCCT-NMOS tiene un compor-
tamiento PTAT, ya que es directamente proporcional a VT .

Por otra parte, para el caso del SCCT-PMOS, se tiene que si consideramos que si la
terminal de drenador y puerta del transitor P1 está conectado a tierra, observando la
Figura 4.29 se tiene que el voltaje VSD del transistor P2 equivale a:

VSD2 = VSG2 − VSG1 (4.59)

Utilizando el mismo criterio que permitió obtener la expresión (4.58), la expresión (4.59)
puede aproximarse como:

VSD2 ≈ nVT ln

(
ISD2SP1

ISD1SP2

)
(4.60)

Asimismo el voltaje de salida VO del SCCT-PMOS que equivale al VSD del transistor P1,
puede escribirse como:

VO = VSD1 = VSG2 − VSD2 (4.61)

Si reemplazamos la expresión (4.60) en (4.61), VO puede aproximarse como:

VO = VSD1 ≈ VSG2 − nVT ln

(
ISD2SP1

ISD1SP2

)
(4.62)

Según [174], el término VSG2 en esta expresión exhibe un comportamiento CTAT, ya que
el voltaje |VSG| tiende a disminuir casi linealmente con el incremento de la temperatura,
siempre que el transistor opere con una corriente inferior a un umbral específico definido
por la tecnología. Asimismo, el segundo término contribuye a este comportamiento CTAT,
ya que, aunque aumenta con la temperatura, su naturaleza negativa provoca una reducción
adicional en el voltaje VO a medida que la temperatura se incrementa.

A partir de estas ecuaciones, es posible derivar las expresiones correspondientes para
las corrientes IPTAT e ICTAT en el circuito propuesto. El proceso de generación de dichas
corrientes se detalla en la Figura 4.30.
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Figura 4.30: Generación de las corrientes IPTAT e ICTAT.
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Para el generador PTAT, la corriente IPTAT se expresa como:

IPTAT =
VDS2 + VDS4

R1

(4.63)

Sustituyendo los valores de VDS2 y VDS4 según la ecuación (4.58), se obtiene:

IPTAT =
nVT

(
ln
(

IDS2
SN1

IDS1
SN2

)
+ ln

(
IDS4

SN3

IDS3
SN4

))

R1

(4.64)

De manera similar, para el generador CTAT, la corriente ICTAT está dada por:

ICTAT =
VSD9

R2

=
VSG8 − VSD8

R2

(4.65)

Reemplazando VSD8 según la ecuación (4.62), se tiene:

ICTAT =
VSG8 − nVT ln

(
ISD8

SP9

ISD9
SP8

)

R2

(4.66)

Las corrientes IPTAT e ICTAT se replican hacia el sumador de corrientes, en función de
las relaciones de aspecto de los transistores P3 y P4 para IPTAT , y de P5 y P6 para ICTAT .
Si asumimos que estos transistores tienen dimensiones idénticas, la corriente de referencia
resultante, IREF , se expresa como:

IREF = IPTAT + ICTAT (4.67)

Sustituyendo las expresiones (4.64) y (4.66) en la expresión anterior, se obtiene:

IREF =
nVT

(
ln
(

IDS2
SN1

IDS1
SN2

)
+ ln

(
IDS4

SN3

IDS3
SN4

))

R1

+
VSG8 − nVT ln

(
ISD8

SP9

ISD9
SP8

)

R2

(4.68)

Finalmente, se observa que la proporción de las corrientes IPTAT e ICTAT en IREF , está
determinada por los valores de las resistencias R1 y R2, respectivamente. Estos compo-
nentes nos van a permitir ajustar con precisión el coeficiente de temperatura de IREF

durante el proceso de diseño.

4.5.2 Diseño de la referencia de corriente compensada en temperatura

Primeramente, se definieron las dimensiones para los transistores P1 a P7 utilizando
la misma relación W/L, con el fin de asegurar que las corrientes IPTAT e ICTAT en el
sumador coincidieran con las producidas por los respectivos generadores, facilitando así
el diseño. A partir de unas dimensiones preliminares, se realizaron simulaciones DC para
ajustar los valores y asegurar la correcta polarización de los transistores. El ajuste de la
relación W/L también buscó minimizar el mismatch de proceso y mitigar los efectos de
modulación por longitud de canal, lo cual permitió definir una relación W/L de 5 µm/2
µm para los transistores P1 a P7.

Posteriormente se procedió al diseño de los SCCT-NMOS. Se tiene que para mantener
en saturación a los transistores N2 y N4 y garantizar la validez de la relación obtenida
en (4.58), era necesario maximizar los valores de VDS2 y VDS4 . Dado que los transistores
N1 y N3 siempre permanecían saturados por su configuración como diodos, incrementar
VDS en N2 y N4 se logró ajustando la proporción de las relaciones de aspecto SN1/SN2 y
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SN3/SN4 . Mediante simulaciones, se determinó que la proporción máxima de las relaciones
de aspecto era de 30, antes de que alguno de los transistores entrara en corte. Los mejores
resultados de VDS se lograron con relaciones W/L de 2 µm/0.5 µm para N2 y de 3 µm/0.5
µm para N4. Para minimizar el mismatch, se decidió escalar las dimensiones de N2 y N4
para definir las dimensiones de N1 y N3, respectivamente. Como resultado, se definieron
relaciones W/L de 2 µm/0.5 µm para N1 y 3 µm/0.5 µm para N3, ambos con un factor
de multiplicidad de 30.

En el caso de los SCCT-PMOS, para garantizar que el transistor P8 permaneciera en
saturación, era necesario incrementar su VSD. Esto se lograba reduciendo el VSD del tran-
sistor P9, el cual ya estaba en saturación debido a su configuración como diodo. Esta
respuesta se logró incrementando la proporción de las relaciones de aspecto SP9/SN8 . Me-
diante simulaciones, se determinó que la proporción máxima de las relaciones de aspecto
era de 40, antes de que alguno de los transistores entrara en corte. Los mejores resultados
de VSD se lograron con relaciones W/L de 2 µm/0.5 µm para P8, mientras que para P9
se utilizó la misma relación W/L de 2 µm/0.5 µm con un factor de multiplicidad de 40.

Establecidas las dimensiones de los transistores de los SCCTs, se procedió a determinar
los valores de las resistencias R1 y R2. Este proceso se llevó a cabo mediante simulaciones
iterativas, ajustando cuidadosamente sus valores con el objetivo de obtener una corriente
Iref de 1 µA y el menor coeficiente de temperatura. Los mejores resultados se obtuvieron
con R1 de 540 kΩ y R2 de 568 kΩ. Para implementar R1 y R2, se utilizaron resistencias
de polisilicio de alta resistencia tipo P (rppolyhri).

Finalmente, para los transistores del sumador N5 y N6 se definió una relación W/L de
10 µm/4 µm, con el objetivo de minimizar el efecto de modulación por longitud de canal
y proporcionar un mejor margen de saturación para los transistores PMOS P4 y P5. Por
otro lado, en los circuitos de arranque, se logró un menor tiempo de encendido utilizando
transistores con una relación W/L de 10 µm/1 µm para SN1 a SN4, complementados con
capacitores C1 y C2 de 1 pF. Las dimensiones de todos los transistores y los valores de
los elementos pasivos del circuito de referencia de corriente compensada en temperatura
se detallan en la Tabla 4.8.

Tabla 4.8: Dimensiones de los transistores y valores de los elementos que conforman la referencia
de corriente compensada en temperatura.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

P1, P2, P3, P4, P5, P6, P7 5/2 1

P8 2/0.5 1

P9 2/0.5 40

N1 2/0.5 30

N2 2/0.5 1

N3 3/0.5 30

N4 3/0.5 1

N5, N6 10/4 1

SN1, SN2, SN3, SN4 10/1 1

Resistencias Valor
(kΩ)

R1 540

R2 568

Condensadores Valor
(pF)

C1, C2 1
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A continuación, se presentan los resultados de las simulaciones realizadas a la referencia
de corriente compensada en temperatura, con el objetivo de verificar su funcionamiento.

