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Resumen

Las redes inalámbricas de sensores se preven como una de las tecnologías de mayor im-

pacto en los próximos años. Dichas redes de sensores utilizan tecnologías derivadas de la

recolección de energía con el �n de proveer, de manera inde�nida, potencia inalámbrica a

un sensor o grupo de sensores.

Las problemáticas resultantes de las bajas cantidades de energía complican el diseño de los

recti�cadores, los cuales son utilizados para la conversión AC/DC de las señales eléctricas

captadas. Bajos niveles de potencia a la entrada de los recti�cadores generan efectos tales

como: no linealidades, baja e�ciencia y di�cultad del modelado, provocando que el avance

en el diseño de sistemas de recti�cación se vea mermado.

En este trabajo se presenta una metodología de diseño de sistemas de recti�cación, aplicado

a sistemas de transmisión inalámbrica de potencia, la cual es capaz de generar sistemas con

una e�ciencia superior a aquellos que utilizan técnicas clásicas. Se propone una técnica de

análisis apoyada por SPICE a la vez de una secuencia de diseño que, en conjunto, permiten

que los sistemas de recti�cación tengan un mejor desempeño.
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Capítulo 1

Introducción

En este capítulo se presenta de manera general el campo de la ciencia en el cual el pre-

sente trabajo está centrado. Las tecnologías presentadas introducen el concepto de redes

inalámbricas de sensores, una tecnología derivada de la recolección de energía. La primer

sección establece una visión general de la recolección de energía, particularmente energía

electromagnética en el rango de radiofrecuencia. La segunda sección expone los fundamen-

tos de las redes inalámbricas de sensores , sus aplicaciones y sus restricciones tecnológicas

actuales. Al mismo tiempo, de�ne los conceptos fundamentales para su estudio, análisis

y diseño. La tercer sección describe detalladamente la hipótesis, objetivos y alcances del

presente estudio. Igualmente, explica la metodología de solución propuesta para las proble-

máticas planteadas y los aportes cientí�cos que surgen de la misma.

1.1. Introducción.

1.1.1. Recolección de energía.

La recolección de energía (energy harvesting) se de�ne como la “conversión de la energía

presente en el medio ambiente en energía eléctrica” [1] y, en principio, no di�ere de manera

fundamental de la generación de energía renovable a gran escala, tales como la energía solar

o eólica. La diferencia reside en que las energías renovables se concentran en la generación

de potencias en el orden de MW, mientras que la recolección de energía en el orden de mW

o µW.

Además de la sustentabilidad ambiental de los sistemas, la recolección de energía abre la

1



1.1. Introducción. Capítulo 1. Introducción

posibilidad de el diseño de sistemas autónomos energéticamente que, de manera ideal,

serían capaces de funcionar de manera permanente libres de mantenimiento. Lo cual es

considerado como el objetivo por excelencia de esta tecnología.

Los principales tipos de energía disponibles para recolección son [2]:

Solar.

Gradientes de temperatura.

Piezoeléctrica

Bioquímica.

Cinética.

Radio frecuencia.

Cada uno de estos tipos de energía está relacionado con una serie de medios de transducción

para su recolección con una determinada gama de propiedades y características. La métrica

usada para evaluar la concentración de un tipo de energía en un entorno es la densidad de

energía [3]. Sin lugar a dudas, la energía solar ofrece la mayor densidad de energía disponi-

ble, estando en el rango de 1 kW/m2
. Mientras que la energía generada por gradientes de

temperatura exhibe≈600 mW/m2
y aquella generada por efecto piezoeléctrico se acerca a

los 250 kW/m3
.

Por el contrario, la densidad de energía recolectada por medio de ondas electromagnéticas

se constituye como una de las más bajas, estando en el rango de 2 µW/m2
a 100 mW/m2

aproximadamente, mientras que otras referencias mencionan un rango de 1 – 10 µW/m2
a

una distancia 8 m [4]. A pesar de ello, una ventaja importante de la recolección de energía

electromagnética es que los sistemas pueden ser diseñados para transmitir información en

conjunto con la energía, la cual, aunque con una baja magnitud, tendrá una potencia relati-

vamente constante. Hecho que los hace muy atractivos para tecnologías de comunicaciones

y redes [5].

En 2012 Gudan et al. se proponen evaluar de manera directa los niveles de potencia que

son asequibles por medio de recolección RF [6]. Utilizan dos arreglos de seis antenas di-

reccionales que cubren 360°, uno de los cuales utiliza polarización vertical mientras que el

segundo una polarización horizontal. Ambos arreglos son montados en un sistema portable

2



Capítulo 1. Introducción 1.1. Introducción.

que cuenta con un analizador de espectro y un ampli�cador que se utilizan para medir la

potencia existente a la frecuencia de 2.40 GHz. Los resultados del trabajo son resumidos en

la Tabla 1.1 en conjunto con otros estudios equiparables, la información presentada permite

establecer una referencia general de los niveles de potencia esperados en un sistema de

recolección por RF.

Tabla 1.1: Potencia electromagnética disponible para distintas frecuencias y distancias.

Fuente Potencia Tx Frecuencia Distancia Potencia Rx

(W) (MHz) (m) (µW)

Isotrópica [7] 4 902 – 928 15 5.5

Isotrópica [7] 1.78 868 25 – 27 2.3 – 2

TX91501* [7] 3 915 5 – 11 189 – 1

Torre TV [7] 960 k 674 – 680 4.10 k 60

Isotrópica [6] – 2400 2 2.7 – 3.8

WIFi AP [6] – 2400 2 0.14 – 36.6

WIFi AP [6] – 2400 10 0.03 – 5.94

Torre GSM [8] – 952 – 0.017

Torre GSM [8] – 939 – 0.038

Isotrópica [9] – 2400 0.5 5

Los resultados presentados en la Tabla 1.1 son sensibles a la frecuencia utilizada, tipo y

propiedades de las antenas de transmisión y recepción y la distancia entre ellas. En general,

la transferencia de energía en sistemas de esta índole estará determinada principalmente

por los requerimientos y condiciones de operación del receptor, por lo que los resultados

mencionados pueden cambiar sustancialmente. De tal suerte que algunos autores sostienen

la factibilidad comercial de estos sistemas [10].

En las siguientes secciones se expone a detalle la transmisión inalámbrica de energía, la cual

puede entenderse como una particularidad de la recolección de energía electromagnética.

1.1.2. Transmisión inalámbrica de energía

A diferencia de la recolección de energía, la transmisión inalámbrica de potencia (WPT,

wireless power transfer) se diseña considerado una fuente de energía dedicada capaz de

garantizar una determinada potencia en el receptor. En términos simples, se utiliza con

el propósito de eliminar cables de interconexión eléctrica entre dos puntos. Esta tecnología

consta de dos vertientes: transmisión en campo cercano y transmisión en campo lejano.

3
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A. Transmisión en campo cercano.

Utiliza acoplamiento magnético entre dos bobinas para transmitir la energía, de mane-

ra similar a la operación de un transformador con núcleo de aire. Existen dos modos de

operación: acoplamiento magnético (Fig. 1.1a) y acoplamiento en resonancia magnética

(Fig. 1.1b).

(a) Acoplamiento magnético. (b) Acoplamiento en resonancia magnética.

Figura 1.1: Modos de acoplamiento para WPTs en campo cercano, tomado de [11].

Esta tecnología ha tenido un éxito comercial importante en dispositivos móviles tales como

celulares y relojes inteligentes. Aunque existen varios protocolos propuestos, indudable-

mente el de mayor uso es el estándar Qi
1
, capaz de transmitir hasta 5 W a una frecuencia de

110 – 205 kHz o 120 W a una frecuencia de 80 – 300 kHz ambos a una distancia de 40 mm

[11]. Versiones comerciales recientes de cargadores inalámbricos pueden llegar a los 15 W

[12].

Una de las principales desventajas de este método de WPT es que la distancia de transmisión

es muy corta, además del calentamiento de las bobinas cuando la potencia comienza a

incrementarse. De manera alterna, la transmisión de potencia en campo lejano presenta

obvias ventajas, aunque con sus propias limitantes.

B. Transmisión en campo lejano.

La transmisión en campo lejano utiliza acoplamiento electromagnético a través de antenas

para la transmisión de energía. La principal ventaja reside en incrementar la distancia de

transmisión, de unos cuantos centímetros, en el caso de acoplamiento magnético, a algunos

1
Pronunciado como “chi”.
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pares de metros. Además, como se menciona anteriormente, la energía utilizada para la

transmisión de información puede ser aprovechada para la operación de los dispositivos.

En 1899 Nikola Tesla propuso la idea de trasmitir energía inalámbrica a través de la denomi-

nada “Torre de Tesla” [13]. Tesla construyó una bobina de≈1 m de diámetro la cual resonaba

a 150 kHz y la alimentaba con 300 kW para transmitir la energía. Desafortunadamente,

el experimento fracasó debido a que la energía transmitida era difundida utilizando una

longitud de onda de 21 km.

Los primeros experimentos exitosos realizados con este principio fueron realizados por

William C. Brown en 1963 [14], después realizó avances en conjunto con Richard Dickson

en 1967. A pesar del éxito de los experimentos, el tamaño y costo de la infraestructura

necesaria para llevarlo a una aplicación comercial eran muy elevados, debido a lo cual el

proyecto fue abandonado. Luego de este periodo, el concepto de transmisión inalámbrica

fue retomado hasta el siglo XXI considerando la viabilidad comercial por medio del acopla-

miento magnético [14].

Por supuesto, los sistemas compatibles con transmisión inalámbrica de potencia en cam-

po lejano son especí�camente aquellos que pueden operar a muy bajas potencias, por lo

general en el orden de µW. Un esquema general de estos sistemas se presenta en la Fig. 1.2.

Generador

RF

Convertidor

AC/DC

Manejo de

energía

Sistema

objetivo

Figura 1.2: Esquema general de un sistema WPT en campo lejano.

WPT en campo lejano es una tecnología aún en desarrollo y existen muchos factores que

se deben de resolver antes que se pueda considerar como “comercialmente viable”. Entre

otros:

Tipos y propiedades de antenas.

Frecuencia de operación.

Estándares de operación.

Tipos de sistemas compatibles.

5
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Uno de los avances más signi�cativos previstos para esta tecnología es la integración de

la identi�cación por radiofrecuencia (RFID) y las redes inalámbricas de sensores. Esta in-

tegración permitiría, entre otras cosas: comunicaciones multisalto, sensado inteligente y

programación remota de nodos, monitoreo remoto de productos así como la integración en

la nube de toda la información [15].

Las dos principales limitantes de WPT en campo lejano son: las grandes pérdidas asociadas

a la radiación de la energía y la baja e�ciencia en los convertidores AC/DC.

El presente trabajo se enfoca en sistemas de transmisión de energía inalámbrica orientados

a redes inalámbricas de sensores. En la siguiente sección se presentan los fundamentos de

dicha tecnología.

1.2. Redes inalámbricas de sensores.

Los sistemas derivados de la tecnología de semiconductores, tales como MEMS (micro

electro-mechanical systems), avances en tecnologías inalámbricas e ingeniería de materiales

así como la reciente distribución de redes de comunicación inalámbrica han permitido que

existan sistemas con dimensiones en el orden de los µm o nm los cuales, además de otras

ventajas, cuentan con un consumo de potencia en el orden de los mW o µW.

Los hechos anteriores permiten la distribución de sensores en un área o volumen determi-

nado, los cuales sean capaces de proveer información del entorno a una estación de manera

inalámbrica. Dicha distribución de nodos es conocida como red inalámbrica de sensores

(WSN, wireless sensor networks).

1.2.1. Aplicaciones.

Se estima que las WSNs pertenecen al grupo de las tecnologías de mayor impacto tecnoló-

gico [16]. La cualidad más sobresaliente reside en que abren la posibilidad a la integración

de nodos de sensores dentro de estructuras, animales o vehículos prescindiendo de baterías

o cables de conexión. A continuación, se listan las principales aplicaciones previstas [16]:

Monitoreo de variables: en circunstas en las que sensar una variable en un área o volu-

6
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men suministre información relevante del entorno, por ejemplo:

temperatura,

humedad,

movimiento de vehículos,

condiciones de iluminación,

presión,

composición de suelos,

nivel de ruido,

presencia de objetos,

estrés mecánico,

movimiento de objetos y personas.

Integridad estructural: En edi�cios o viviendas, además de vehículos de transporte como

autos o aviones.

RFID: Pueden ser sustituidas las tarjetas de identi�cación pasivas (tags) por tarjetas activas

o semiactivas para �nes de transporte, inventario, localización y existencia de produc-

tos. Lo cual permite también el monitoreo y localización de productos y personal.

Medicina: Para el rastreo de equipos y personas, monitoreo y tratamiento de pacientes y

el control de prótesis robóticas.

Electrónica de consumo: Para comunicación de alta velocidad a corta distancia así como

el aislamiento eléctrico en etapas de potencia [17].

Seguridad: En entornos industriales o domésticos mediante la colocación de sensores de:

presencia, fuego, inundaciones y terremotos.

Internet de las cosas: Avances recientes en las redes de comunicación permiten la coloca-

ción de nodos de red en aparatos domésticos para �nes de automatización, asistencia

y seguridad.

Aunque ya se han mencionado, cabe resaltar a las aplicaciones médicas como dentro de las

más importantes para WSN, dado que pueden verse altamente bene�ciadas personas con

condiciones de salud especí�cas, por ejemplo: monitoreo de presión sanguínea en pacientes

con hipertensión [18], procesamiento en tiempo real de tramas de electrocardiogramas para
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pacientes con condiciones del corazón [19] y el control en la administración de insulina en

pacientes diabéticos [18].

Sin importar el tipo de energía captada, normalmente es necesario producir señales de

corriente directa, lo cual se logra por medio de recti�cadores. La calidad de los elementos

de recti�cación dictan las pérdidas que existirán durante la conversión de energía y por

consecuencia la potencia disponible para la aplicación. De tal manera que el óptimo diseño

de los circuitos de recti�cación es crítico para maximizar la energía disponible y, de esa

manera, impulsar la omnipresencia de los sistemas de recolección de energía inalámbrica.

1.2.2. Protocolos y arquitecturas.

Distintas arquitecturas y protocolos han sido propuestos para su uso en WSNs y, con ello,

de�nir una estructura de operación que pueda interactuar con el resto. En 2013 Zhang et

al. [20] proponen un protocolo para las redes de nodos que admite la operación en dos

modos: un modo síncrono en donde se recolecta la energía y se procesa la información de

manera simultánea a través de un divisor de potencia RF y un modo de intermitencia por

tiempo (time switching) en donde el sistema recolecta energía durante un periodo de tiempo

y procesa información al siguiente periodo.

En 2009 Sample et al. [21] diseñan una plataforma inalámbrica de identi�cación y sensado

la cual utiliza elementos discretos para su operación. A una distancia de 4.10 km de una

torre de TV, la cual transmite 960 kW a una frecuencia de 680 MHz, logran recibir 60 µW

los cuales utilizan para alimentar un sensor de temperatura y emitir con modulación FSK

la medición de temperatura. La lógica de operación es realizada mediante un microcontro-

lador.

Una arquitectura de circuito integrado para nodos es presentada por Navaii et al. en 2012. La

arquitectura consiste en: a) un limitador RF para prevenir picos de voltaje, b) un recti�cador

para recolección de energía, c) un regulador de voltaje apoyado por una referencia de

corriente y d) un demodulador ASK. El sistema es diseñado en tecnología CMOS de 0.18 µm

y el sistema es capaz de entregar 3.30 V a una corriente de 1.20 mA.

Zhang et al. presenta en 2013 un SoC (sistema en chip) para nodos inalámbricos el cual

está formado por: a) un recti�cador de potencia y un elevador de voltaje para la captación

de energía, b) un bloque de manejo de energía y una unidad de procesamiento de señal, c)

8
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una interfaz de entrada analógica y d) un transmisor RF de arquitectura superheterodina.

El sistema es fabricado en tecnología CMOS de 130 nm y es capaz de operar con señales de

entrada tan bajas como 30 mV y consume sólo 19 µW.

En la siguiente sección se establecen las consideraciones tomadas en este trabajo con el

objetivo de contribuir al campo de la transmisión inalámbrica de energía.

1.3. Planteamiento del proyecto.

1.3.1. De�nición del problema.

Los sistemas de transmisión inalámbrica de energía electromagnética en campo lejano cuen-

tan con una serie de limitantes que reducen sus posibles aplicaciones. En primer lugar, la

energía disponible se encuentra en el orden de los µW lo que implica que la reducción de las

pérdidas en los circuitos de recti�cación sea una tarea crucial. En el mismo sentido, existe

una relación directa entre la potencia de entrada al recti�cador y la e�ciencia del mismo,

debido a lo cual se debe maximizar la potencia mencionada.

Por otra parte, el modelado matemático de recti�cadores, como se explica en la sección

2.3, posee dos obstáculos considerables. Primero, la salida de una antena es una fuente

de potencia no regulada lo que implica que la extracción de potencia es delimitada por la

impedancia de carga. Aún más, la naturaleza de los recti�cadores hace que la impedancia del

circuito esté en función de la polarización de entrada, causando una dependencia mutua.

En segundo lugar, dado que los circuitos no presentan un voltaje de entrada regulado, el

comportamiento es altamente no lineal, por lo que el modelado se complica aún más.

Finalmente, en la literatura existente los sistemas WPT se analizan como bloques aislados

y no como sistemas completos. Lo cual deriva en que los criterios de evaluación de desem-

peño di�eran signi�cativamente y por consecuencia no puedan discernirse claramente los

avances de la tecnología.

1.3.2. Hipótesis.

Surgiendo de la problemática establecida se plantea la siguiente hipótesis:

9
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“Es posible incrementar la energía recibida y la e�ciencia de un

receptor de energía inalámbrica en campo lejano utilizando múltiples

antenas así como un análisis integral del sistema.”

Al �nalizar este trabajo quedan establecidos los medios por los que podrá concluirse que

las conjeturas planteadas son correctas.

1.3.3. Objetivos.

A. Objetivo general.

Se busca analizar, diseñar y validar sistemas de transmisión inalámbrica de potencia de

forma que pueda establecerse una metodología para su diseño, de tal manera que presenten

un desempeño superior con respecto a aquellos diseñados tradicionalmente. La metodología

deberá de emplear un análisis integral del sistema de recti�cación, así como ser compatible

con múltiples fuentes (antenas).

B. Objetivos especí�cos.

Los objetivos especí�cos son:

Análisis electromagnético: De�nir los criterios, modelos y condiciones que maxi-

micen la potencia disponible. Asimismo, denotar las fronteras físicas de la tecnología

que permitan evaluar la viabilidad del sistema.

Análisis electrónico: El análisis de los circuitos electrónicos destinados a la rec-

ti�cación debe establecerse de tal manera que puedan estimarse las pérdidas y los

efectos eléctricos sobre la energía recibida. Los modelos, consideraciones y métodos

serán claramente establecidos dentro del trabajo presentado.

Validación: Por medio de experimentación deberá de ser posible establecer que los

métodos y modelos de análisis presentan un margen de error tolerable. De forma que

los resultados y el análisis de los mismos puedan tomarse como auténticos.
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1.3.4. Alcances.

Los alcances de�nidos para el proyecto son:

De�nición de los criterios, modelos y métodos necesarios para el diseño de sistemas

WPT.

Propuesta de una metodología de análisis para recti�cadores orientada a sistemas

WPT la cual incremente el desempeño bajo las condiciones establecidas.

Establecer la metodología correcta para la utilización de múltiples antenas en un

sistema.

Publicación de los resultados de la metodología propuesta para su presentación en

una revista indizada a través del indicador JCR.

1.3.5. Metodología de solución.

La metodología de solución del proyecto se presenta en la Fig. 1.3. La metodología comienza

estableciendo el marco teórico dentro del cual se centra el proyecto, lo cual da pie a la

selección de las características que serán consideradas. Luego, se procede al análisis elec-

tromagnético de los sistemas WPT a partir de donde puede evaluarse la compatibilidad con

los sistemas requeridos, de ser así se procede al análisis de los recti�cadores o de lo contrario

se continúa con el análisis previo.

El análisis del recti�cador tendrá el propósito de cotejar si existe un incremento en el

desempeño del sistema, de ser así se procede a la etapa de integración o de lo contrario

se continúa con el análisis. Dado el caso que la integración requiera un análisis adicional es

recomendable la evaluación desde el aspecto electromagnético, de lo contrario se procede

al análisis de resultados y �nalmente puntualizar las conclusiones.
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Marco teórico

Selección de

parámetros

Análisis EM

Compatibilidad

Análisis del

recti�cador

Incremento

en e�ciencia

Integración

Satisfactorio
Análisis de

resultados

Conclusiones

Si

Si

Si

No

No

No

Figura 1.3: Metodología de solución del problema.

1.3.6. Resultados y entregables esperados.

A. Resultados.

Los resultados esperados son la con�rmación de la hipótesis además de establecer una

metodología de diseño veri�cable.

B. Entregables.

Los entregables del proyecto son:

Análisis completo de sistemas WPT.

Metodología de diseño de recti�cadores.

Publicación.

Tesis.
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§

De esta manera se establecen los principios, objetivos y métodos previstos para el trabajo

presentado. La demostración de la hipótesis se hará evidente a lo largo del documento y

en la sección de las conclusiones serán destacados los resultados.
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Capítulo 2

Antecedentes

En este capítulo se detallan los fundamentos teóricos que rodean el análisis de los sistemas

WPT, haciendo hincapié en el análisis de recti�cadores. La primera sección expone de

manera concisa los problemas que surgen al comenzar a analizar recti�cadores para WPT.

La segunda sección resume las arquitecturas de recti�cadores comúnmente utilizadas así

como los principios de operación de cada una de ellas. Se detallan también algunas de las

propiedades y características constitutivas de las mencionadas arquitecturas.

La tercer sección presenta los modelos de recti�cadores existentes así como sus ventajas

y limitaciones. Los modelos de recti�cadores estiman sólo el estado estacionario y toman

suposiciones que les permitan la obtención de un modelo cerrado. En este trabajo no se

utiliza un modelado de este tipo ya que se pierde la generalidad del análisis y existen

alternativas que proveen ventajas adicionales. Las secciones cuatro y cinco se centran en el

uso de transistores CMOS como elementos de recti�cación, tanto en su uso como diodos y

los tipos de con�guración hasta las alternativas para la compensación del voltaje de umbral

que ayudan a la reducción de las pérdidas de energía.

El último capítulo presenta el estado del arte de los sistemas WPT. Avances recientes en

el diseño y tipos de antenas así como propuestas y criterios para la recti�cación son dis-

cutidos. Esta información se encarga de dar contexto al capítulo 3 y las contribuciones ahí

presentadas.
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2.1. Análisis de recti�cadores.

En sentido general, todos los circuitos eléctricos son no lineales [22], principalmente cuan-

do se incluyen condiciones extremas de operación. La premisa anterior es especialmente

relevante para el caso de recti�cadores. A lo largo de las siguientes secciones se estipula la

complejidad del análisis de los circuitos de recti�cación.

2.1.1. Diodos en DC.

Considere el circuito de la Fig. 2.1, en el cual un diodo de unión PN
1

y una resistencia forman

un divisor de voltaje. La solución más simple del circuito es asumir un voltaje de umbral

constante Vth=0.7 V para un diodo de silicio.

5 V
−
+
Vin

+ −
Vth

1 kΩ

+

−

VR

Figura 2.1: Divisor de voltaje con diodo simple.

Usando las Ec. (2.1) es posible determinar los voltajes en los elementos y la corriente del

circuito, mostrados en la Fig. 2.2. Esta solución ignora efectos relevantes de la operación del

diodo, especialmente la relación no-lineal entre corriente y voltaje.

VR = Vin − Vth y I =
VR
R
. (2.1)

Para tomar en consideración los efectos no lineales del diodo es necesario utilizar la ecua-

ción de Shockley [23], la cual se expresa como la Ec. (2.2):

ID = IS

(
exp

(
VD

nkT/q

)
− 1

)
, (2.2)

1
El diodo 1N4001 por ejemplo.
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5 V

4.30 mA

+ −
700 mV

1 kΩ

+

−

4.30 V

Figura 2.2: Solución básica de un circuito con diodo simple.

donde: VD es el voltaje del diodo (V), ID es la corriente del diodo (A), IS es la corriente

de saturación (A), n es el factor de idealización en el rango [1,2], k es la constante de

Boltzmann (1.38× 10−23 J/K), T es la temperatura (K) y q representa la carga del electrón

(−1.60× 10−19 C).

De esta forma, la ecuación para la solución del circuito es la Ec. (2.3), donde VD = Vin −
VR. Para determinar la solución, cualquier técnica de solución de ecuaciones no lineales

es factible de ser utilizada. La Fig. 2.3 presenta la solución de las ecuaciones utilizando los

parámetros IS=10.97 nA y n=1.78, los cuales modelan los diodos de la familia 1N4XXX.

IRL
=
Vin
RL

− VR
RL

= IS

(
exp

(
VD

nkT/q

)
− 1

)
. (2.3)

0 1 2 3 4 5
0

1

2

3

4

5

Voltaje (V)

C
o

r
r
i
e
n

t
e
(m

A
)

IRL

ID

Figura 2.3: Solución requerida para el circuito utilizando la ecuación de Shockley.

Determinando la solución se encuentra que el voltaje en la resistencia es VR=4.51 V lo cual

corresponde a un voltaje de diodo de Vth=490.70 mV, por debajo del voltaje supuesto en el

primer análisis. Finalmente, la corriente del circuito equivale a IRL
=4.51 mA.

17



2.1. Análisis de recti�cadores. Capítulo 2. Antecedentes

Si bien la diferencia entre los resultados de ambos análisis no parece tan relevante, el análisis

no lineal permite resolver el circuito aún en casos en que la polarización del diodo está por

debajo del Vth nominal, por lo que es preferible en casos en los que la señal de entrada

es cercana a dicho valor. Debido a que este problema es muy común, se ha desarrollado un

método utilizando funciones de Bessel [24] por medio del cual puede obtenerse una solución

cerrada.

2.1.2. Diodos en AC.

El recti�cador más simple es denominado recti�cador de media onda, mostrado en la

Fig. 2.4. Asumiendo el voltaje pico de entrada como conocido, es posible determinar

la ecuación diferencial que describe el circuito. Por medio de un análisis por nodos se

determina la Ec. (2.4).

−
+

Vin Cf RL

+

−

Vo

Figura 2.4: Recti�cador de media onda.

ID
(
Vin(t)− Vo(t)

)
= Cf

dVo(t)

dt
+
Vo(t)

RL

, (2.4)

considerando:

Vin(t) = Vp sin (ωt+ φ), (2.5)

donde: ID(VD(t)) es la corriente en el diodo con respecto al voltaje (el cual a su vez es una

función del tiempo), al igual que en el análisis en DC, el voltaje de diodo está representado

por la diferencia entre el voltaje de entrada y el voltaje en la resistencia. Por supuesto, la

Ec. (2.4) representa una ecuación diferencial no lineal cuya solución debe ser obtenida por

métodos numéricos.
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En última instancia, se considera el hecho que las antenas son una fuente de potencia no

reguladas en voltaje, lo que concluye en una dependencia mutua entre la impedancia de

entrada y la energía extraída de la fuente. En la mayoría de los casos se debe considerar una

red de acoplamiento cuyo objetivo es alterar los niveles de polarización y por consecuencia

la impedancia del recti�cador.