En la Figura 4.31, se muestra el comportamiento de las corrientes IPTAT e ICTAT en
función de la temperatura. Se puede observar que la corriente IPTAT sigue una relación
directamente proporcional con el aumento de la temperatura. Por otro lado, la corriente
ICTAT exhibe un comportamiento inverso. Este comportamiento confirma la capacidad
de compensación térmica de este tipo de referencia de corriente.

Figura 4.31: Corrientes IPTAT e ICTAT en función de la temperatura.

Por otro lado, la Figura 4.32 muestra la corriente de referencia Iref , que corresponde
a la suma de IPTAT e ICTAT . Se observa que la variación de la corriente es mínima ante
el cambio de la temperatura. Esta gráfica permitió calcular el coeficiente de temperatura
(TC), obteniéndose un valor de TC de 71.54 ppm/◦C.

Figura 4.32: Corriente IREF en función de la temperatura.
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Finalmente, en la Figura 4.33 se presenta la respuesta de la corriente Iref en función
de la variación de VDD. Se observa que Iref comienza a activarse a partir de un voltaje
mayor a 0.5 V, alcanzando un valor estable de 1 µA aproximadamente desde los 0.85 V y
manteniéndose constante hasta los 1.8 V. Esto demuestra la capacidad del circuito para
mantener su funcionalidad ante variaciones en VDD. A partir de esta gráfica, se determinó
la regulación de línea del circuito, medida entre 0.85 V y 1.8 V, obteniendo un valor de
9.14 nA/V.

Figura 4.33: Corriente IREF en función del voltaje de alimentación VDD.

84



4.6 Limitador de voltaje

Dado que el diseño de la PMU está basado en un proceso CMOS estándar de 0.18
µm a 1.8 V, los transistores del núcleo no están diseñados para soportar voltajes VAC

superiores a 1.8 V. Por lo tanto, es necesario incorporar un circuito de protección que
limite el voltaje de entrada, a fin de salvaguardar los transistores del rectificador contra
posibles sobretensiones. Esto es especialmente crítico, ya que en condiciones de operación
reales pueden ocurrir fluctuaciones de voltaje que superen la capacidad de tolerancia de
los componentes.

La protección contra sobretensiones estaría garantizada por el circuito limitador de
voltaje o clamp, mostrado en la Figura 4.34. Este limitador se basa en dos ramas de
transistores en serie conectadas en antiparalelo, donde cada rama está formada por dos
transistores PMOS configurados como diodos. Esta configuración permite que el limitador
de voltaje tenga un funcionamiento similar al de un clamp basado en diodos.

MC1

MC2

MC3

MC4

VAC1

VAC2

Figura 4.34: Esquemático del circuito limitador de voltaje.

La elección de transistores PMOS sobre NMOS configurados como diodos se debe a
que los NMOS, con un Vth más bajo, consumen más corriente a menores voltajes de
entrada, lo que afecta negativamente la eficiencia. Las simulaciones mostraron una caída
del 0.64% en el PCE para un VOC de 3.5 V, lo que justificó el uso de transistores PMOS
para optimizar el rendimiento del limitador de voltaje. Otra alternativa que ha mostrado
mejor rendimiento en situaciones similares es el uso de diodos convencionales, por lo que
se sugiere investigar esta opción como trabajo futuro.
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El funcionamiento del circuito se desarrolla de la siguiente manera. Cuando VAC supera
un determinado voltaje de umbral, una de las ramas de transistores PMOS, dependiendo
de la fase de la señal, entra en la región de ruptura y comienza a conducir corriente. Este
funcionamiento es alternado en cada fase de la señal, ya que mientras una rama está po-
larizada directamente, la otra se encuentra polarizada inversamente. Este proceso desvía
parte de la potencia de entrada al rectificador, disipándola y permitiendo la regulación
de VAC . Mediante simulaciones, se determinó que el limitador de voltaje comenzaba a
operar al alcanzar un umbral de aproximadamente 1.4 V, lo cual permitía al rectificador
protegerse antes de llegar a los 1.8 V.

En el diseño de los transistores del limitador de voltaje, se observó un trade-off entre
las dimensiones de W y L de los transistores. Estableciendo que las dimensiones en
todos los transistores fueran las mismas, se encontró que al aumentar el valor de W ,
el clamp podía soportar mayores voltajes de entrada antes de alcanzar los 1.8 V. Sin
embargo, este aumento en W reducía el umbral a partir del cual el clamp comenzaba a
consumir corriente, lo que afectaba negativamente la eficiencia del rectificador a voltajes
de operación nominales. Por el contrario, al incrementar L, el consumo de corriente del
clamp disminuía, ya que su umbral de operación aumentaba, pero soportaba menores
voltajes de entrada.

A través de simulaciones empíricas, se determinó que una relación W/L de 10 µm/15
µm para los transistores PMOS (MC1 a MC4) proporcionaba un buen equilibrio entre el
consumo de corriente y la capacidad de protección. Este diseño permitía que el consumo
de corriente del clamp fuera insignificante a voltajes de operación nominales inferiores a
1.5 V, mientras que ofrecía una protección efectiva ante voltajes de entrada con amplitudes
de hasta 5 V antes de alcanzar el límite de 1.8 V. Las dimensiones de los transistores del
limitador de voltaje se detallan en la Tabla 4.9.

Tabla 4.9: Dimensiones de los transistores del limitador de voltaje.

Transistores
W/L

(µm/µm) m

MC1, MC2, MC3, MC4 10/15 1
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Capítulo 5

Simulaciones y resultados

En este capítulo se presentan los resultados de las simulaciones realizadas al circuito
de la unidad de gestión de energía (PMU) diseñado en el capítulo anterior. La Figura 5.1
muestra el esquema completo del circuito integrado de la PMU, que fue utilizado en las
simulaciones.

SBB

MP1VBB1

MP2

SBB
VBB2

VDC

VCMP1
VGN1

VDC

−

+
CMP

VGN2

−

+
CMP

VCMP2

IREF

CRC

VBias VBias

MN1 MN2

CLAMP

VDC

VAC1

VAC2

VAC1

VAC2

S

VDC

VSS

Referencia de Corriente

Comparador Comparador

Buffer Buffer

Nucleo del Rectificador

UNIDAD DE GESTION DE ENERGIA (PMU)

Limitador de Voltaje

Figura 5.1: Esquemático final del circuito integrado de la Unidad de Gestión de Energía.

Se llevaron a cabo simulaciones transitorias para analizar la respuesta temporal de
las señales más importantes generadas por cada uno de los componentes de la PMU.
Además, las simulaciones permitieron evaluar las métricas de desempeño energético del
circuito diseñado, tales como la eficiencia de conversión de potencia (PCE), la relación
de conversión de voltaje (V CR), el voltaje de salida DC, la potencia de salida entregada
a la carga, entre otras.

Finalmente, se realizaron simulaciones de corner (PVT) para examinar la robustez del
diseño frente a variaciones en el proceso de fabricación, voltaje de alimentación y tem-
peratura, asegurando un funcionamiento estable y eficiente bajo condiciones de operación
realistas.
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5.1 Simulación transitoria del circuito PMU

La Figura 5.2 muestra el testbench utilizado para simular el PMU dentro de un sistema
de recolección de energía basado en transferencia inalámbrica de potencia por ultrasonido.
Cabe destacar que el testbench incluye componentes externos que no forman parte del
diseño del circuito integrado. Estos componentes fueron incorporados para realizar una
simulación más representativa del funcionamiento del sistema en su conjunto.

POR

PMU

VOC

Rs Ls
Cs

Cp

Modelo de Transductor Piezoelectrico

VAC1

VAC2

VPOR

VPZT1

VPZT2

S

VDC

VSS

CL RL

VDC

Modelo de la Carga
Condensador de 

Almacenamiento
Generador de Power-On-Reset

Figura 5.2: Testbench de simulación del sistema de recolección de energía.

La señal de entrada alterna VAC del PMU es suministrada por un modelo eléctrico de un
transductor piezoeléctrico. Para esta simulación se definió un VOC = 3 V a una frecuencia
de 1.5 MHz.