En la sección 3.2 se presenta una descripción más a detalle de los efectos mencionados. Los

modelos analíticos de recti�cadores existentes en la literatura desprecian dichas variacio-

nes, por lo que pueden ser utilizados como una primer aproximación, aunque un diseño

�nal debe necesariamente utilizar resultados de SPICE.

2.2. Arquitecturas de recti�cadores.

Debido a los bajos niveles de potencia a la entrada, se utilizan duplicadores de voltaje

multietapa con la �nalidad de obtener niveles de potencial utilizables a la salida de los

recti�cadores para WPT. Existen tres arquitecturas principales.

2.2.1. Duplicador de voltaje de media onda.

El duplicador de media onda, mostrado en la Fig. 2.5, es el más comúnmente utilizado en la

mayoría de los sistemas de recti�cación.

Pin

Cs

D1

D2

Cf RL

Figura 2.5: Duplicador de media onda.

Dada la con�guración de los diodos, la manera más directa de lograr el estado estacionario

es asumiendo que la señal de entrada comienza con el ciclo negativo. La alternativa impli-

caría invertir la dirección de los diodos con la consecuencia de obtener un voltaje negativo
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en la salida. Así pues, la señal de entrada se asume como en la Fig. 2.6.

0 T
4

T
2

3T
4

T
−Vp

0

Vp

Tiempo (s)

V
o

l
t
a
j
e
(V

)

Figura 2.6: Señal de entrada al duplicador de voltaje.

El duplicador de media onda presenta dos modos de operación: modo sujetador durante

el ciclo negativo y modo recti�cador durante el ciclo positivo.

Modo sujetador: En el intervalo [0, T/2], como se muestra en la Fig. 2.7,D2 se encuentra

en polarización inversa y por simplicidad se considera como un circuito abierto. D1 se

encuentra en polarización directa y genera una corriente de sujeción is la cual carga al

capacitor Cs a un voltaje vs, el cual, idealmente, es igual al voltaje de entrada pico Vp.

0 T
4

T
2

3T
4

T
−Vp

0

Vp

Tiempo (s)

V
o

l
t
a
j
e
(V

)

(a) Parte negativa de la señal de entrada

D2

Cf RLPin

is

Cs

− +
vs

is

D1

(b) Parte activa del duplicador de media onda.

Figura 2.7: Duplicador en modo sujetador.
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Modo recti�cador: En el intervalo [T/2, T ], como señala la Fig. 2.8b, D1 se encuentra

en polarización inversa y se considera circuito abierto. D2 está en polarización directa y

genera una corriente de recti�cación ir. El voltaje Vp de la fuente es sumado al voltaje

vs almacenado durante el modo de sujeción, lo cual genera que el voltaje trasladado al

capacitor Cf corresponda a Vo = vs + Vp que, de manera ideal es 2 Vp.

0 T
4

T
2

3T
4

T
−Vp

0

Vp

Tiempo (s)

V
o

l
t
a
j
e
(V

)

(a) Parte positiva de la señal de entrada

D2

ir

Cf RLPin

ir

Cs

− +
vs

D1

(b) Parte activa del duplicador de media onda.

Figura 2.8: Duplicador en modo recti�cador.

Por medio de este proceso se logra la “duplicación” del voltaje de entrada para obtener un

incremento en el voltaje de corriente directa a la salida. La respuesta ideal del recti�cador

de media onda se muestra en la Fig. 2.9 que, como puede observarse, en el mejor de los casos

el recti�cador tendrá un tiempo de respuesta de 3T/4, evidenciando que aún con elementos

ideales no es posible obtener un tiempo de respuesta de cero.

Considerando que existe una caída de potencial Vth en los elementos recti�cadores, el

proceso de recti�cación se puede describir por medio de la Ec. (2.6), aunque, como se expone

en la sección 2.1, la determinación de la salida es un proceso mucho más complejo.

Vo = 2 Vp − Vth1 − Vth2,

si Vth1=Vth2:

Vo = 2 (Vp − Vth). (2.6)
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0 T
4

T
2

3T
4

T 5T
4

3T
2

7T
4

2T

0

Vp

2Vp

Tiempo (s)

V
o

l
t
a
j
e
(V

)

Vi

Vo
vs

Figura 2.9: Respuesta ideal del recti�cador de media onda.

En la práctica, los duplicadores mani�estan una respuesta cíclica de operación, implicando

que el incremento en voltaje se da de manera gradual. Este hecho se debe principalmente

a que los diodos exhiben una resistencia equivalente Ron cuando son polarizados directa-

mente, lo cual deriva en un tiempo de carga distinto de cero en los capacitores. La sección

3.2.1 detalla este comportamiento más a fondo.

2.2.2. Duplicador de voltaje de onda completa.

El duplicador de onda completa, mostrado en la Fig. 2.10, es el menos utilizado de los recti-

�cadores. Fue propuesto en 1983 por Scott Wetenkamp [25] principalmente como detector

de potencia RF.

A diferencia del duplicador de media onda, esta arquitectura no cuenta con una etapa de su-

jeción, por lo que la duplicación de voltaje se hace al sumar los voltajes de DC almacenados

en los capacitores de salida.

Ciclo positivo: Durante el primer ciclo positivo de la señal, ver Fig. 2.11, sólo se polariza

directamente D1 y genera una corriente i1 la cual trans�ere carga al capacitor C1. Dado

que D2 se encuentra en polarización inversa, C2 está descargado y es un circuito abierto y

por lo tanto RL también se encuentra en circuito abierto. De manera ideal, C1 se carga al

voltaje pico de la señal de entrada Vp, que en la �gura se representa con un voltaje v1.
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Figura 2.10: Duplicador de voltaje de onda completa.
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(a) Parte positiva de la señal de entrada.
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(b) Parte activa del duplicador de onda com-

pleta.

Figura 2.11: Duplicador de onda completa durante el ciclo positivo de la señal.

Ciclo negativo: Durante el ciclo negativo, D1 se encuentra en polarización inversa y se

induce una corriente i2 la cual se encarga de cargar C2 a un voltaje v2, el cual idealmente

corresponde a Vp. Los voltajes v1 y v2 se suman de manera directa para inducir un voltaje

2Vp en la resistencia de carga y de esta manera se determina la operación de duplicación de

voltaje.

La respuesta ideal del recti�cador de onda completa se muestra en la Fig. 2.13. El tiempo

de respuesta, al igual que el recti�cador de media onda es de 3T/4, además v2 es negativo

con respecto a tierra y se suma al voltaje v1. Nótese que para �nes prácticos en el periodo
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Figura 2.12: Duplicador de onda completa durante el ciclo negativo de la señal.

de T/4 ya se cuenta con al menos Vp a la salida, mientras que en el de media onda no se

cuenta con un potencial de salida su�ciente hasta 3T/4.
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Figura 2.13: Respuesta ideal del recti�cador de onda completa.

2.2.3. Puente de actuación diferencial.

El puente de actuación diferencial, mostrado en Fig. 2.14, se trata de un puente de diodos

con la adición de capacitores de aislamientoC1 –C4, los cuales permiten que sean colocados

en cascada para la multiplicación de voltaje.
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Capítulo 2. Antecedentes 2.3. Modelado de recti�cadores.

Esta arquitectura, duplica el número de elementos de recti�cación por etapa y puede, en

teoría presentar más pérdidas que las con�guraciones mencionadas anteriormente. En el

mismo sentido que los recti�cadores anteriores, el tiempo de respuesta ideal es de 3T/4.

D1 D2

D3 D4

C1

C2

D5 D6

D7 D8

C3

C4

Cf RL

Pin

Figura 2.14: Puente recti�cador de 2 etapas.

En la sección 3.3.1 se detallan los medios para seleccionar la arquitectura de recti�cación

adecuada para la aplicación objetivo. Otras alternativas de recti�cación han sido propuestas

para aplicaciones de WPT, pero se trata de modi�caciones funcionales de alguna de las tres

arquitecturas presentadas en este apartado. La siguiente sección expone una breve mención

de dichas arquitecturas.

2.3. Modelado de recti�cadores.

La naturaleza no lineal de los recti�cadores ha hecho del proceso de modelado de rec-

ti�cadores una tarea compleja. A pesar de ello, se han hecho una serie de propuestas,

las cuales modelan el estado estacionario de alguna arquitectura en especí�co tomando

distintas suposiciones. A continuación se describen algunos de los modelos propuestos.

2.3.1. Modelo de Dickson.

Es uno de los modelos de recti�cadores más antiguos propuesto por John F. Dickson en

1976 [26]. El modelo está pensado para un multiplicador de voltaje tipo Cockcroft-Walton,
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2.3. Modelado de recti�cadores. Capítulo 2. Antecedentes

mostrado en la Fig. 2.15, aunque se considera válido para duplicadores de media onda y onda

completa. Las entradas denominadas como φ y φ son pulsos cuadrados utilizados para la

conmutación de las entradas y así lograr la multiplicación de voltaje.

Vin Vo

φ

φ

CS

C

CS

C

CS

C

CS

C

Figura 2.15: Multiplicador de voltaje tipo Cockcroft-Walton de dos etapas.

De esta manera el modelo propuesto se describe por medio de la Ec. (2.7).

Vo = Vin − VD +N

[(
C

C + SS

)
· Vφ − VD

]
−N Io

(C + CS)f
, (2.7)

donde: VD es el voltaje de umbral de los diodos, N es el número de etapas, C y CS son

los capacitores internos, f es la frecuencia de operación y Vφ es el voltaje pico-pico de los

pulsos. Si a la salida se tiene un capacitor en paralelo como �ltro pasa-bajas, el voltaje de

rizo estará determinado por la Ec. (2.8):

Vrizo =
Vo

RLCff
, (2.8)

donde: RL es la resistencia de carga, Cf es el capacitor de �ltrado y f es la frecuencia de

operación.

2.3.2. Modelo de Ashry.

En 2008 Ashry et al. [27] proponen un modelo para recti�cador de media onda (Fig. 2.4).

Utilizando el principio de conservación de carga, el cual indica que Qin=Qout en donde Qin

yQout son las cargas de entrada y de salida respectivamente transferidas al circuito en cada
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Capítulo 2. Antecedentes 2.3. Modelado de recti�cadores.

ciclo de carga. El problema es simpli�cado mediante el uso de picos de corriente triangulares

y utilizan el modelo de transistor en modo diodo clásico, mostrado en la Fig. 2.16a. De esta

manera proponen el modelo de la Ec. (2.9):

Vo = Vp − Vth −
√

2πIo
K

, (2.9)

donde: Vo es el voltaje de salida en DC, Vp es el voltaje pico de entrada, Vth es el voltaje de

umbral del diodo, Io es la corriente de salida yK=
µpCox

2
W
L

. La ecuación puede ser expandida

para obtener la e�ciencia del recti�cador de manera directa.

2.3.3. Modelo de Barnett.

En 2009 Barnett et al. [28] proponen un modelo para el duplicador de media onda basado

en el modelo de Dickson. Consideran la variación no-lineal del Vth de los diodos, además

de las capacitancias parásitas causadas por el proceso de fabricación de los diodos Schottky

utilizados. Así, proponen el modelo de la Ec. (2.10).

Vo =

(
Vin ·

(
C

C + CS

)
− n · Vth · ln

(
χ · Io
Is

))
·N − NIo

(CC + CP ) f
, (2.10)

en donde: IS es la corriente de saturación del diodo y χ es un factor de proporcionalidad,

el resto de los parámetros son los mismos que en el modelo de Dickson.

2.3.4. Modelo de Curty.

Para facilitar el diseño de sistemas WPT Curty et al. desarrollan en 2005 [29] un modelo en

estado estacionario en el dominio del tiempo para analizar el comportamiento de sistemas

recti�cadores multietapa. Proponen un factor de normalización para determinar la impe-

dancia ideal de la antena y modelan la relación entrada/salida de un recti�cador de media

onda tomando las siguientes consideraciones:

El voltaje pico de entrada es conocido,

el recti�cador opera en estado estacionario,
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la corriente de salida es constante,

todos los diodos son idénticos y

los capacitores internos son corto circuito a la frecuencia de trabajo.

Presentan un modelo iterativo utilizando las ecuaciones integrales del balance de corrientes

del circuito en conjunto con modelos numéricos de capacitancias y corrientes de diodo.

Presenta un análisis completo del sistema de recti�cación incluyendo e�ciencia y poten-

cia disponible a partir del modelo. Validan el modelo por medio de la fabricación de los

recti�cadores en un proceso de silicio sobre za�ro (SoS, silicon-on-sapphire) de 500 nm.

2.3.5. Modelo de Yi.

En 2007 Yi et al. [30] presentan un modelo para recti�cadores que utilizan transistores

CMOS en modo diodo. Considera las distintas regiones de operación del transistor extra-

yendo algunas ecuaciones del modelo BSIM3 [31]. De esa manera, presentan que el voltaje

de salida en un duplicador de una etapa equivale a Ec. (2.11):

V o = Va − Vth −

(
15π

8

Io
√

2Va

µnCox
W
L

)2/5

, (2.11)

y:

Ioeff = Io +
Iso
π

W

L
(1− e−Va/VT )(1 + λsubVa), (2.12)

donde: Va es el voltaje pico de entrada, Io es la corriente de salida. Ioeff es la corriente de

salida efectiva, λsub es la modulación de canal en la región de subumbral y VT es el voltaje

térmico.

Sin embargo, establecen que estas ecuaciones presentan un error signi�cativo con respec-

to a la simulación y de�nen parámetros de compensación basados en simulaciones para

reducir el error.
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Capítulo 2. Antecedentes 2.3. Modelado de recti�cadores.