Para generar el cambio en la referencia de corriente mediante la señal de control S del
multiplexor, se empleó una señal VPOR generada por un modelo funcional de Power-On-
Reset en Verilog-A, detallado en el Apéndice C. Este modelo produce S = 1 cuando VDC

alcanza 0.9 V y utiliza inversores para mejorar el realismo de la señal.
Por otra parte, la salida del PMU está conectada a un condensador CL de 10 nF para

el filtrado de la señal rectificada y el almacenamiento de energía. Además, se conecta a
una carga representada por una resistencia RL, que modela el consumo de los circuitos
asociados al IMD.

El modelo de la carga incluye un interruptor ideal que simula el tiempo de activación de
la circuitería del IMD bajo condiciones más realistas. El tiempo de activación se estableció
arbitrariamente en 150 µs. Para esta simulación, se utilizó una carga nominal RL de 3
kΩ, un valor cercano a la resistencia del piezoeléctrico, con el fin de obtener una mejor
transferencia de energía.
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La Figura 5.3 muestra la respuesta transitoria de VAC a la entrada del rectificador,
generado por el modelo de transductor piezoeléctrico. Se observa que el rectificador tarda
aproximadamente 40 µs en alcanzar un valor estable de VAC . Sin carga, VAC alcanza
un voltaje de pico de 1.66 V. Sin embargo, al conectar la carga a los 150 µs, el voltaje
disminuye hasta 1.35 V.

Figura 5.3: Respuesta transitoria del voltaje VAC a la entrada del rectificador.

La Figura 5.4 muestra la forma de onda de VAC después de conectar la carga. A
pesar de que la fuente VOC del piezoeléctrico es una señal senoidal, VAC adopta una
forma casi cuadrada debido a la rectificación activa, donde VAC se iguala prácticamente
con VDC durante la conducción. Se pueden observar pequeños picos al inicio de cada
semiciclo, causados por los retardos en el encendido de los transistores NMOS del núcleo
del rectificador. Estos picos permiten que VACalcance un voltaje de pico de 1.35 V,
mientras que, una vez alcanzado el estado de conducción, VAC decae a alrededor de 1.2
V, lo que afecta negativamente al valor de V CR.

Figura 5.4: Forma de onda del voltaje VAC .
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La Figura 5.5 muestra las formas de onda de los voltajes de VAC1 y VAC2 , componentes
de VAC . Se observa que ambos trabajan de manera complementaria, de modo que la difer-
encia entre ellos genera siempre VAC . Además, ambos presentan una amplitud promedio
de aproximadamente 1.18 V en su fase positiva y de -2 mV en la fase negativa. Los pi-
cos observados en estas señales explican los picos en VAC , los cuales son causados por el
retardo en la activación de la conducción de los transistores.

Figura 5.5: Formas de onda de los voltajes VAC1 y VAC2 . Donde VAC = VAC1 − VAC2 .

La Figura 5.6 presenta la respuesta transitoria de VDC a la salida del rectificador. En el
intervalo inicial, sin carga conectada, el voltaje alcanza un valor promedio de 1.59 V. Sin
embargo, al conectar la carga a los 150 µs, se observa una caída en VDC , estabilizándose
en 1.17 V. Aunque se identifican pequeños rizados, el voltaje se mantiene relativamente
continuo. Este valor de VDC = 1.17 V es adecuado para el funcionamiento de diversos
circuitos analógicos y digitales de bajo voltaje, validando la capacidad del rectificador
para entregar un nivel de voltaje operativo en condiciones de carga.

Figura 5.6: Respuesta transitoria del voltaje VDC a la salida del rectificador.
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Asimismo, la Figura 5.7 muestra el voltaje de rizado de VDC cuando la carga está
conectada. Se midió un voltaje de rizado pico a pico de 5.93 mV y un voltaje de rizado
eficaz (Vrms) de aproximadamente 1.71 mV. A partir de estos valores, se calculó el factor
de rizado (FR) utilizando la relación FR = Vrms/VDC , obteniéndose un valor de 0.146%.
Este resultado demuestra que el rizado presente en VDC es mínimo, lo que asegura un
nivel de calidad adecuado para alimentar circuitos analógicos y digitales.

Figura 5.7: Voltaje de rizado de VDC .

En la Figura 5.8 se presentan las formas de onda de los voltajes VGN1 y VGN2 , obtenidos
a la salida de los dos buffers. Estos voltajes actúan como señales de activación para las
puertas de los transistores NMOS MN1 y MN2 del núcleo del rectificador, respectivamente.
Se observa que las señales presentan una forma casi cuadrada, Las señales presentan una
forma casi cuadrada, atribuible a las rápidas transiciones entre niveles altos y bajos, con
un slew rate positivo de 8049.54 V/µs y un slew rate negativo de 5596.66 V/µs. La
amplitud máxima de las señales es de aproximadamente 1.17 V.

Figura 5.8: Formas de onda de los voltaje VGN1 y VGN2 a la salida de los buffers.
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La Figura 5.9 ilustra las formas de onda de los voltajes VCMP1 y VCMP2 , generados en
la salida de los dos comparadores. se observa que estas señales presentan transiciones
rápidas de bajo a alto al inicio, alcanzando 1.16 V, pero luego decaen gradualmente hasta
550 mV durante el ciclo de conducción, antes de cambiar a nivel bajo.A diferencia de
las salidas de los buffers, que permanecen completamente saturadas, los comparadores
no alcanzan una saturación total debido a la disminución progresiva del voltaje negativo
observado en VAC1 y VAC2 .

Figura 5.9: Formas de onda de los voltaje VCMP1 y VCMP2 a la salida de los comparadores.

La Figura 5.10 muestra las formas de onda generadas por el circuito de autopolarización
del cuerpo. Se observa que los voltajes VBB1 y VBB2 varían en sincronización con los
voltajes de entrada VAC1 y VAC2 . Cuando VAC1 o VAC2 se encuentran en la etapa de
conducción, es decir, cuando son mayores que VDC , los valores de VBB1 o VBB2 aumentan
desde un mínimo de 1.17 V (equivalente a VDC) hasta un máximo de 1.37 V, superando
incluso los valores de VAC1 y VAC2 .

Figura 5.10: Formas de onda de los voltaje VBB1 y VBB2 generados por los circuitos SBB en
contraste con VAC1 y VAC2 .
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La Figura 5.11 presenta el tiempo de retardo de encendido (turn-on delay) del voltaje
VGN2 en el transistor MN2 del núcleo del rectificador. Este retardo se midió desde el cruce
de VAC1 con VDC , punto donde idealmente debería activarse el transistor, hasta el instante
en que VGN2 alcanza el 50% de su nivel máximo, equivalente a 585.5 mV. El turn-on delay
determinado fue de 17.22 ns, lo que representaría únicamente el 5.17% de la mitad del
período de la señal VAC (T/2 = 333.33 ns).

Figura 5.11: Turn-on delay de los transistores NMOS del núcleo del rectificador.

Similarmente, la Figura 5.12 muestra el tiempo de apagado (turn-off delay) para el
transistor MN2. El retardo medido fue de 44.88 ns, calculado desde el momento en que
se genera la corriente de fuga en reversa hasta que VGN2 desciende por debajo del 50% de
su nivel máximo. Este turn-off delay representaría el 13.46% de la mitad del período de
la señal VAC .

Figura 5.12: Turn-off delay de los transistores NMOS del núcleo del rectificador.

93



La Figura 5.13 muestra las formas de onda de las corrientes de conducción IAC1 e IAC2

en el núcleo del rectificador. Se observan picos de corriente elevados tanto al inicio de la
conducción como durante el apagado de los transistores NMOS. Durante la conducción
estable, IAC1 e IAC2 alcanzan un valor máximo 837.4 µA. Además, se observa corriente en
reversa, atribuida al turn-off delay del transistor NMOS. Antes del pico de corriente, la
corriente en reversa alcanzó un valor máximo de -418.4 µA.

Figura 5.13: Formas de onda de las corrientes IAC1 e IAC2 en el núcleo del rectificador activo.

En la figura 5.14 se observa la respuesta transitoria de la corriente IREF generada por la
referencia de corriente compensada en temperatura (PTAT-CTAT). El valor promedio de
IREF fue medido en 1.01 µA, mostrando una variación de 48 nA con un valor máximo de
1.033 µA y un mínimo de 0.985 µA. Además, se presenta la señal de control S, utilizada
en esta simulación para habilitar el cambio de IR3 a IREF mediante el multiplexor. El
cambio se realizó a los 24.42 µs, momento en el que VDC superó los 0.9 V.

Figura 5.14: Respuesta transitoria de la corriente IREF de la referencia de corriente PTAT-CTAT
y la señal de control S para el multiplexor.
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5.2 Simulaciones de desempeño energético del circuito

En esta sección se presentan las simulaciones realizadas para evaluar los parámetros
de desempeño energético del circuito PMU diseñado. Las simulaciones se realizaron uti-
lizando el testbench descrito en la Figura 5.2. Las métricas realizadas fueron la eficiencia
de conversión de potencia (PCE), la relación de conversión de voltaje (V CR), la eficien-
cia de acoplamiento de potencia (PME) y la eficiencia total del sistema (ntotal). Las
expresiones utilizadas para calcular estas métricas fueron las siguientes:

PCE =
Pout

Pin

=
1

N ·T
∫ t0+N ·T
t0

VDC(t) · IDC(t)dt

1
N ·T

∫ t0+N ·T
t0

VAC(t) · IAC(t)dt
(5.1)

V CR =
VDC

|VAC |
=

1
N ·T

∫ t0+N ·T
t0

VDC(t)dt

|VAC |
(5.2)

PME =
Pin

Pav

=
1

N ·T
∫ t0+N ·T
t0

VAC(t) · IAC(t)dt

V 2
OC/8Rpiezo

(5.3)

ηtotal = PME · PCE (5.4)

donde Pout es la potencia promedio de salida DC, Pin es la potencia promedio de entrada
AC, T es el período de la señal de entrada VAC(t), N es el número de periodos en que se
realiza la integración, IDC(t) es la corriente de salida DC, VDC es el voltaje promedio de
salida DC, |VAC | es el voltaje pico del voltaje de entrada VAC(t), IAC(t) es la corriente de
entrada AC, Pav es la potencia máxima disponible que puede suministrar el transductor
piezoeléctrico, VOC es el voltaje de circuito abierto del transductor piezoeléctrico, y Rpiezo

es la resistencia del piezoeléctrico, calculado como 2.14 kΩ.
Los resultados de simulación de los parámetros de desempeño energético, realizados

para un VOC de 3 V y una carga nominal RL de 3 kΩ, se presentan en la Tabla 5.1.

Tabla 5.1: Parámetros de desempeño energético del circuito PMU.

Parámetros Resultados

VDC (V) 1.17

Pout (µW) 459.6

PCE (%) 95.48

V CR (%) 87.29

PME (%) 91.73

ηtotal (%) 87.59

Se observa un PCE de 95.48% y un V CR de 87.29%, valores razonables en comparación
con los resultados reportados en el estado del arte. Además, se obtuvo un VDC de 1.17
V, un valor suficiente para el funcionamiento de distintos circuitos que podrían formar
parte de un IMD. También se logró un Pout de 459.6 µW, un valor adecuado para algunas
aplicaciones de IMD, como se ha observado en estudios previos. Para un VOC de 3 V, se
calculó teóricamente un Pav de 524.7 µW, lo que permitió medir el PME. Conociendo
este valor, se obtuvo un PME de 91.73%, lo que indica que la impedancia del circuito
está casi perfectamente acoplada con la impedancia del transductor piezoeléctrico, lo que
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favorece una transferencia eficiente de energía. Además, ηtotal alcanzó un valor de 87.59%,
lo que demuestra que el circuito es capaz de aprovechar la mayor parte de la potencia
entregada por el transductor, asegurando una conversión energética eficiente.

La potencia promedio de entrada al rectificador Pin fue medida en 481.3 µW, lo que
permitió calcular que la potencia promedio disipada por los componentes de la PMU era
de 21.7 µW. El consumo de potencia de los diferentes bloques del sistema se distribuyó
de la siguiente manera: el limitador de voltaje consumió 793.8 nW, los dos circuitos de
autopolarización de cuerpo consumieron 8.8 nW, los dos comparadores de voltaje 5.7
µW, los dos buffers 4.4 µW, el circuito de referencia de corriente 7 µW, y el núcleo del
rectificador 3.9 µW. La distribución del consumo de potencia con respecto al total de
potencia disipada por el PMU se muestra en la Figura 5.15.

Figura 5.15: Distribución de la potencia consumida por los componentes del circuito PMU.

Por otra parte, se realizaron simulaciones variando la carga RL desde 100 Ω hasta 100
kΩ a diferentes valores de VOC (2.5 V, 3 V y 3.5 V), que es el rango estimado de voltaje
VOC en el cual se puede obtener un voltaje VDC funcional para el IMD. El objetivo de
estas simulaciones fue evaluar la robustez del circuito ante variaciones en la carga, ya
que en condiciones reales el consumo de energía de un dispositivo no es constante. Los
resultados para el PCE se muestran en la Figura 5.16.

(a) VOC = 2.5 V (b) VOC = 3 V (c) VOC = 3.5 V

Figura 5.16: Resultados de simulación del PCE en función de la variación de la carga RL para
diferentes valores de VOC .

En los tres casos, se observa una caída en el PCE alrededor de un valor de RL de 700
Ω. Esto se debe a que, en ese punto, el circuito de referencia compensada en temperatura
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comienza a dejar de funcionar adecuadamente, debido a que con una carga menor, el VDC

disminuye, lo que impide el funcionamiento correcto del circuito de referencia de corriente.
Además, se obtuvo un máximo PCE de 95.79% para VOC de 2.5 V, 96.29% para 3 V y
96.66% para 3.5 V.

Los resultados para el V CR se muestran en la Figura 5.17. Se observa que, conforme
aumenta la carga RL, el V CR también se incrementa, esto debido a un aumento en el
VDC . Lo que indica que el rectificador logra obtener mejores valores de V CR con mayores
voltajes de entrada. Este comportamiento se confirma al notar que el V CR es mayor
cuando el VOC es de 3.5 V.

(a) VOC = 2.5 V (b) VOC = 3 V (c) VOC = 3.5 V

Figura 5.17: Resultados de simulación del V CR en función de la variación de la carga RL para
diferentes valores de VOC .

Los resultados para el PME se muestran en la Figura 5.18. Se observa que el com-
portamiento es distinto según el valor de VOC . Para los casos de VOC de 2.5 V y 3 V, el
mejor PME se obtiene en un rango de carga entre 2 kΩ y 3 kΩ, lo cual está en el orden
de la resistencia del piezoeléctrico Rpiezo, calculada en 2.14 kΩ. Sin embargo, para el caso
de VOC de 3.5 V, el PME aumenta a medida que la carga crece. Se obtuvo un máximo
PME de 94.18% para 2.5 V, 91.86% para 3 V, y 92.6% para 3.5 V.

(a) VOC = 2.5 V (b) VOC = 3 V (c) VOC = 3.5 V

Figura 5.18: Resultados de simulación del PME en función de la variación de la carga RL para
diferentes valores de VOC .

Los resultados para la eficiencia total ηtotal se muestran en la Figura 5.19. Las curvas
de eficiencia siguen un comportamiento similar al del PCE, indicando que la eficiencia
total es mayor a medida que el PCE aumenta. Se obtiene un máximo de 89.89% para
VOC de 2.5 V, 87.9% para 3 V, y 85.51% para 3.5 V. Esto sugiere que, a medida que el
PCE mejora, también lo hace la eficiencia total del sistema.
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(a) VOC = 2.5 V (b) VOC = 3 V (c) VOC = 3.5 V

Figura 5.19: Resultados de simulación del ηtotal en función de la variación de la carga RL para
diferentes valores de VOC .