2.3.6. Modelos adicionales.

Adicionalmente, otros tipos de modelos de recti�cadores han sido presentados. En [32]

utilizan pulsos rectangulares para aproximar la corriente de los diodos en un puente rec-

ti�cador utilizando funciones de Fourier para de�nir la conversión AC/DC. Para integrar

los resultados, utiliza un análisis de Shwartz [33] para determinar los armónicos generados

por la conmutación de los diodos.

Modelos a partir de ajuste de curvas los cuales utilizan datos extraídos de simulaciones han

sido propuestos [34], en [35] proponen un modelo para el duplicador con compensación

ITC, tratado en la sección 2.5.5, el cual utiliza una técnica de conservación de carga y picos

de corriente triangulares.

Se han utilizado funciones de Bessel modi�cadas del primer tipo para dar una solución

cerrada de las ecuaciones no lineales para recti�cadores de media onda [36]. Empleando

un recti�cador en modo shunt, Guo et al. [37] utilizan terminaciones armónicas para au-

mentar la e�ciencia de los recti�cadores y modelan la potencia de salida con respecto a la

entrada. Mencionan que al diseñar un acoplamiento de impedancia adecuado la e�ciencia

del recti�cador se aproxima a la e�ciencia del diodo.

Una ecuación implícita para recti�cadores, la cual relaciona la potencia de entrada con

el voltaje y la corriente de salida, es propuesta en [24]. Dicha ecuación utiliza funciones

modi�cadas de Bessel para obtener los resultados presentados. Las componentes armónicas

de la respuesta del recti�cador son obtenidas mediante métodos de Ritz-Galerkin en [38],

apoyados por funciones de Bessel.

Asumiendo una salida de voltaje senoidal de baja amplitud y componentes de DC relati-

vamente altas, se propone un modelo para estimar el voltaje de salida en circuito abierto

de un recti�cador [39], dicho modelo requiere factores de corrección para entregar una

estimación aceptable. En [40] utilizan modelos de diodo simpli�cados para determinar la

e�ciencia teórica de recti�cadores, es decir es un modelo basado en potencias. Al mismo

tiempo proponen técnicas de optimización de forma de onda que pueden mejorar la cantidad

de energía recibida.
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2.3. Modelado de recti�cadores. Capítulo 2. Antecedentes

2.3.7. Modelo de la impedancia de entrada.

De manera alternativa, otros autores han propuesto el modelado de la impedancia de entra-

da del recti�cador con la �nalidad de mejorar el acoplamiento de impedancia. Un método

estadístico para determinar la impedancia de entrada es formulado por Hameed et al. en

2017. El método considera una distribución de probabilidad y estima la impedancia de en-

trada adecuada para maximizar la e�ciencia en un rango esperado de potencias de entrada.

En [41] utilizan el recti�cador en modo inverso, es decir invierten la entrada con la salida,

de tal modo que al introducir un voltaje de DC obtienen una señal de AC, en otras palabras

un oscilador. Argumentan que cuando la frecuencia en modo oscilador coincide con la

frecuencia de entrada en modo recti�cador se podrá obtener un acoplamiento apropiado,

aunque los resultados presentados demuestran que el concepto tiene aplicación limitada.

En 2017 Shieh et al. [42] sugieren modelar la impedancia de entrada de los recti�cadores

considerando los estados de polarización de cada diodo y de esa manera obtener una ex-

presión cerrada con respecto a dichos parámetros. Proponen dos impedancias equivalentes:

Zin,ON la cual representa la impedancia de entrada promedio cuando sólo uno de los diodos

está “encendido” y Zin,OFF que expresa la impedancia de entrada promedio cuando ambos

diodos están “apagados”. En la Ec. (2.13) y (2.14) se expresan ecuaciones de las impedancias

equivalentes.

Zin,OFF =
ZD,off

2
+

1

jωmCs
, (2.13)

Zin,ON =
ZD,OFFZD,ON
ZD,OFF + ZD,ON

+
1

jωmCs
. (2.14)

De esta forma, determinan que la impedancia de entrada equivalente puede estimarse por

medio de la Ec. (2.15).

Zin =
T

2

[
1

Zin,OFF

(
T

4
+ t1 −

1

2ωm
sin (2ωmt1)

)
+

1

Zin,ON

(
T

4
− t1 +

1

2ωm
sin (2ωmt1)

)]−1

, (2.15)
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Capítulo 2. Antecedentes 2.4. Transistores CMOS conectados como diodo.

y:

t1 =
1

ωm
sin−1

(
Vth + Vout/2

Vm

)
, (2.16)

donde: t1 es el instante de tiempo en que se presenta el cambio en la polarización de los

diodos, Vm es voltaje pico de entrada, Cs es el capacitor de sujeción, ωm=2πf , ZD,ON y

ZD,OFF son las impedancias equivalentes en modo apagado y encendido de los diodos

y Vout es el voltaje de salida. Estas expresiones pueden ser utilizadas para el cálculo de

la impedancia de entrada siempre y cuando el voltaje de entrada sea un valor constante

conocido.

Finalmente, las referencias [43]-[45] utilizan el sofware Keysight Advanced Design Systems

(ADS) [46] para acoplar de manera directa la operación de la antena al recti�cador o, en su

defecto, optimizar el acoplamiento de impedancia. Esta práctica conlleva muchas ventajas

aunque depende de un software comercial especi�co, lo que puede quitar generalidad de

aplicación para el diseño de recti�cadores.

Los modelos previamente mencionados dan una percepción invaluable acerca de los dis-

tintos aspectos de la operación de recti�cadores. Sin embargo, las diferentes suposiciones

requeridas para obtener los modelos (impedancia constante, igualdad en los elementos

recti�cadores, niveles de voltaje o corriente �jos, cero voltaje de rizo y arquitectura de

recti�cador �ja) obstaculizan severamente el uso práctico de estos modelos. Especialmente

cuando métodos de simulación en estado estable como el balance armónico [47] no imponen

suposiciones de comportamiento y pueden dar aún más información mientras presentan

tiempos de cómputo bajos.

2.4. Transistores CMOS conectados como diodo.

El uso de tecnologías CMOS para �nes de recolección de energía conlleva ciertas ventajas,

sobre todo desde la perspectiva de la utilización de técnicas de cancelación del voltaje de

umbral, descritas en la sección 2.5. La basta disponibilidad de los procesos de fabricación

en conjunto con la reducción del costo en masa de los dispositivos es otra de las razones

por las que la tecnología CMOS es preferida, aunque en algunos trabajos se ha propuesto

la implementación de diodos Schottky en procesos CMOS estándar [48].
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2.4. Transistores CMOS conectados como diodo. Capítulo 2. Antecedentes

De manera tradicional, un transistor en modo diodo se logra conectando la compuerta

con drenaje mientras que el sustrato está conectado a la fuente, como los muestran las

Fig. 2.16a y 2.16b. Sin embargo, el desempeño como diodo de esta con�guración es muy

pobre, especialmente en aplicaciones en las que la conducción en subumbral es relevante.

Por ello, para este tipo de aplicaciones se utiliza una modi�cación a dicha con�guración en

la que el sustrato también es conectado al drenaje, llevando a cero el voltaje de sustrato a

compuerta y así mejorando el desempeño como diodo.

A K

(a) Conexión convencional del NMOS.

KA

(b) Conexión convencional del PMOS.

A K

(c) Conexión para harvesting del NMOS.

KA

(d) Conexión para harvesting del PMOS.

Figura 2.16: Tipos de conexiones de los transistores MOS.

Dada la forma en la que los transistores son utilizados, es necesario proveer la información

que permita a SPICE calcular los efectos de la unión PN adicional para el modelo de tran-

sistor BSIM3v3
2
, lo cual requiere de la información de las áreas de difusión del transistor.

La sintaxis para agregar dichos parámetros se detalla en el apéndice B.2.

Para evaluar la diferencia de respuesta entre las dos con�guraciones de diodo se hace un

barrido en DC (DC SWEEP) para generar las grá�cas I-V en ambas con�guraciones utilizando

la tecnología TSMC de 0.18 µm. El netlist de HSPICE se muestra en el Código 2.1, en donde

los cuatro diodos utilizados se manejan de manera independiente, es decir sin tierra aco-

plada, con el �n de eliminar interferencias entre las con�guraciones. Se agregan las áreas

y perímetros de los transistores de manera paramétrica con el �n de que se calculen de

manera dinámica a partir del ancho del drenaje y la fuente ldxx, el ancho de canal lxx y la

longitud de canal wxx. Por simplicidad, se asume que el ancho del drenaje y la fuente son el

mismo.

2
En HSPICE corresponde al modelo nivel 49, en PSPICE corresponde al modelo nivel 7. Otras versiones

de SPICE pueden usar otras nomenclaturas.
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⁎ Barrido de DC para diodos CMOS

.inc "C:/synopsys/models/TSMC_0.18u.txt"

.opt ingold = 1 lis_new=1 measform = 2 runlvl=6 post=2

.param vd = 0

r1 9 0 1e9
vx 9 0 1

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Diodos convencionales
.param ln1 = 0.18u wn1 = 5u ldn1 = '2⁎ln1'
mn1 1 1 2 2 nmod l=ln1 w=wn1
+ ad = 'ldn1⁎wn1' as = 'ldn1⁎wn1' pd = '2⁎ldn1 + wn1' ps = '2⁎ldn1 + wn1'
v1 1 2 vd

.param lp1 = 0.18u wp1 = 5u ldp1 = '2⁎lp1'
mp1 4 4 3 3 pmod l=lp1 w=wp1
+ ad = 'ldp1⁎wp1' as = 'ldp1⁎wp1' pd = '2⁎ldp1 + wp1' ps = '2⁎ldp1 + wp1'
v2 4 3 '-vd'

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Diodos modificados
.param ln2 = 0.18u wn2 = 5u ldn2 = '2⁎ln2'
mn2 5 5 6 5 nmod l=ln2 w=wn2
+ ad = 'ldn2⁎wn2' as = 'ldn2⁎wn2' pd = '2⁎ldn2 + wn2' ps = '2⁎ldn2 + wn2'
v3 5 6 vd

.param lp2 = 0.18u wp2 = 5u ldp2 = '2⁎lp2'
mp2 8 8 7 8 pmod l=lp2 w=wp2
+ ad = 'ldp2⁎wp2' as = 'ldp2⁎wp2' pd = '2⁎ldp2 + wp2' ps = '2⁎ldp2 + wp2'
v4 8 7 '-vd'

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Análisis
.op
.dc vd 0 3.3 0.001
.print dc i(mn1) i(mp1) i(mn2) i(mp2)
.end

Código 2.1: Código de HSPICE utilizado para la comparación entre las dos con�guraciones

de diodo.

Se utilizan los mismos tamaños de transistor, con L=0.18 µm y W=5 µm, además, los anchos

de fuente y drenaje son de 2 L, es decir 0.34 µm. Adicionalmente el barrido se hace entre 0

y 3.30 V, que corresponde al voltaje máximo permitido para esta tecnología.

De este modo se obtienen las Fig. 2.17a y 2.17b que muestran la comparación directa entre

los niveles de corriente con respecto al voltaje para cada tipo de diodo. Las Fig. 2.17c y

2.17d muestran el error entre las conexiones convencionales y modi�cadas para cada tipo

de diodo. El error de 240 µA corresponde a un incremento en la conductividad del diodo del

11.41 %.

Por lo tanto, es conveniente utilizar la con�guración de diodo modi�cada para aplicaciones

de baja potencia con la �nalidad reducir las pérdidas los elementos de recti�cación. El si-
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(a) Curvas I-V para el NMOS.
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(b) Curvas I-V para el diodo PMOS.
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(c) Error entre curvas para el diodo NMOS.
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(d) Error entre curvas para el diodo PMOS.

Figura 2.17: Curvas I-V para ambos tipos de transistor.

guiente paso es utilizar las terminales de conducción en los transistores CMOS para reducir,

y en algunos casos eliminar el voltaje de umbral.

2.5. Técnicas de cancelación de voltaje de umbral.

El voltaje de umbral en un elemento recti�cador representa la mayor parte de las pérdidas

existentes en un recti�cador, seguidas por el desacoplamiento de impedancias y la corriente

de fuga en reversa. La utilización de una tecnología con transistores de Vth=0 [30] no es

necesariamente la opción adecuada en términos generales. La existencia de una relación

entre el voltaje de umbral y la corriente de fuga en reversa implica que un transistor con un

Vth cercano a cero tendrá una corriente en reversa superior, reduciendo la e�ciencia. Por
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Capítulo 2. Antecedentes 2.5. Técnicas de cancelación de voltaje de umbral.

lo tanto, como muchas otras partes del diseño de recti�cadores, existe un compromiso de

diseño para la compensación del voltaje de umbral.

2.5.1. Cancelación ideal.

Utilizando una fuente de voltaje adicional es posible eliminar por completo el Vth de un

transistor [49], la metodología para ello se muestra en la Fig. 2.18. El voltaje de compensa-

ción, denominado como Vb
3
, debe de corresponder al Vth del transistor, el cual es positivo

para transistores NMOS y negativo para los PMOS. Note que la fuente de compensación

surge del voltaje entre la compuerta y el drenaje VGD y la diferencia de potencial entre la

compuerta y el sustrato se hace cero.

A

−
+

Vb

K

(a) Cancelación en NMOS.

A K

−
+
Vb

(b) Cancelación en PMOS.

Figura 2.18: Cancelación ideal del voltaje de umbral en transistores CMOS.

Algunos autores han propuesto la utilización de compensadores externos [50], [51] los cua-

les utilizan esta técnica, aunque sólo logran un dispositivo semiautónomo, logran generar

un voltaje de 1.50 V a una distancia de 10 m para aplicaciones en tags RFID.