Para analizar el límite de frecuencia de operación del rectificador, se simplificó el modelo
del transductor en el testbench de la Figura 5.2, reemplazándolo por una fuente senoidal
VOC en serie con Rpiezo, eliminando los componentes reactivos, como se muestra en la
Figura 5.20. Esto se realizó porque la impedancia Zpiezo varía con la frecuencia, afectando
el voltaje de entrada e influenciando en el PCE. Usando este modelo simplificado, el
voltaje de entrada se mantiene casi constante, permitiendo una evaluación más directa de
la variación del PCE con la frecuencia, similar a lo propuesto en [108].

VOC

VPZT1

VPZT2

Rpiezo

Figura 5.20: Modelo simplificado del transductor piezoeléctrico

La Figura 5.21 presenta los resultados de simulación del PCE para un rango de frecuen-
cias de operación que va desde 1 kHz hasta 20 MHz, con un VOC de 3 V y una resistencia
Rpiezo de 2.14 kΩ. Los resultados indican que el rectificador mantiene una eficiencia alta,
superior al 90%, en bajas frecuencias y opera de manera aceptable, proporcionando un
PCE superior al 80% hasta una frecuencia de 8.4 MHz. A partir de esa frecuencia, el
rendimiento decae rápidamente, alcanzando un PCE inferior al 20% a partir de 10 MHz,
volviéndose inservible. Este comportamiento se atribuye principalmente al incremento de
las pérdidas por conmutación, que se vuelven más pronunciadas a altas frecuencias.

Figura 5.21: PCE en función de la frecuencia de operación.
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5.3 Simulaciones de corners

En esta sección se presentan las simulaciones de corners realizadas al circuito PMU dis-
eñado, evaluando su desempeño bajo diferentes condiciones de proceso, voltaje y temper-
atura (PVT). Los corners de proceso utilizados corresponden a las combinaciones típicas
de fabricación para los transistores: tt (typical-typical), ff (fast-fast), ss (slow-slow), fs
(fast-slow), y sf (slow-fast). Estas variaciones reflejan las fluctuaciones inherentes en la
fabricación de los componentes del circuito, incluidas resistencias, capacitores y transis-
tores, todos fabricados con la tecnología TSMC de 0.18 µm. Simular bajo estos corners
permite evaluar los límites de rendimiento y garantizar la robustez del diseño frente a
diferentes combinaciones de velocidad y características de los elementos.

Para los corners de temperatura, se consideró el rango comercial de operación, eval-
uando el circuito a tres temperaturas clave: -40◦C, 27◦C y 85◦C. Esto permite analizar
el comportamiento del circuito bajo condiciones extremas de frío y calor, así como en
temperatura ambiente. En cuanto a los corners de voltaje, se simuló variando el voltaje
de circuito abierto (VOC), correspondiente al máximo voltaje generado por el transductor
piezoeléctrico en ausencia de carga. Los valores evaluados fueron 2.5 V, 3 V y 3.5 V,
para analizar el impacto de las fluctuaciones en la alimentación sobre el desempeño del
circuito.

Para mejorar el desempeño del circuito en las simulaciones de corner, se añadió al
testbench de simulación una red de acoplamiento de impedancias, como se muestra en la
Figura 5.22.

POR

PMU

VOC

Rs Ls
Cs

Cp

Modelo de Transductor Piezoelectrico

VAC1

VAC2

VPOR

VPZT1

VPZT2

S

VDC

VSS

CL RL

VDC

Modelo de la Carga
Condensador de 

Almacenamiento
Generador de Power-On-Reset

Red de Acoplamiento de Impedancias

Lm

Cm1
Cm2

VAC1

VAC2

Figura 5.22: Testbench de simulación del sistema de recolección de energía incluyendo una red
de acoplamiento de impedancias.

Aunque esta red de acoplamiento de impedancias, mostrado en la Figura 5.23, no
forma parte del diseño del PMU propuesto, podría implementarse externamente al cir-
cuito integrado mediante componentes pasivos como condensadores e inductores. Para su
implementación en la simulación, se eligió una topología tipo Π basada en un inductor y
dos capacitores, debido a que esta configuración ofrece una alta flexibilidad de diseño, con-
trolada a través de su factor de calidad (Q) [179], además de ofrecer un mejor desempeño
con impedancias altas (> 50 Ω).

Para calcular los parámetros de la red de acoplamiento, se midió en Cadence la impedan-
cia equivalente del circuito PMU, considerando una carga nominal de RL = 3 kΩ y una
capacitancia CL = 10 nF y un VOC de 3 V. La impedancia equivalente del rectificador fue
calculada en 1.64 kΩ - j 1.04 kΩ. A partir de este resultado y utilizando las fórmulas para
el cálculo de los parámetros de una red de tipo Π, según se describe en [180], se procedió
con el diseño de la red. Con un factor de calidad (Q) de diseño de 5, se obtuvieron los
parámetros que se muestran en la Tabla 5.2.
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Lm

Cm1
Cm2

VPZT1

VPZT2

VAC1

VAC2

Figura 5.23: Esquemático de la red de acoplamiento de impedancias.

Tabla 5.2: Parámetros de los elementos que conforman la red de acoplamiento de impedancias.

Parámetros Valores

Cm1 244 pF

Cm2 202 pF

Lm 93 µH

Los resultados de las simulaciones de corner utilizando el testbench mostrado en la
Figura 5.22 se presentan a continuación. En la Tabla 5.3 se presentan los resultados de
las simulaciones de corner para el PCE. El mejor desempeño se obtuvo bajo la condición
sf con un VOC de 3 V a -40◦C, mientras que el peor ocurrió en ff con un VOC de 3.5 V
a 85◦C. En promedio, los mejores valores de PCE se observan a bajas temperaturas y
voltajes. Para la condición nominal (27◦C, VOC de 3 V, y proceso tt), el PCE alcanzó
un valor favorable de 95.22%.

Tabla 5.3: Simulaciones de corner de la eficiencia de conversión de potencia AC-DC.

PCE (%)

Temperatura Voltaje Proceso

T (°C) Voc (V) TT SS SF FS FF

-40

2.5 95.84 95.48 96.22 93.98 96.00

3 96.10 96.11 96.41 94.33 95.20

3.5 95.77 96.17 95.82 93.49 94.50

27

2.5 94.92 94.79 95.30 93.42 94.84

3 95.22 95.37 95.49 93.88 94.70

3.5 93.65 94.23 93.44 92.83 92.39

85

2.5 94.09 94.29 94.58 92.75 93.08

3 92.71 93.10 93.03 91.72 91.58

3.5 84.38 84.69 84.43 83.97 83.66

■ Resultado bajo condiciones nominales, ■ Mejor resultado, ■ Peor resultado.
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En la Tabla 5.4 se presentan los resultados de las simulaciones de corner para el V CR.
El mejor desempeño se obtuvo bajo la condición ff con un VOC de 3.5 V a -40◦C, mientras
que el peor resultado ocurrió en ss con un VOC de 2.5 V a -40◦C. Para la condición
nominal, el V CR alcanzó un valor de 94.82%. En general, los mejores resultados de V CR
se obtuvieron con 3.5 V.

Tabla 5.4: Simulaciones de corner de la relación de conversión de voltaje.

V CR (%)

Temperatura Voltaje Proceso

T (°C) Voc (V) TT SS SF FS FF

-40

2.5 93.79 93.39 93.45 93.70 94.14

3 94.23 93.97 93.91 94.16 95.15

3.5 94.49 94.31 94.13 95.30 95.54

27

2.5 94.47 94.01 94.21 94.66 94.87

3 94.82 94.49 94.57 95.01 95.07

3.5 94.96 94.74 94.70 95.17 95.13

85

2.5 94.31 93.86 94.04 94.54 94.68

3 94.59 94.30 94.32 94.82 94.82

3.5 94.73 94.51 94.47 94.96 94.90
■ Resultado bajo condiciones nominales, ■ Mejor resultado, ■ Peor resultado.