2.5.2. Autocancelación de voltaje de umbral (SVC).

Esta técnica de cancelación denominada Self-Vth Cancellation (SVC) es reportada en 2007

por Kotani et al. [52]. Utilizando un duplicador de media onda con transistores CMOS

conecta las compuertas a la terminal más negativa y más positiva para el transistor PMOS

y NMOS respectivamente, como se muestra en la Fig. 2.19. Con ello, se logra una polariza-

ción adicional a la compuerta incrementando la corriente en el transistor, lo que reduce la

resistencia equivalente Ron de los transistores y por lo tanto el voltaje de umbral.

El uso de esta técnica debe de ser correctamente analizado, ya que para entradas de potencia

3
Por tratarse de un voltaje de polarización o bias.
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Figura 2.19: Auto-cancelación del voltaje de umbral.

relativamente altas (por encima de los−10 dBm) la compensación puede llegar a ser mayor

a la necesaria, provocando pérdidas adicionales por conducción en reversa del transistor de

salida PMOS.

Algunos autores [5], [49] utilizan esta técnica utilizando ordenes de compensación superior

en recti�cadores multietapa. Es decir, compensan utilizando la salida del recti�cador no

sólo en la etapa inmediata siguiente sino que utilizan la segunda, tercera o enésima etapas

adelante para la compensación.

2.5.3. Cancelación interna de voltaje de umbral (IVC).

Es denominada Internal Vth Cancellation y fue propuesta por Nakamoto et al. [53] en 2007.

La Fig. 2.20 muestra esta con�guración implementada en un duplicador de media onda.

Los transistores Mp2 y Mn2 se encuentran conectados en modo diodo y en paralelo con

los capacitores C1 y C2 respectivamente, de forma que dichos capacitores son cargados

al voltaje de umbral de cada transistor. Las resistencias Rc1 y Rc2 son utilizadas como un

divisor de voltaje y limitan la corriente enMp2 yMn2. El voltaje inducido en los capacitores

es alimentado como un voltaje VGD en los transistores Mp1 y Mn1 y se suma directamente

al voltaje de la fuente para inducir la compensación. Por supuesto, se asume que ambos

transistores tipo N y ambos tipo P son iguales con el �n de que exhiban el mismo voltaje

de umbral.

Al contrario del SVC, esta técnica es más adecuada para potencias de entrada relativamente

altas, en el orden de los−3 dBm [54], debido principalmente a que las resistencias internas

utilizadas provocaran pérdidas adicionales. Dichas resistencias se encuentran generalmente

en el orden de las decenas de kΩ, y corresponden a un parámetro adicional de optimización.
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Figura 2.20: Cancelación interna del voltaje de umbral.

Un valor demasiado alto tomará demasiado tiempo en arrancar la compensación en los

transistores, mientras que una resistencia muy baja provocará demasiadas pérdidas.

2.5.4. Cancelación por actuación diferencial.

El puente de actuación diferencial presentado por Facen et al. en 2006 [55], además en

[56], [57], emplea una arquitectura de puente recti�cador implementado con transistores

CMOS en combinación con la autocancelación del voltaje de umbral. Utilizando una tec-

nología CMOS de 180 nm reportan una e�ciencia del 67 % a una potencia de entrada de

−12.50 dBm.

Como se menciona en la sección 3.3.1, esta arquitectura es comúnmente utilizada en apli-

caciones de RFID y se han reportado distintas variantes de la técnica [58]-[62] con distintas

propiedades y características.

2.5.5. Compensaciones alternas.

La arquitectura propuesta por Rastmanesh et al. [63] se muestra en la Fig. 2.22a. Es un

duplicador de media onda con la adición de dos transistores PMOS los cuales reducen la

corriente de fuga en reversa del circuito y utiliza el capacitor de compensación Cc para

aumentar el voltaje entre compuerta y fuente del transistor PMOS de salida. Utilizando una

tecnología CMOS de 90 nm reportan una potencia de salida de 8.10 µW cuando existe un

37



2.5. Técnicas de cancelación de voltaje de umbral. Capítulo 2. Antecedentes
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Figura 2.21: Cancelación de Vth por puente de actuación diferencial.

voltaje de entrada de 190 mV, equivalente a una e�ciencia del 36 %.

El sistema propuesto por Chouhan et al. [64] se muestra en la Fig. 2.22b y el concepto es

similar al de Rastmanesh, excepto que utilizan sólo un transistor para la compensación.

Utilizando una tecnología de 0.18 µm reportan una e�ciencia del 35 % para una potencia

de entrada de −8 dBm.

Debido al incremento en el número de elementos, ambas arquitecturas tienen un desem-

peño más adecuado para potencias de entrada intermedias, además son compatibles con

recti�cadores multietapa.

Pese a que son alteraciones de las técnicas ya mencionadas, en [65]-[67] se pueden encontrar

otras con�guraciones para cancelación de Vth. Otros autores proponen redes de ajuste

adicionales para mejorar ya sea el acoplamiento de impedancia o la reducción de la corriente

en reversa [68], [69].

Alternativas a circuitos con cancelación de Vth incluyen la implementación de diodos

Schottky en procesos CMOS estándar [48] o el uso de transistores FET de efecto túnel [70],

aunque estas opciones están fuera del alcance de este trabajo.
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Figura 2.22: Compensaciones de Vth alternas.

2.6. Estado del arte.

Dentro de la literatura existente para sistemas WPT, una de las primeras cosas que se hace

evidente es que existen dos vertientes muy de�nidas: aquellas que se centran en el diseño de

antenas y las que se enfocan en diseño de recti�cadores. Esto se debe al nivel de complejidad

que ambas áreas de especialización presentan, ya que un estudio que aporte información

relevante en ambos campos de estudio podría volverse demasiado extenuante. Si bien este

trabajo se centra en el diseño de recti�cadores, una breve reseña de los nuevos aportes en

el diseño de antenas y sus distintas características será presentada. En la sección posterior
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se describen las propuestas más recientes y relevantes dentro del diseño de recti�cadores.

2.6.1. Antenas para recolección de energía: Rectennas.

El concepto de rectenna, el cual surge de la contracción de los términos recti�er y antenna,

se re�ere a la integración de una antena receptora de energía con un circuito recti�cador,

de tal manera que el sistema en conjunto es un recolector de energía. En la literatura, existe

un sinnúmero de diseños de antena para la recolección de energía. Además, algunas de ellas

proponen técnicas para el acoplamiento a la parte electrónica.

En 2005 Mi et al. [71], utilizan múltiples antenas en el mismo espacio para incrementar el

nivel de energía recibida sin aumentar en la misma proporción el área utilizada. La con�-

guración de antenas que presentan se muestra en la Fig. 2.23a. Sin embargo, no emplean

una integración adecuada con la parte electrónica y sólo miden voltajes por separado a la

salida de duplicadores de media onda. Utilizan antenas monopolo en espiral a 915 MHz y

logran capturar 320 mW, sumando la energía de cuatro antenas, a una distancia de 20 cm

del transmisor, el cual radia 5 W desde una antena isotrópica.

Otra propuesta para la utilización de múltiples antenas puede encontrarse en [72]. Utilizan

una antena tipo fractal Koch, la cual provee un incremento en el patrón de radiación y logra

una ganancia de casi 5 dBi a una frecuencia de 2.45 GHz. Utilizan un arreglo de cuatro

antenas de polarización lineal y, con una antena fuente de 1 W y ganancia de 10 dBi a una

distancia de 2.50 m, alcanzan una e�ciencia del 68 % con una potencia recibida de−5 dBm

utilizando un mezclador de RF de cuatro vías.

Una antena tipo Yagi-Uda de polarización circular a 4 GHz es presentada en 2011 por Yang

et al. [73] empleando un proceso de optimización por algoritmo genético. En [74] se en-

cuentran diseños de antenas de lazo miniaturizadas para aplicaciones de WPT. Estudian

la posibilidad de integrar dichas antenas dentro del chip con un proceso CMOS además

de antenas externas al chip. Para las antenas en chip, logran una ganancia de −29.50 dBi

a 5.80 GHz, mientras que las antenas fuera de chip presentan una ganancia de −30 a

−2.40 dBi a la misma frecuencia.

En [75] presentan una antena tipo dipolo plegado de radiación isotrópica a 900 MHz em-

pleando una geometría de dimensiones reducidas. Alcanza una ganancia de 2.10 dBi con

una longitud de 40 × 15 mm. Empleando optimización por algoritmo genético, Masotti et
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al. [76] presentan el diseño de una antena para recolección de energía para la banda GSM de

900 MHz, mostrada en Fig. 2.23b. Utilizando un teléfono celular a una distancia de 500 mm

logran generar un voltaje de 2.50 V siempre y cuando exista una llamada telefónica en

curso.

(a) Integración de múltiples antenas en el mismo

espacio, tomado de [71].

(b) Antena optimizada por algoritmo genético, to-

mado de [76].

Figura 2.23: Antenas en el estado del arte.

Kumar et al. [77] presentan en 2014 una antena de parche diseñada en un sustrato biocom-

patible de cerámica de alúmina capaz de ser implantada en el cuerpo humano. La antena

presenta una ganancia de −13 dBi a una frecuencia de 2.50 GHz. En [78] proponen una

antena tipo Fabry-Perot de polarización circular, que muestra una ganancia de 17 dBi a

35 GHz. La antena es acoplada a un diodo por medio de circuitos de microcinta para formar

un recti�cador. El sistema tiene una e�ciencia de 63.80 % con una carga de 430 Ω y una

potencia de entrada de 77.30 mW.

Una metodología para la eliminación de la red de acoplamiento es propuesta en 2017 por

Song et al. [79]. Mediante la utilización de dipolos asimétricos, como se muestra en la

Fig. 2.24, plantean que es posible sintonizar la impedancia de salida de la antena para

el acoplamiento directo con el recti�cador. Esta metodología necesita de software con la

capacidad de integrar el análisis electromagnético con simulación SPICE, como es el caso

de ADS [46] o HFSS [80].

En [81] presentan una antena de banda doble recon�gurable por medio de un diodo PIN
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Figura 2.24: Dipolos asimétricos para la eliminación de la red de acoplamiento, tomado de

[79].

en modo interruptor en el rango de frecuencia de 4.50 GHz, la cual tiene en promedio una

ganancia de ≈5 dBi y una e�ciencia del 57.30 % a una potencia de entrada de 35.90 dBm.

2.6.2. Recti�cadores.

En esta sección se resumen los aportes más relevantes en materia de sistemas de recti�ca-

ción para WPT con el interés de destacar la relevancia de la información presentada en el

capítulo 3. Los trabajos presentados se seleccionan basándose en su relación con el trabajo

presentado y la importancia en el campo de la transmisión inalámbrica de potencia.

En 2014 Agrawal et al. [82] presentan un estudio para distintas con�guraciones de recti�-

cadores utilizando elementos discretos y determinan algunos lineamientos de diseño que

pueden tomarse como referencia. En primer lugar, el uso de una red de acoplamiento en

L incrementa el factor de calidad Q por lo que aumenta la e�ciencia. En cambio, el uso de

una red en con�guración Π incrementa el ancho de banda. Logran diseñar un recti�cador

de una etapa con una e�ciencia del 79 % a una potencia de entrada de −10 dBm, aunque

para ello hacen una sintonización de la resistencia de carga RL.

Empleando tecnología CMOS de 90 nm Papotto et al. [5] reportan en 2011 un recolector

de energía electromagnética con una e�ciencia del 16 % a una potencia de −15.83 dBm y

una frecuencia de 900 MHz. La e�ciencia reportada considera las pérdidas en la antena y

el desacoplamiento de impedancia, por lo que aparenta ser más baja con relación a otros

trabajos. Implementa un recti�cador de Dickson de diecisiete etapas con compensación SVC

de orden 6, es decir, las compuertas de los transistores se conectan a las salidas de la sexta

etapa siguiente con el objetivo de maximizar la sensibilidad del circuito, la cual es reportada

como de −24 dBm para alcanzar 1 V a circuito abierto.

Apoyados de una perspectiva de diseño con ADS, Stoopman et al. plantean el diseño de una
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antena de lazo en conjunto con un recti�cador de actuación diferencial de cinco etapas. La

antena es fabricada en un sustrato GML1000 con una máquina de prototipado de placas

electrónicas mientras que el circuito es implementado en tecnología CMOS de 90 nm. Re-

portan una e�ciencia máxima de 40 % cuando existe una potencia de−17 dBm a la entrada

del recti�cador y una sensibilidad de −27 dBm para la generación de 1 V. Adicionalmente,

utilizan un lazo de control para conmutar la alimentación de la energía recolectada al

circuito de carga, con el �n de que el sistema WPT opere en modo charge-burst.

Abouzied et al. en 2015 [83] se encargan de estudiar los compromisos de diseño de redes de

acoplamiento integradas en chip o externas al mismo en recti�cadores implementados en

tecnología CMOS de 0.18 µm a una frecuencia de 790 MHz. Demuestran que la utilización

de una red de acoplamiento externa provee un mejor acondicionamiento, al permitir un

factor de calidad Q más elevado. En sentido alterno, una red embebida en el chip tiene un

mejor desempeño en sistemas multibanda, debido al incremento en el ancho de banda de la

red. Para redes integradas en chip sugieren la utilización de redes en cascada para reducir el

tamaño de los elementos y por consecuencia el área utilizada. Dentro del análisis considera

la resistencia equivalente de los alambres de conexión dentro del IC, la cual se encuentra

en el rango de 4 Ω.

En 2016 Arrawatia et al. [84] presentan el diseño de un sistema WPT de ancho de banda am-

plio en un rango de frecuencias de 0.8 a 2.50 GHz. Proponen el incremento de la impedancia

de la antena para mejorar el acoplamiento de impedancia y por lo tanto la e�ciencia. A la

salida del recti�cador, reemplazan el �ltro pasa bajas con un convertidor de impulso auto-

oscilante (self oscilating boost converter). Utilizando un transmisor de≈16 dBm de potencia

y a una distancia de 2.35 m logran cargar una batería a 3.80 V, aunque este proceso lleva

3 hrs.