En la Tabla 5.5 se presentan los resultados de las simulaciones de corner para el VDC .
El valor más alto se obtuvo bajo la condición ss con un VOC de 3.5 V a -40◦C, mientras
que el resultado más bajo ocurrió en fs con un VOC de 2.5 V a 85◦C. Para la condición
nominal, el VDC alcanzó un valor de 1.204 V.

Tabla 5.5: Simulaciones de corner del voltaje de salida DC.

VDC (V)

Temperatura Voltaje Proceso

T (°C) Voc (V) TT SS SF FS FF

-40

2.5 1.002 0.998 1.004 1.004 1.003

3 1.204 1.203 1.203 1.200 1.203

3.5 1.393 1.401 1.389 1.399 1.393

27

2.5 0.999 0.998 1.001 0.990 0.999

3 1.204 1.203 1.204 1.194 1.199

3.5 1.390 1.396 1.387 1.383 1.376

85

2.5 0.996 0.996 0.999 0.988 0.991

3 1.187 1.189 1.189 1.180 1.178

3.5 1.312 1.315 1.311 1.309 1.303
■ Resultado bajo condiciones nominales, ■ Mejor resultado, ■ Peor resultado.
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En la Tabla 5.6 se presentan los resultados de las simulaciones de corner para Pout. El
valor más alto se obtuvo bajo la condición ss con un VOC de 3.5 V a -40◦C, mientras que
el valor más bajo se observó en fs con un VOC de 2.5 V a 85◦C. Para la condición nominal,
se obtuvo un Pout de 482.9 µW. La mayor variación de Pout ocurre con 3.5 V, donde se
observó una diferencia significativa de hasta 80 µW entre -40◦C y 85◦C.

Tabla 5.6: Resultados de las simulaciones de corner de la potencia de salida DC.

Pout (µW)

Temperatura Voltaje Proceso

T (°C) Voc (V) TT SS SF FS FF

-40

2.5 334.7 332.1 336.0 336.2 335.5

3 482.8 482.4 482.6 479.9 482.1

3.5 647.1 654.0 642.7 652.4 646.7

27

2.5 332.8 331.7 333.7 326.5 332.8

3 482.9 482.7 483.1 475.1 479.6

3.5 644.1 649.8 641.0 637.5 631.3

85

2.5 330.7 330.7 332.5 325.7 327.2

3 469.9 471.6 471.2 464.5 462.8

3.5 573.8 576.1 573.3 571.0 566.1
■ Resultado bajo condiciones nominales, ■ Mejor resultado, ■ Peor resultado.

En la Tabla 5.7 se muestran los resultados de las simulaciones de corner para el PME.
El mejor resultado se obtuvo bajo la condición fs con un VOC de 2.5 V a -40◦C, mientras
que el peor desempeño ocurrió en sf con un VOC de 3.5 V a -40◦C. En la condición nominal,
el PME alcanzó un valor de 96.51%.

Tabla 5.7: Resultados de las simulaciones de corner de la eficiencia de acoplamiento de potencia.

PME (%)

Temperatura Voltaje Proceso

T (°C) Voc (V) TT SS SF FS FF

-40

2.5 95.71 95.32 95.69 98.04 95.77

3 95.62 95.52 95.26 96.83 96.38

3.5 94.48 95.08 93.79 97.57 95.69

27

2.5 96.09 95.89 95.96 95.78 96.18

3 96.51 96.32 96.28 96.32 96.38

3.5 96.17 96.42 95.92 96.02 95.54

85

2.5 96.33 96.12 96.35 96.23 96.34

3 96.45 96.40 96.39 96.37 96.19

3.5 95.07 95.11 94.94 95.08 94.61
■ Resultado bajo condiciones nominales, ■ Mejor resultado, ■ Peor resultado.
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Finalmente, en la Tabla 5.8 se presentan los resultados de las simulaciones de corner
para ηtotal. El mejor resultado se obtuvo bajo la condición fs con un VOC de 2.5 V a
-40◦C, mientras que el peor desempeño ocurrió en ff con un VOC de 3.5 V a 85◦C. En la
condición nominal, se logró un ηtotal de 91.9%.

Tabla 5.8: Resultados de las simulaciones de corner de la eficiencia total del sistema.

ηtotal (%)

Temperatura Voltaje Proceso

T (°C) Voc (V) TT SS SF FS FF

-40

2.5 91.73 91.01 92.07 92.14 91.94

3 91.89 91.81 91.84 91.34 91.76

3.5 90.48 91.44 89.87 91.22 90.43

27

2.5 91.22 90.89 91.46 89.48 91.21

3 91.9 91.86 91.94 90.42 91.27

3.5 90.06 90.86 89.63 89.14 88.27

85

2.5 90.64 90.64 91.13 89.25 89.68

3 89.42 89.76 89.67 88.39 88.09

3.5 80.23 80.55 80.16 79.84 79.15

■ Resultado bajo condiciones nominales, ■ Mejor resultado, ■ Peor resultado.
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Capítulo 6

Conclusiones

Este trabajo resalta la importancia de diseñar una unidad de gestión de energía eficiente
para un dispositivo médico implantable alimentado mediante transferencia inalámbrica de
potencia por ultrasonido, considerando las limitaciones energéticas y la interacción con
el entorno biológico. En este contexto, se exploraron diversas topologías de conversión
AC-DC utilizadas en aplicaciones de IMD, centrándose en el rectificador convencional
cross-coupled y el rectificador activo. A través de simulaciones y diseños preliminares, se
determinó que el rectificador activo ofrecía un rendimiento superior en términos de PCE
dentro del rango de voltaje de entrada utilizado (>1 V), debido a su menor corriente de
fuga en reversa. Por tal motivo, el diseño de la PMU se fundamentó en una topología de
rectificador activo.

En las simulaciones preliminares de los prototipos de rectificador activo, se observó que,
al modelar el voltaje generado por un transductor piezoeléctrico utilizando una fuente AC
senoidal ideal, el rectificador no proporcionaba resultados confiables, mostrando eficiencias
extremadamente bajas (∼30%) y comportamientos anómalos al variar la resistencia y la
capacitancia de carga. Para abordar este problema, se optó por el modelo Butterworth
Van-Dyke (BVD) para simular el transductor piezoeléctrico, ya que este modelo utiliza
únicamente parámetros eléctricos para representar la conversión de energía acústica a
eléctrica, lo que lo hace compatible con las herramientas de simulación como Cadence.
Al implementar este modelo, los resultados de la simulación del rectificador se alinearon
mejor con la teoría, permitiendo obtener datos más precisos y realistas sobre el desempeño
del rectificador en el sistema.

Durante el diseño del comparador de voltaje, predecir su respuesta en frecuencia de
manera analítica resultó complejo, como lo refleja su función de transferencia, que incluye
dos polos y un cero. Aunque se simplificó a un modelo de primer orden para derivar una
expresión de la frecuencia de ganancia unitaria, cuya estimación teórica fue de 870.38
MHz, las simulaciones en AC revelaron un valor real de 221.8 MHz. Esta discrepancia se
atribuye a la influencia del polo secundario, estimado en 622 MHz, que no fue considerado
en la expresión simplificada del f0dB. No obstante, dicha expresión permitió identificar
una relación clara entre las dimensiones de los transistores y el f0dB, lo que sirvió como
base para orientar el diseño a través de simulaciones. Esto subraya la importancia de com-
plementar el análisis teórico con simulaciones para lograr una caracterización adecuada
del comportamiento del comparador.

Con un primer diseño del buffer, realizado sin aplicar el criterio de minimización del
tiempo de propagación mediante el dimensionamiento adecuado de los transistores, el cir-
cuito PMU presentó fallas operativas bajo las condiciones de corner a -40◦C y proceso fs.
Este diseño inicial resultó en un desempeño deficiente, ya que los transistores NMOS de po-
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tencia no se activaban correctamente debido a que el buffer no proporcionaba la corriente
de carga necesaria. Posteriormente, al implementar el criterio de minimización del tiempo
de propagación, el rediseño del buffer logró mejorar significativamente el rendimiento bajo
dichas condiciones. Esto resalta la importancia de tener cuidado al dimensionar el buffer
para garantizar el rendimiento del circuito bajo diversas condiciones de operación.

En el diseño inicial del circuito de referencia de corriente compensada en temperatura,
se identificó que a bajas temperaturas (-40◦C), la activación del circuito era excesivamente
lenta, con un retraso superior a 3 ms, lo que impedía el funcionamiento del rectificador.
Para resolver este problema, se incorporaron circuitos de arranque basados en transistores
NMOS y capacitores de tipo MIM, lo que aceleró la respuesta de la referencia de corriente,
reduciendo el retraso a aproximadamente 180.8 ns a -40◦C. Este ajuste permitió que el
rectificador funcionara correctamente bajo condiciones de baja temperatura, asegurando
así el desempeño adecuado del PMU. Es crucial, por tanto, integrar circuitos de arranque
en el diseño de referencias de corriente compensadas en temperatura, ya que garantizan
una respuesta rápida y un rendimiento estable en un amplio rango térmico.

Durante la integración de la referencia de corriente compensada en temperatura (PTAT-
CTAT) con el comparador de voltaje, mediante simulaciones transitorias se identificó que
el rectificador no operaba correctamente. Esto se debía a que su salida generaba un voltaje
inferior a 0.5 V, insuficiente para activar la referencia de corriente, que requiere al menos
0.7 V. Además, el comparador tampoco funcionaba debido a la ausencia de una fuente
de corriente durante el arranque, generando un bloqueo mutuo entre ambos circuitos. La
solución consistió en añadir una fuente de corriente auxiliar que se activa únicamente
durante el arranque o en condiciones de bajo voltaje. Esta fuente fue implementada
mediante una simple resistencia. Para garantizar una transición adecuada, se integró un
circuito multiplexor que conmuta a la referencia PTAT-CTAT una vez alcanzado el voltaje
requerido.

Los resultados obtenidos en las simulaciones de desempeño energético bajo condiciones
nominales (VOC de 3 V, RL de 3 kΩ) muestran que el diseño de la Unidad de Gestión de
Energía cumple con las especificaciones básicas del sistema definidas previamente, cuyas
referencias están basadas en los datos del estado del arte. Los valores de PCE, V CR,
VDC , y Pout confirman que el circuito es viable para su uso en IMDs alimentados por
transferencia inalámbrica de potencia mediante ultrasonido, garantizando eficiencia en
condiciones de baja potencia y voltaje.

Asimismo, las simulaciones de desempeño energético también revelaron que el circuito
de referencia de corriente es el componente de mayor consumo, representando el 32% de
la potencia total del PMU. Esto sugiere que es posible mejorar el diseño mediante la
exploración de topologías de referencia de corriente con menor consumo y capacidad de
operación a voltajes inferiores a 1V. Además, el uso de resistencias en el circuito de refer-
encia de corriente incrementa el tamaño del circuito integrado, lo que debe considerarse
para futuras optimizaciones del diseño.

Por otra parte, las simulaciones de desempeño energético ante una variación de la carga
demuestran que el PMU diseñado mantiene cierta tolerancia ante las fluctuaciones en el
consumo de corriente del circuito integrado de un IMD, simuladas por las resistencias
RL. Por ejemplo, se observó un PCE mayor al 80% para un consumo de corriente de
entre 592 µA (900 Ω) y 281.6 µA (5 kΩ) para un VOC de 3 V. Esto demuestra que el
circuito mantiene un margen de desempeño bajo condiciones de carga variables, operando
de manera eficiente.
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Los resultados de las simulaciones de corner confirman que el circuito PMU mantiene
un desempeño robusto frente a variaciones de proceso, temperatura y voltaje. Aunque
se observa una degradación moderada en el PCE bajo condiciones específicas, como una
temperatura de 85◦C y un VOC de 3.5 V, esta se debe al aumento en el consumo de
potencia del limitador de voltaje, causado por la reducción del voltaje de umbral de los
transistores a altas temperaturas. Sin embargo, el circuito sigue generando un Pout sufi-
ciente para cumplir con las especificaciones de un IMD, respaldado por valores de PCE
(mínimo de 83.66%) comparables con los reportados en el estado del arte. Además, el
diseño logra una eficiencia total superior al 79.15% incluso en el peor escenario, asegu-
rando un funcionamiento energético eficiente, esencial para minimizar el impacto térmico
y prolongar la vida útil del dispositivo.
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Apéndice A

Función de transferencia del comparador

Para determinar la función de transferencia del comparador a partir de su modelo de
pequeña señal, mostrado en la Figura 4.5 del Capítulo 4, se analizan las ramas del circuito
mediante la Ley de Corriente de Kirchhoff (LCK) en los nodos intermedios Vy, Vz y el
nodo de salida Vout, con el objetivo de expresar dichos voltajes nodales en función de la
entrada.
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Figura A.1: Modelo de pequeña señal en la rama formada por los transistores M4 y M8.

Aplicando la LCK a la rama compuesta por los transistores M4 y M8, representada en
la Figura A.1, se obtiene la siguiente expresión:

Cgb4

d

dt
Vy(t) + Cgs4

d

dt
(Vy(t) + Vin(t)) + gm4(Vy(t) + Vin(t)) +

Vy(t) + Vin(t)

ro4

+ gmb4Vin(t) + Cdb4

d

dt
Vy(t) + Cgd8

d

dt
Vy(t) +

Vy(t)

ro8
+ Cdb8

d

dt
Vy(t) = 0 (A.1)

Al llevar la expresión (A.1) al dominio de la frecuencia mediante la transformada de
Laplace, y considerando las condiciones iniciales en cero, se obtiene:

Cgb4sVy(s) + Cgs4s(Vy(s) + Vin(s)) + gm4(Vy(s) + Vin(s)) +
Vy(s) + Vin(s)

ro4

+ gmb4Vin(s) + Cdb4sVy(s) + Cgd8sVy(s) +
Vy(s)

ro8
+ Cdb8sVy(s) = 0 (A.2)
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Agrupando los términos en función de Vy y Vin, se obtiene la siguiente ecuación:

Vy(s)

(
gm4 +

1

ro4
+

1

ro8
+ s(Cgs4 + Cgb4 + Cdb4 + Cgd8 + Cdb8)

)

= −Vin(s)

(
gm4 + gmb4 +

1

ro4
+ sCgs4

)
(A.3)

Expresando Vy(s) en términos de Vin(s), resulta en:

Vy(s) = −Vin(s)

(
gm4 + gmb4 +

1
ro4

+ sCgs4

)

(
gm4 +

1
ro4

+ 1
ro8

+ s(Cgs4 + Cgb4 + Cdb4 + Cgd8 + Cdb8)
) (A.4)

Para simplificar la expresión, se asume que la capacitancia Cgs4 es significativamente
mayor que las capacitancias Cgb4 , Cdb4 , Cgd8 y Cdb8 , lo que permite aproximar Cgs4+Cgb4+
Cdb4 +Cgd8 +Cdb8 ≈ Cgs4 . Asimismo, los términos 1/ro4 y 1/ro8 , al ser comparativamente
pequeños, pueden ser despreciados. Por otro lado, la relación entre la transconductancia
gm4 y la transconductancia de cuerpo gmb4 se define mediante el coeficiente η = gmb4/gm4 ,
permitiendo expresar gmb4 = ηgm4 . Incorporando estas simplificaciones, la expresión (A.4)
se reescribe como:

Vy(s) ≈ −Vin(s)
(gm4(1 + η) + sCgs4)

(gm4 + sCgs4)
(A.5)

Analizando esta expresión, se observa que Vy(s) adopta un valor de −Vin(s)(1 + η) en
bajas frecuencias y se aproxima a −Vin(s) en altas frecuencias. Además, el coeficiente η,
que depende de la tecnología utilizada, presenta un valor típico de 0.25 según [163]. Esto
implica que Vy(s) permanece prácticamente constante con cambios mínimos. Por lo tanto,
para simplificar el análisis, se puede aproximar la expresión (A.5) como:

Vy(s) ≈ −Vin(s)(1 + η) (A.6)
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Figura A.2: Modelo de pequeña señal en la rama formada por los transistores M1 y M5.