La utilización de una red de compresión de resistencia (RCN) a la entrada de un recti�cador

diferencial en espejo (mirror-stacked) es presentada por Lin et al. en 2016 [85]. El propósito

de la red, la cual es diseñada por medio de circuitos de microcinta, es reducir los cambios

en la impedancia de entrada del recti�cador debida a la variación de la potencia de entrada.

Logran que un cambio en la impedancia de 5:1 se convierta en un cambio de 1.37:1, para una

variación de potencia de 0 a 30 dBm. En términos prácticos, logran un cambio de 42.70 a

58.50 Ω en el rango de potencia mencionado lo cual conlleva a un incremento en la e�ciencia

de ≈10 %.
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Un duplicador de corriente de media onda, el cual sustituye los capacitores internos por

inductores, es reportado por Ibrahim et al. en 2018 [86] empleando elementos discretos.

Argumentan que la ventaja de este tipo de sistema es que, en teoría, un sistema de recolec-

ción de energía recibirá señales pulsadas en lugar de un �ujo constante de energía, lo que

conlleva a que las constantes de tiempo de entrada y de salida in�uyan en el desempeño del

circuito. Utilizando pulsos de 10 ns con un periodo de repetición de 100 ns a una frecuen-

cia de 2.40 GHz alcanzan una e�ciencia del 64 % considerando una potencia incidente de

4 dBm.

Collado et al. [87] resumen las características que limitan el desempeño de los recti�cadores

para WPT. Resaltan tres puntos: los sistemas de banda ancha o multibanda están limitados

por la naturaleza RC de los recti�cadores, los sistemas con arreglos de antenas quedan

condicionados por la variación en la resistencia de carga óptima para maximizar la e�ciencia

y �nalmente, todas las arquitecturas de recti�cación están restringidas en su respuesta por

las variaciones en la potencia de entrada lo que implica desacoplamientos de impedancia.

Finalmente, presenta algunas referencias que han presentado estudios para solventar dichos

problemas.

En 2017 Moghaddam et al. [66] proponen un recti�cador diferencial de acoplamiento cru-

zado el cual utiliza una técnica de auto polarización de sustrato para la reducción del Vth. La

principal ventaja de esta arquitectura es que se puede reducir el Vth aumentando (o redu-

ciendo, dependiendo si son NMOS o PMOS) el Vds, al mismo tiempo que no se incrementa

la corriente de fuga en reversa. Emplean tecnología CMOS de 130 nm y a una potencia de

entrada de 5 dBm en la banda de 953 MHz alcanzan un 73.90 % de e�ciencia, equivalente

a un voltaje de salida de 3.50 V.

En Zhang et al. [43] proponen una metodología de optimización de recti�cadores. Utilizan

ADS con un recti�cador simple en modo sujetador utilizando un diodo Schottky comercial.

Es un método iterativo que sólo optimiza la red de acoplamiento y el �ltro pasa bajas.

Aprovechan la herramienta de cálculo de acoplamiento de impedancias provisto por el

software de diseño.

En [3] presentan una reseña de la tecnología de receptores para WPT con un enfoque en el

análisis de la e�ciencia, mientras que en [7] puede encontrarse una estimación reciente de

la cantidad de energía disponible para ser recolectada bajo diferentes condiciones. Un infor-

me de las alternativas generales de diseño para sistemas WPT puede encontrarse en [88].
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Finalmente, Hemour et al. [89] presentan una evaluación de los dispositivos de recti�cación

discretos disponibles a nivel comercial.

En la Tabla 2.1 se presentan las características de algunos recti�cadores reportados en la

literatura.

Tabla 2.1: Resumen de recti�cadores en el estado del arte.

Autor Año CMOS (nm) Esquema Freq. (MHz) Sens. (dBm) Eff. (%@dBm)

Papotto [5] 2011 90 Mlt. 17 Et. 915 -24 11@ -14

Li [54] 2013 130 IC 900 -19.3 9@-19.3

Pham [90] 2013 NA HW 4 Et. 2400 -14.5 43@16

Li [91] 2014 180 DD 2400 -5 47@8.9

Beheshti [92] 2014 180 Ml. 13 Et. 900 350mV 10

De Vita [93] 2005 NA Mlt. 4 Et. 868 11m -

Kotani [52] 2007 350 SC 860 -9.9 29 @ -9.9

Nakamoto [53] 2007 350 IC 953 -6.1 36.6 @ -6.1

Le [94] 2008 250 Mlt.36 Et. 916 -22.6 62 @ -7.5

Kotani [56] 2009 180 F Di�. 953 -12.5 67.5 @-12.5

Paing [95] 2011 350 - 1930 1.5 35@-28.2

Reinisch [96] 2011 130 Mlt. 3 Et. 900 -19.7 32@-19.7

Broutas [97] 2012 NA Mlt. 4 Et. 430 -21 49@-12

Rastmanesh [63] 2013 90 Mlt. Mod. 920 -14.3 36.3@-14.3

Stoopman [44] 2014 90 F 5 Et. 868 -16.5 40@-16.5

Chouhan [64] 2014 180 Dpl. Mod 433 -8 35@-8

Shokrani [98] 2014 180 Mlt. 5 Et. 900 -18 58.2@+7

Hameed [99] 2014 130 Mlt. 16 Et. 915 -22.5 22.6@-16.8

Hameed [49] 2015 130 Mlt. 12 Et. 928 -15 32@-15

Ouda [68] 2016 180 D� Drive 1000 -18 65@-18

Chang [100] 2016 180 DD. 3 ET. 915 -5 28.8@-9

Huang [101] 2016 65 D� Drive 13.56 NA 94.6@17

Cheng [102] 2016 350 D� Drive 13.56 NA 91.4@21

Gharehbaghi [69] 2017 180 Mlt. 4 Et. 433 -17 34@-17

Moghaddam [66] 2016 130 DD 6 Et. 2000 -7 74@6

Ouda [62] 2017 180 DD 433 -15.2 65.3@32

Chouhan [61] 2017 180 DD 2 Et. 13.56 – 65.5@-10

Cabe destacar que la e�ciencia no puede de�nirse como una característica que haya mejo-

rado con el paso del tiempo. La signi�cativa variación en la e�ciencia es una consecuencia

de las distintas condiciones de operación (potencia de entrada, resistencia de carga, arqui-
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tectura) que cada uno de los autores decide tomar y es prácticamente imposible discernir

objetivamente cuál de los diseños reportados representa un avance signi�cativo en el campo

de los recti�cadores para sistemas WPT. No obstante, cuando se trabaja en un diseño se ten-

drán ciertas condiciones prede�nidas y sólo un par de opciones de tecnología de fabricación

disponible, lo cual ayuda a discernir la información relevante para el caso particular.

§

En conclusión, la tecnología de recti�cadores y el estado de la técnica han sido establecidos;

dando cabida al apartado principal de la tesis dentro del siguiente capítulo.
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Capítulo 3

Diseño de sistemas WPT.

Este capítulo presentan las consideraciones, así como la metodología de diseño de recti�-

cadores para WPT propuesta en esta tesis. La primera sección describe las condiciones de

operación mínimas que se deben de considerar antes del comienzo del diseño, así como

las posibles alternativas que pueden ser tomadas para cada una de ellas. En la segunda

sección se introducen a detalle los mecanismos por los cuales los recti�cadores presentan

características no lineales, así como el impacto que estas producen en la cantidad de energía

utilizable.

La tercera sección detalla la metodología de diseño propuesta, la cual produce sistemas

con mayor e�ciencia en comparación con circuitos optimizados de manera tradicional. El

método propuesto utiliza una perspectiva de diseño bilateral la cual explota el conocimiento

de la operación de recti�cadores del diseñador como una evaluación cualitativa al mismo

tiempo que utiliza los precisos resultados de SPICE como un cómputo cuantitativo de la

respuesta del sistema. Los compromisos considerados por los modelos matemáticos en

estado estacionario existentes en la literatura limitan su uso práctico para el diseño de

recti�cadores. En su lugar, se propone la utilización de métodos de simulación en estado

estacionario no lineales, en especí�co balance armónico, el cual obtiene resultados con

mayor exactitud sin comprometer la generalidad del método.

Por claridad, las siguientes abreviaciones serán utilizadas para las funciones HSPICE utili-

zadas: TR para análisis transitorio, SW para barrido de parámetros, HB para balance armónico,

MEAS para mediciones y OPT para optimización, otras funciones serán explícitamente des-

critas.

Con la misión de resaltar las ventajas de la metodología de diseño propuesta, la cuarta
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sección toma un diseño reportado en la literatura que cuenta con su�ciente información

para reproducir los resultados y comparar los resultados con la metodología propuesta. Las

restricciones que una comparación directa con resultados de la literatura conllevan son

también expuestos en esta sección.

Finalmente, la quinta sección acota las características y condiciones sugeridas por el autor

para el logro exitoso de un sistema de recepción de energía electromagnética de forma

inalámbrica. Ello en conjunto con propiedades generales que los circuitos que harán uso de

la energía recolectada pueden utilizar para racionar el uso de dicha energía.

3.1. Sistemas WPT.

El desempeño de los sistemas WPT está en función de un determinado número de factores,

con los cuales el sistema puede ser óptimamente diseñado. Sin embargo, existen obstruc-

ciones tanto físicas como teóricas que impiden que dichos sistemas logren un desempeño,

en el mejor de los casos, aceptable. En el capítulo 2 se resumen las propuestas existentes en

la literatura para resolver algunas de las restricciones en el diseño de WPTs. A pesar de ello,

existen aún un gran número de cuestiones que un estudio debe considerar. Un resumen de

los retos existentes en esta área son presentados en [87].

En primer lugar, las condiciones de operación deseadas deben ser establecidas, consideran-

do la aplicación objetivo, potencia requerida, interfaces, sensibilidad y distancia de opera-

ción. Estas condiciones darán pie a las especi�caciones mínimas que el receptor de energía,

punto principal de esta tesis, deberá alcanzar. Dichas especi�caciones son:

Frecuencia.

Potencia de entrada.

Impedancia de la fuente (antena).

Voltaje de rizo.

Voltaje de salida mínimo.

Resistencia de carga.

Los sistemas WPT pueden considerarse críticamente estables, es decir, una vez que las
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condiciones de operación listadas anteriormente son establecidas, la variación en alguna de

estas condiciones puede cambiar de manera signi�cativa la respuesta del sistema. Por este

motivo, es de suma importancia que estás condiciones sean propiamente determinadas con

el propósito de no establecer requisitos subóptimos. En la siguiente sección se detallan las

estrategias para seleccionar las condiciones de operación.

3.1.1. Frecuencia.

La frecuencia juega un papel signi�cativo en la cantidad de energía disponible en la antena.

De la ecuación de Friis [103] puede determinarse que la potencia recolectada será direc-

tamente proporcional al cuadrado de la longitud de onda. En otras palabras, las pérdidas

por radiación se incrementan conforme aumenta la frecuencia. A pesar de esto, estudios

recientes en este ámbito generalmente utilizan frecuencias en la banda UHF (300 MHz –

3 GHz) [104].

El uso de la banda UHF se debe principalmente a dos motivos: reglamentaciones guber-

namentales limitan el uso y los niveles de potencia que pueden ser utilizados para uso

comercial o personal, ésto debido a que se establecen frecuencias de uso exclusivo (militar,

radio y televisión), en segundo lugar, la tecnología de sensores inalámbricos existentes está

dominada por la banda ISM (industrial scienti�c medical) que tiene uso libre siempre y

cuando la potencia transmitida se mantenga por debajo de los 4 W EIRP
1
. Otra cuestión

a considerar son las dimensiones de la antena, las cuales están en función de la longitud

de onda, i.e. la utilización de frecuencias muy bajas requiere dimensiones de antenas muy

extensas.

De tal manera que la banda de 850 MHz – 950 MHz se considera como la frecuencia de

trabajo objetivo para sistemas WPT. En [52], [53] justi�can que este rango de frecuencias

es el ideal si se toma en cuenta que la frecuencia será portadora de información, ya que la

velocidad de transmisión de la información aumenta junto con la frecuencia.

Otras frecuencias que pueden ser consideradas son 430 MHz (UHF) y 2.40 GHz (WiFi). Para

este trabajo se utiliza la frecuencia de 850 MHz con la �nalidad de presentar resultados

comparables con investigaciones previas, tales como las presentadas en la Tabla 2.1.

1
Potencia efectiva radiada isotrópicamente.
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3.1.2. Antena

La antena es el elemento que se encarga de convertir las ondas electromagnéticas en energía

eléctrica. La potencia transmitida entre dos antenas se describe teóricamente por medio de

la ecuación de Friis [103]. Para los �nes de diseño de sistemas WPT se considera la versión

simpli�cada para obtener la potencia, expresada en la Ec. (3.1):

Pr = EIRPt ecdr(1− |Γ|2)
(

λ

4πR

)2

Dr(θr, φr) |ρ̂w − ρ̂a|2, (3.1)

donde: EIRPt es la potencia efectiva radiada por el transmisor, (1 − |Γ|2) es la pérdida

de potencia por desacoplamiento de impedancia entre la antena y el recti�cador,

(
λ

4πR

)
representa las pérdidas por radiación, Dr(θr, φr) representa las pérdidas por directividad

de la antena y |ρ̂w − ρ̂a|2 son las pérdidas por polarización.

Una de las cuestiones más críticas en el diseño de estos sistemas es que el término

(
λ

4πR

)2
implica que la densidad de energía se reduce proporcionalmente al cuadrado de la distancia

entre las antenas, aunque en circunstancias en las que no existe línea de vista las pérdidas

pueden ser incluso mayores [3]. Esta es una de las principales limitantes para la implemen-

tación global de esta tecnología.

De lo anterior podemos concluir que la potencia disponible Pav en la antena receptora

está en función de la distancia entre el transmisor y receptor, la e�ciencia, polarización

y directividad de la antena. Esta potencia disponible se disipa, en forma de re-radiación

en la misma antena receptora en un 50 %, además de las pérdidas causadas por el siempre

existente desacoplamiento de impedancia de ésta al recti�cador.

La selección del tipo y geometría de la antena dependerá en gran medida de la aplicación

buscada. En la sección 2.6.1 se presentan algunos diseños de antenas para recolección de

energía y WPT.

3.1.3. Potencia disponible.

De la sección 1.1.1 se sabe que los niveles de potencia esperados para recolección de energía

están en el orden de−30 dBm o menores, aunque ya se ha establecido que existen técnicas
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para incrementar esta potencia. A pesar de ello, aún existen autores que argumentan que

la recolección de energía electromagnética no puede ser considerada como una tecnología

viable [105].

Para el presente estudio, se consideran potencias que han sido reportadas para sistemas

WPT, las cuales se encuentran en el rango de −20 a 0 dBm.

3.1.4. Impedancia característica Z0.

En sistemas de radiofrecuencia es por lo general muy complejo hacer mediciones de los

niveles instantáneos de voltaje o corriente. En su lugar, los sistemas son diseñados asociando

niveles de potencia, generalmente expresados en dBm y relacionados con una impedancia

característica denominada Z0. De manera tradicional, se utiliza una impedancia caracterís-

tica de 50 Ω dado que en conexiones coaxiales representa la menor cantidad de pérdidas en

la red [106].

Para WPT algunos autores han propuesto el uso de impedancias distintas a 50 Ω, en [29]

argumentan que el aumentar la impedancia de salida de la antena aumentará el voltaje de

salida para una potencia determinada. En la sección 3.3.5 se demuestra que, al considerar la

red de acoplamiento, la impedancia de la fuente no in�uye de manera directa en la e�ciencia

del sistema. Por otro lado, en [5] utilizan la antena por debajo de su frecuencia de resonancia,

generando una impedancia de salida inductiva, lo que ayuda a compensar la impedancia

capacitiva del recti�cador. Para la optimización de la antena y su respectiva impedancia

utilizan ADS. Para este trabajo se tomará en cuenta una impedancia Z0=50 Ω.

3.1.5. Recti�cadores

Un recti�cador es un sistema capaz de convertir señales de voltaje alterno en señales de

corriente directa. En esta sección se describen las métricas utilizadas para caracterizar un

recti�cador.
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A. E�ciencia.

La e�ciencia se de�ne como el cociente entre la potencia de salida en DC y la potencia de

entrada RMS, descrita matemáticamente por la Ec. (3.2):

η =
Po
Pin

=
V 2
o /RL

Vin,RMS · Iin,RMS

. (3.2)

donde: Po es la potencia de salida de DC, Pin es la potencia de entrada RMS, Vo el voltaje de

salida de DC, RL la resistencia de carga del recti�cador, Vin,RMS el voltaje RMS de entrada y

la corriente RMS de entrada Iin,RMS.

Para obtener una e�ciencia del 100 % la potencia de DC en la carga debe ser igual a la

potencia (RMS) de entrada (Pin), es decir, Pin = Po. Esto se logra al de�nir que:

Pin = Po =
V 2
o

RL

Vo =
√
Pin ·RL (3.3)

Esta ecuación implica que sólo para una combinación especí�ca de voltaje salida y resis-

tencia de carga es posible alcanzar un 100 % de e�ciencia, despreciando por supuesto los

voltajes que implican una e�ciencia mayor al 100 %.

B. Pérdidas

Un recti�cador ideal está formado por diodos ideales, así como elementos pasivos (capaci-

tores y bobinas) con un factor de calidad Q→ ∞. En el caso de los diodos, deberán de ser

conductores ideales al estar polarizados directamente y aislantes perfectos en polarización

inversa. El factor de calidad se de�ne como la razón entre la reactancia del elemento y su

resistencia en serie equivalente [107].

Q =
X

Req

, (3.4)
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donde:X es la reactancia inductiva o capacitiva,Req es la resistencia en serie equivalente y

Q es el factor de calidad. Por lo tanto, cuando la resistencia en serie tiende a cero, el factor

de calidad tiende a in�nito para generar elementos ideales.

Dado que no existen componentes eléctricos ideales, cada elemento tendrá en mayor o

menor medida una resistencia equivalente asociada, la cual disipa energía térmicamente.

C. Tiempo de respuesta

El tiempo de respuesta se de�ne como el periodo que se tarda en alcanzar el estado esta-

cionario. De manera general, el estado estacionario se de�ne como el punto en que la señal

es estable periódicamente, es decir, cada periodo T de la señal de salida es igual al anterior

[108], expresado matemáticamente por la Ec. (3.5).

Vo(t+ T ) = Vo(t) ∀ t ∈ R, (3.5)

donde T es el periodo de la señal de entrada.

Esta de�nición implica que aún señales con un voltaje de rizo considerable pueden enten-

derse como en estado estable. De manera alternativa, el tiempo de respuesta para recti�-

cadores se puede entender como el tiempo desde el instante que se introduce la potencia

a la entrada del recti�cador hasta que existe una señal utilizable de DC. Este periodo es

directamente afectado por los capacitores tanto de sujeción (o clamping) como de �ltrado.

3.1.6. Voltaje de rizo.

Al convertir una señal de AC a DC siempre existe, en mayor o menor medida, una oscilación

de el voltaje de salida puesto que el �ltro pasa bajas utilizado siempre será de orden �nito.

A esa oscilación se le denomina voltaje de rizo. Dicho voltaje se de�ne como la diferencia

entre el voltaje máximo y el voltaje mínimo de la salida, expresado en la Ec. (3.6). De manera

alternativa, se puede de�nir la razón entre el voltaje de rizo y la componente de DC de la

salida como factor de rizo y se expresa matemáticamente por medio de la Ec. (3.7).

Vrizo = max(Vo)−min(Vo), (3.6)
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r =
Vrizo

VDC

× 100 %, (3.7)

donde r es el factor de rizo, Vrizo es el voltaje de rizo, Vo el voltaje de salida oscilante y Vdc

es la componente de DC de la salida, es decir Vdc = Vo.

El de�nir el máximo factor de rizo como criterio de diseño permite diseñar el �ltro del

recti�cador de manera independiente al resto de los parámetros. Como criterio general, es

favorable diseñar el �ltro con el mayor factor de rizo que la aplicación permita, dado que si

el factor es muy pequeño el tiempo de respuesta se incrementa signi�cativamente.

3.1.7. Voltaje de salida y resistencia de carga.

La relación corriente-voltaje del circuito de carga del recti�cador se representa eléctrica-

mente por medio de una resistencia RL. Por supuesto, los sistemas WPT y en aún mayor

medida los sistemas de recolección de energía están pensados para aplicaciones de ultra

bajo consumo. Algunos sistemas para esta aplicación se listan a continuación con el �n de

establecer un rango de resistencia de carga realizable.

Sensor STLM20 [109]: requiere un voltaje de entrada de 2.40 V a una corriente de

4.80 µA, equivalentes a una resistencia de carga de 500 kΩ.

ADC de aproximaciones sucesivas [110]: con un consumo de 850 nW a un voltaje de

500 mV, análogo a una resistencia de carga de 294.12 kΩ.

Transmisor de alto ancho de banda [111]: requiere 650 µW a 1 V que puede represen-

tarse por medio de una resistencia de carga de 1.54 kΩ.

ASIC para WSNs [112]: el cual tiene un microcontrolador, una unidad de manejo de po-

tencia y una interfaz adaptable para sensores la cual requiere 3 V a una corriente

menor a 10 µA, lo cual equivale a una resistencia de carga de 300 kΩ.

Una vez seleccionadas las condiciones de operación del sistema, se puede comenzar a de�nir

las características que permitirán lograr dichas condiciones.
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3.2. Efecto de las no linealidades.

Las no linealidades representan el principal motivo por el cual el análisis de recti�cadores

es una tarea compleja. En la sección 2.1 se presenta un análisis simple del comportamiento

de recti�cadores de media onda. En esta sección, un análisis más concreto es presentado

con el �n de cimentar la utilización de los métodos de diseño propuestos en este trabajo.

3.2.1. Impedancia del recti�cador

Un sistema de recti�cación sólo puede ser óptimo para un determinado conjunto de con-

diciones de operación, es decir, si alguna de las condiciones es modi�cada, entonces los

parámetros del sistema tendrán que ser modi�cados para considerar dicho cambio. En caso

contrario el recti�cador tendrá un desempeño por debajo del óptimo.

La dependencia mutua entre la impedancia de entrada del recti�cador y el voltaje de entrada

representa una de las principales causas de la complejidad del diseño. En otras palabras,

la impedancia de entrada del recti�cador es una función del voltaje de entrada, que a su

vez está en función de la impedancia de entrada del recti�cador. Para poder analizar este

fenómeno cualitativamente, se utiliza un recti�cador de media onda simple mostrado en

la Fig. 3.1a. El diodo puede ser representado por el paralelo de una resistencia RD y un

capacitor CD cuyos valores equivalentes son funciones no lineales del voltaje de polariza-

ción del diodo vD, es decir RD(vD) y CD(vD). Las no linealidades en los elementos son

representadas por las líneas diagonales en los elementos de la Fig. 3.1b.

Pin

D

+ −
vD

Cf RL

(a) Recti�cador de media onda.

Pin

RD

CD

+ −
vD Cf RL

Zin

(b) Circuito equivalente.

Figura 3.1: Circuito equivalente de un recti�cador de media onda.
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La impedancia de entrada puede ser expresada mediante la Ec. (3.8). De donde se hace

evidente que la impedancia de entrada es una función del voltaje de polarización.

Zin = RD(vD)

∥∥∥∥ 1

s CD(vD)
+

1

s Cf

∥∥∥∥RL. (3.8)

En [29] mencionan que el voltaje de entrada se puede determinar por la Ec. (3.9):

vin = 2
√

2RantPin

Rin

Rin +Rant

. (3.9)

Sin embargo Rin es función de vin y la expresión sólo es aplicable en casos en los que se

tiene una fuente de voltaje regulado a la entrada del recti�cador.

3.2.2. Voltaje en la fuente.

Una fuente de potencia no regulada tiene siempre asociada una impedancia de salida, la

cual determina qué tanta energía es transferida hacia la carga. El teorema de máxima

transferencia de potencia [108] establece que, para transferir el 100 % de la potencia

disponible se debe garantizar que la impedancia de carga sea igual al complejo conjugado

de la impedancia de la fuente, expresado en las Ec. (3.10) y (3.11):

Zs = ZL, (3.10)

es decir:

Rs +Xs = RL +XL, (3.11)

y:

XL = −Xs, (3.12)

donde: Zs = Rs + Xs es la impedancia de la fuente y ZL = RL −XL es la impedancia de

la carga. La Fig. 3.2 muestra el concepto considerando sólo la parte real de las impedancias.
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Ps

Rs

50 Ω

RL

+

−

vL

Fuente Carga

Figura 3.2: Fuente de potencia con una carga no acoplada.

Si se desea conocer el voltaje generado vL, debe calcularse por medio de la Ec. (3.13):

vL = vs + Γ vs, (3.13)

donde:

Γ =
RL −Rs

RL +Rs

, (3.14)

y:

vL =
√

8 Ps Rs, (3.15)

dado que:

Ps =
v2rms
Rs

, y vrms =
vpp

2
√

2
. (3.16)

Con lo cual se puede concluir que el voltaje inducido por una fuente de potencia es función

de la impedancia de carga, es decir, vL(ZL).

Integrando las Ec. (3.8) y (3.13) es obvio que la relación entre la polarización del recti�cador

y la impedancia de entrada es mutuamente dependiente por lo que es altamente complejo

predecir la respuesta del recti�cador de manera cerrada. Aún más, cuando se considera la

red de acoplamiento entre la fuente y la carga existe una variación en el potencial de entrada

que di�culta aún más el modelado del sistema.
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3.3. Metodología de diseño de recti�cadores.

Para diseñar un recti�cador, es necesario analizar a detalle cada una de las etapas que lo

conforman con la �nalidad de garantizar el funcionamiento óptimo del sistema. Hasta el

momento, se han descrito de manera cualitativa las consideraciones de diseño que deben

tomarse para de�nir los parámetros internos del recti�cador. En las siguientes secciones

se utiliza HSPICE como herramienta de evaluación cuantitativa de los circuitos y motor de

optimización para de�nir de manera integral los parámetros del diseño.

Un recti�cador de RF puede entenderse como una secuencia de cinco partes distintas, mos-

tradas en la Fig. 3.3: antena fuente, red de acoplamiento, recti�cador, �ltro pasa bajas y

resistencia de carga.

Acoplamiento

de impedancia

Recti�cador Filtro

pasa-bajas

Resistencia

de carga

Figura 3.3: Partes de un recti�cador.

Para exponer a detalle una aplicación del método propuesto, las siguientes características

serán consideradas a lo largo de esta sección:

Frecuencia (850 MHz).

Potencia de entrada (−10 dBm).

Impedancia de la fuente (50 Ω).

Filtro pasa-bajas (Vrizo < 2 %).

Voltaje de salida deseado (1 V).

Resistencia de carga (100 kΩ).

Como se ha mencionado anteriormente, si alguna de las especi�caciones establecidas re-

quiere alguna modi�cación, entonces el diseño debe ser reevaluado para lograr un sistema
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óptimo. Si la aplicación objetivo requiere de un rango de operación, el análisis debe de

implementar las tolerancias permitidas y el proceso de optimización debe evaluar los límites

necesarios. Para esos casos el comando ALTER de HSPICE puede ser utilizado para modi�car

los parámetros del diseño.