De manera análoga, al considerar la rama formada por los transistores M1 y M5, mos-
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trada en la Figura A.2, la aplicación de la LCK lleva a la siguiente expresión:

Cgd1

d

dt
Vz(t) + gm1Vin(t) +

Vz(t) + Vin(t)

ro1
+ gmb1Vin(t) + Cdb1

d

dt
Vz(t)

+ Cgb5

d

dt
Vz(t) + Cgs5

d

dt
Vz(t) + gm5Vz(t) +

Vz(t)

ro5
+ Cdb5

d

dt
Vz(t) = 0 (A.7)

Llevando esta ecuación al dominio de la frecuencia mediante la transformada de Laplace
y considerando condiciones iniciales en cero, se obtiene:

Cgd1sVz(s) + gm1Vin(s) +
Vz(s) + Vin(s)

ro1
+ gmb1Vin(s) + Cdb1sVz(s)

+ Cgb5sVz(s) + Cgs5sVz(s) + gm5Vz(s) +
Vz(s)

ro5
+ Cdb5sVz(s) = 0 (A.8)

Reorganizando en función de Vz(s) y Vin(s), se obtiene:
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(
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1

ro1
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1

ro5
+ s(Cgd1 + Cdb1 + Cgs5 + Cgb5 + Cdb5)
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= −Vin(s)
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(A.9)

Expresando Vz(s) en términos de Vin(s):

Vz(s) = −Vin(s)

(
gm1 + gmb1 +

1
ro1

)

(
gm5 +

1
ro1

+ 1
ro5

+ s(Cgd1 + Cdb1 + Cgs5 + Cgb5 + Cdb5)
) (A.10)

Dado que los transistores M1 y M4 tienen dimensiones iguales, se cumple la misma rela-
ción gmb1 = ηgm1 . Además, al asumir que Cgs5 domina sobre las demás capacitancias y
despreciar los términos 1/ro1 y 1/ro5 , la expresión (A.10) se simplifica a:

Vz(s) ≈ −Vin(s)
(gm1(1 + η))

(gm5 + sCgs5)
(A.11)
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Figura A.3: Modelo de pequeña señal en la rama de salida formada por los transistores M3 y M6.
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Finalmente, al utilizar la LCK en la rama de salida del comparador, formada por los
transistores M3 y M6, como se muestra en la Figura A.3, se obtiene la siguiente expresión:

Cbuf
d

dt
Vout(t) + Cgd3

d

dt
(Vout(t)− Vy(t)) + gm3Vy(t) +

Vout(t)

ro3
+ Cdb3

d

dt
Vout(t)

+ Cgd6

d

dt
(Vout(t)− Vz(t)) + gm6Vz(t) +

Vout(t)

ro6
+ Cdb6

d

dt
Vout(t) = 0 (A.12)

Aplicando la transformada de Laplace a la expresión (A.12) y considerando las condiciones
iniciales en cero, se obtiene la siguiente expresión:

CbufsVout(s) + Cgd3s(Vout(s)− Vy(s)) + gm3Vy(s) +
Vout(s)

ro3
+ Cdb3sVout(s)

+ Cgd6s(Vout(s)− Vz(s)) + gm6Vz(s) +
Vout(s)

ro6
+ Cdb6sVout(s) = 0 (A.13)

Organizando los términos en función de Vout, se llega a la siguiente ecuación:

Vout(s)

(
1

ro3
+

1

ro6
+ s

(
Cgd3

(
1− 1

Ay

)
+ Cdb3 + Cgd6

(
1− 1

Az

)
+ Cdb6 + Cbuf

))

= −Vy(s)gm3 − Vz(s)gm6 (A.14)

donde Ay = Vout(s)/Vy(s) y Az = Vout(s)/Vz(s) son las ganancias de los transistores M3 y
M6 que evidencian el efecto de Miller en las capacitancias Cgd3 y Cgd6 . Asumiendo que Ay

y Az son significativamente mayores que 1, y sustituyendo las expresiones (A.6) y (A.11)
en (A.14), se obtiene:

Vout(s)

(
1

(ro3 ∥ ro6)
+ s(Cgd3 + Cdb3 + Cgd6 + Cdb6 + Cbuf )

)

= Vin(s)(1 + η)gm3 + Vin(s)
(gm1(1 + η))

(gm5 + sCgs5)
gm6 (A.15)

Considerando que los transistores M1 y M3 tienen dimensiones equivalentes se puede
reemplazar gm1 por gm3 , y de manera similar, gm6 por gm5 para los transistores M5 y
M6. Además, sustituyendo CL = Cgd3 + Cdb3 + Cgd6 + Cdb6 + Cbuf , se obtiene la siguiente
expresión:

Vout(s)

(
1 + sCL(ro3 ∥ ro6)

(ro3 ∥ ro6)

)
= Vin(s)

(
gm3(1 + η)(2gm5 + sCgs5)

(gm5 + sCgs5)

)
(A.16)

Por lo tanto, reordenando la expresión (A.16), la función de transferencia simplificada del
comparador queda de la siguiente forma:

H(s) =
Vout(s)

Vin(s)
=

2gm3(1 + η)(ro3 ∥ ro6)
(
1 + s

Cgs5

2gm5

)

(1 + sCL(ro3 ∥ ro6))
(
1 + s

Cgs5

gm5

) (A.17)
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Apéndice B

Esquemáticos de circuitos en Cadence

B.1 Esquemático del comparador de voltaje

Figura B.1: Esquemático del circuito comparador de voltaje.
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B.2 Esquemático del circuito de polarización del cuerpo

Figura B.2: Esquemático del circuito de polarización del cuerpo.

B.3 Esquemático del núcleo del rectificador activo

Figura B.3: Esquemático del núcleo del rectificador activo.
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B.4 Esquemático del circuito buffer de voltaje

Figura B.4: Esquemático del circuito buffer de voltaje.
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B.5 Esquemático del circuito de referencia de corriente

Figura B.5: Esquemático del circuito de referencia de corriente.
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B.6 Esquemático del multiplexor

Figura B.6: Esquemático del multiplexor del circuito de referencia de corriente.

B.7 Esquemático del inversor

Figura B.7: Esquemático del inversor del circuito multiplexor.
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B.8 Esquemático de la referencia de corriente PTAT-CTAT

Figura B.8: Esquemático de la referencia de corriente compensada en temperatura (PTAT-
CTAT).
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B.9 Esquemático del amplificador operacional

Figura B.9: Esquemático del amplificador operacional de la referencia de corriente PTAT-CTAT.

B.10 Esquemático del circuito limitador de voltaje

Figura B.10: Esquemático del circuito limitador de voltaje.
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B.11 Esquemático de la red de acoplamiento de impedancias

Figura B.11: Esquemático de la red de acoplamiento de impedancias.

B.12 Esquemático del circuito equivalente del modelo BVD del
transductor piezoeléctrico

Figura B.12: Esquemático del circuito equivalente del modelo BVD del transductor piezoeléctrico.
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B.13 Testbench de simulación del sistema

Figura B.13: Testbench de simulación del sistema de recolección de energía por ultrasonido.
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B.14 Testbench de simulación para el diseño del comparador

Figura B.14: Testbench de simulación para el diseño del comparador de voltaje.
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Apéndice C

Modelos funcionales en Cadence

C.1 Modelo funcional del generador de señal de Power-On-Reset
implementado en lenguaje Verilog-A

‘include "constants.vams"
‘include "disciplines.vams"
module POR(Vout, Vdc, Vss);
inout Vss, Vdc;
output Vout;
parameter real vdc_vth=0.9, delay=5u, trise=100n, tfall=100n;
real Vpor;
electrical Vdc, Vss, Vout;
analog begin
@(cross(V(Vdc) - vdc_vth));
if (V(Vdc) < vdc_vth)
Vpor = V(Vss);
else
Vpor = 0.9;
V(Vout) <+ transition(Vpor, delay, trise, tfall);
end
endmodule

Figura C.1: Símbolo del modelo funcional del generador de señal POR en Cadence.
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