3.3.1. Selección del recti�cador.

El primer paso del diseño es seleccionar la arquitectura de recti�cador que cumpla con las

características buscadas. Cada arquitectura conlleva ventajas y desventajas que se deben

de tomar en cuenta dependiendo de la aplicación prevista. El desempeño �nal de cada una

de las arquitecturas depende en mayor medida de las condiciones de operación y de la

correcta selección de los elementos del mismo. A continuación se presentan algunas de las

propiedades de cada una de las principales arquitecturas.

A. Duplicador de media onda.

Es el más comúnmente utilizado en aplicaciones de recolección de energía. Por consecuen-

cia, la mayoría de las técnicas de cancelación de voltaje de umbral han sido desarrolladas

para esta arquitectura, las cuales son discutidas en la sección 2.5. Tiene la cualidad única de

mantener la terminal de tierra de la fuente a la carga, aspecto importante en casos en que

la energía de la antena también se utiliza como portadora de información para el circuito

de carga.

Dado que cuenta con dos modos de operación, durante el arranque la impedancia de entrada

cambia dependiendo de si el duplicador se encuentra en modo sujetador o recti�cador, lo

cual lo hace más complejo de analizar. Este hecho se mani�esta por medio de una diferencia

en amplitud entre la parte positiva y la parte negativa del voltaje de entrada del recti�cador.

B. Duplicador de onda completa.

Es la menos común de las arquitecturas de recti�cación, al contrario del duplicador de media

onda, la referencia de voltaje no es transferida de la entrada a la salida. Para casos en los

que la señal de entrada no porta datos, este circuito tiene un tiempo de estabilización más

corto con respecto al duplicador de media onda. Por otra parte, algunas de las técnicas de
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cancelación de voltaje de umbral pueden ser adaptadas a esta arquitectura, es especí�co

SVC tratada en la sección 2.5.2.

Debido a que no cuenta con distintos modos de operación, la impedancia de entrada es

consistente entre la parte positiva y la parte negativa de la señal de entrada.

C. Puente de actuación diferencial.

Es el más utilizado en aplicaciones de RFID, se le considera muy robusto además de ser

modular. Debido a que se requieren al menos dos etapas para la duplicación de voltaje

utiliza al menos ocho elementos recti�cadores (cuatro por cada etapa), mientras que otras

arquitecturas requieren sólo dos. Por consecuencia, presenta pérdidas mayores, aunque se

ha desarrollado un esquema de cancelación de voltaje de umbral en donde se reporta una

e�ciencia del 67 % [56].

Una vez seleccionada la arquitectura, la metodología propuesta utiliza una perspectiva de

atrás hacia adelante para analizar y optimizar el circuito utilizando HSPICE. En el apéndice

B.1 se presenta la descripción de las opciones utilizadas a lo largo del trabajo.

Pin

Cc1

D1

D2

Cl1

Cc2

D3

D4

Cl2

CcN

D2N−1

D2N

RL

Zmatch

LPFStage 1

Stage 2

Stage N

Figura 3.4: Duplicador de media onda de N etapas.

En las secciones posteriores, se considera el diseño de un duplicador de media onda multi-

etapa, el diagrama general del circuito se muestra en la Fig. 3.4. El circuito se diseña utili-

zando la tecnología CMOS TSMC de 0.18 µm. Con el objetivo de dar generalidad al análisis,
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durante el diseño no serán consideradas técnicas de compensación de Vth ni con�guraciones

mirror-stacked.

El duplicador de media onda implementado con transistores se muestra en la Fig. 3.5. Con

la �nalidad de reducir capacitancias parásitas el transistor de sujeción Mn1 es tipo N y el

transistor de recti�cación Mp1 es tipo P [53]. Por claridad, el circuito no incluye red de

acoplamiento y considera sólo un capacitor en paralelo como �ltro pasa bajas.

−
+

Pin

Cs
Mp1

Mn1

Cf RL

vi 1 vo

Figura 3.5: Duplicador de media onda implementado con transistores MOS.

La respuesta típica de un recti�cador de este tipo se muestra en la Fig. 3.6 y en el Códi-

go 3.1 se muestra el netlist de HSPICE del circuito. En el apéndice B se presenta una breve

descripción de las opciones utilizadas y la sintaxis del software.
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tc tss vrizo

Tiempo (ns)
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l
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j
e
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)

vi
vo

Figura 3.6: Respuesta típica de un recti�cador.

Dentro de la respuesta de la Fig. 3.6, se marcan los tiempos de concavidad tc (cuyo signi-

�cado se explica en la sección 3.3.4), tiempo de estabilización tss y el voltaje de rizo vrizo.
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Los parámetros utilizados para la simulación son:Cs=100 fF,Cf=150 fF,RL=200 kΩ y para

ambos transistores L=180 nm y W=960 nm. Note que en el netlist se agregan las áreas y

perímetros de difusión AS, AD, PS y PD.

⁎ Respuesta típica de un rectificador
.inc "c:/synopsys/models/TSMC_0.18u.txt"
.opt ingold = 1 lis_new=1 measform = 2 runlvl=6 post=2
.param freq = 850x $ Frecuencia utilizada
+ T = '1/freq' $ Calcular el periodo
+ ns = 25 $ Número de muestras por ciclo
+ nc = 45 $ Número de ciclos
+ tstep = 'T/ns'$ Tiempo del paso de simulación
+ tstop = 'nc⁎T'$ Tiempo de paro de simulación
.set_sample_time twindow 0 tstop period tstep $ Forza los pasos dados
.param amp = 2 cs = 0.1p cl = 0.15p rl = 200k

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Duplicador de media onda
cs vi 1 cs
.param ln1 = 180n wn1 = 960n ldn1 = '2⁎ln1'
mn1 gnd gnd 1 gnd nmod l=ln1 w=wn1
+ ad = 'ldn1⁎wn1' as = 'ldn1⁎wn1' pd = '2⁎ldn1 + wn1' ps = '2⁎ldn1 + wn1'
.param lp1 = 180n wp1 = 960n ldp1 = '2⁎lp1'
mp1 vo vo 1 vo pmod l=lp1 w=wp1
+ ad = 'ldp1⁎wp1' as = 'ldp1⁎wp1' pd = '2⁎ldp1 + wp1' ps = '2⁎ldp1 + wp1'
cl vo gnd cl
rl vo gnd rl
⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Fuente
v1 vi gnd 0 sin (0 amp freq 0s 0Hz -180d)

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Análisis
.tr tstep tstop
.print tr v(vi) v(vo)
.end

Código 3.1: Netlist de la respuesta típica de un recti�cador.

Por simplicidad, por ahora se considera una entrada de voltaje constante de 2 V. A diferencia

de la respuesta ideal presentada en la sección 2.2.1, los efectos de la carga parcial en cada

ciclo de los capacitores se hacen presentes durante la simulación. En otras palabras, los

efectos RC entre la resistencia equivalente Ron de los transistores y los capacitores deter-

minan el periodo transitorio del circuito. En el mismo sentido, la resistencia de carga RL

ocasiona una caída de potencial en el voltaje de salida durante cada ciclo negativo de la

señal de entrada.

La metodología propuesta utiliza una perspectiva de atrás hacia adelante para analizar y

optimizar el circuito utilizando HSPICE. De forma que el método comienza con el diseño

del �ltro pasa bajas, aunque antes de ello se presenta una breve discusión respecto a la

resistencia de carga.
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3.3.2. Carga.

Aun cuando la mayoría de los circuitos electrónicos presentan una impedancia RC, la carga

en el recti�cador se representa sólo como una carga resistiva. Esto se debe a que la parte

capacitiva puede ser absorbida por el capacitor de �ltrado Cf . Se debe tomar en cuenta que

la salida del recti�cador es una fuente no regulada y si se presenta un rango de condiciones

de carga entonces se debe diseñar el sistema para soportar el rango requerido. Algunos

sistemas incluyen algún tipo de regulador de voltaje a la salida del recti�cador, este bloque

no será considerado como parte de este trabajo.

Algunos autores ajustan la resistencia de carga para maximizar la e�ciencia una vez ter-

minado el diseño. Esta es una práctica que puede llevar a conclusiones erróneas, ya que

supone que el circuito de carga tiene una impedancia de entrada controlable. Una premisa

incorrecta en la mayoría de los casos.

Para este trabajo se supone que la resistencia de carga es �ja, y por consecuencia un mayor

voltaje de salida implica mayor e�ciencia.

3.3.3. Filtro pasa bajas

Para obtener una señal de DC a la salida del recti�cador es necesario un �ltro pasa bajas

(LPF, low-pass �lter). En muchos casos el �ltro se asume solamente como un capacitor en

paralelo con la resistencia de carga, sin embargo, un �ltro LC aumenta el orden del �ltro

al mismo tiempo que reduce el tiempo de respuesta del recti�cador. El requerimiento del

factor de rizo y la resistencia de carga determinan el �ltro. Afortunadamente, el �ltro y el

factor de rizo son independientes de las condiciones de polarización del recti�cador y se

pueden determinar al inicio del diseño. Además, un �ltro LC reduce los efectos capacitivos

a la entrada del recti�cador, ya que el capacitor del �ltro Cf resuena con la inductancia en

serie Lf .

El �ltro se muestra en la Fig. 3.7. De ser necesario, múltiples etapas pueden colocarse en

cascada para incrementar el orden del �ltro.

El LPF se calcula por medio de la Ec. (3.17) en donde la inductancia del �ltro queda en

función del capacitor Cf y la frecuencia de corte fc del �ltro. La frecuencia de corte fc se
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Cf1
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Lf1 Lf2
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Figura 3.7: Filtro pasa-bajas.

sugiere que sea la frecuencia de operación del recti�cador con el �n de resonar los efectos

reactivos en estado estacionario.

Lf =
1

(2πfcut)2 Cf
. (3.17)

El capacitor Cf puede ser ajustado para satisfacer el factor de rizo r permitido. El proceso

puede ser facilitado si un duplicador de voltaje simple es alimentado por una fuente cons-

tante de voltaje con una amplitud de al menos 1 V y se utilizan TR SW en conjunto con MEAS

para obtener el par de capacitancia e inductancia más adecuados.

En el Código 3.2 se presentan los cambios necesarios para hacer el barrido paramétrico y

los comandos de medición. Para evitar duplicar información, en el código presentado se

ignoran las opciones, parámetros y el circuito ya que se encuentran en el Código 3.1 y sólo

basta con modi�car las partes correspondientes. Note que la mayoría de las operaciones son

dejadas a SPICE ya que es capaz de hacer los cálculos tanto de los parámetros como de las

mediciones. De ese modo se logra hacer más dinámicas las simulaciones y solo es necesario

modi�car los parámetros que determinan el desempeño del circuito y no aquellos que son

internos al simulador.

Cabe resaltar que el cálculo del inductor Lf se hace de manera dinámica dentro de SPICE,

ésto con la �nalidad de aplicar un sólo parámetro dentro del barrido. Si se desea extraer el

valor del parámetro interno se puede utilizar:

.meas [análisis] [salida] param [parámetro]

para imprimir al archivo de mediciones.

El resultado del barrido se presenta en la Fig. 3.8, de donde se puede obtener que con
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⁎⁎ Inicia circuito
⁎⁎ Termina circuito
⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ LPF y carga
.param cf=0.15p lf = '1/((2⁎pi⁎freq)^2)⁎cf'
lf vf vo lf
cl vo gnd cf
rl vo gnd rl

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Análisis
.tr tstep tstop sweep cf lin 200 0.01p 2p
.print tr v(vi) v(vo)
.meas tr vomx max v(vo) from=50n $ Después de 50ns se alcanza estado estacionario
.meas tr vomn min v(vo) from=50n
.meas tr vodc avg v(vo) from=50n
.meas tr rf param=('100⁎(vomx-vomn)/vodc') $ Se mide el factor de riso

Código 3.2: Barrido en HSPICE para determinar el �ltro LC.

Cf=300 fF y Lf=117 nH se logra el factor de rizo del 2 %.
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Figura 3.8: Barrido paramétrico para determinación del �ltro.

Alternativamente, es factible utilizar HB SW para determinar el �ltro. También es recomen-

dable utilizar un voltaje de entrada que permita obtener un voltaje de salida cercano al

voltaje esperado del recti�cador �nal con el propósito de eliminar modi�caciones �nales.

El diseño de inductores en procesos CMOS estándar por lo general no es recomendable,

debido principalmente a que presentan mayor ruido, distorsión y consumo de potencia que

aquellos inductores hechos de manera discreta [106]. Debido a ello, se recomienda utilizar

un �ltro capacitivo en los casos en que se busque el diseño integrado o utilizar elementos

pasivos externos al IC con la �nalidad de evitar dichas limitantes. A pesar de ello, se han

presentado estudios en los que se ha diseñado de manera exitosa inductores dentro de los

IC [83]. Aunque presentan un factor de calidad muy bajo, recomiendan utilizar redes en
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cascada en lugar de elementos de altos valores con el �n de conservar área de trabajo en el

chip.

3.3.4. Recti�cador

El recti�cador, en conjunto con la red de acoplamiento, representan las cuestiones más

críticas del sistema de recti�cación para WPT. Por ello, es menester un desglose sistemático

de los mecanismos de operación del recti�cador y sus efectos sobre el desempeño �nal del

sistema. Estos efectos se pueden separar en cuatro categorías:

Parámetros internos: Incluyen capacitores internos, modelos de diodo o transistor

y, en su caso, dimensionamiento de transistores. Cada uno de estos tendrá un impacto

en el desempeño del recti�cador en mayor o menor medida y su selección adecuada

es de suma importancia.

Tiempo de respuesta: En algunos casos, el tiempo de respuesta representa un factor

a considerar como parte del diseño, especialmente en casos en los que el sistema WPT

no opera de manera continua, esta consideración se analiza a detalle en la sección 3.5.

Impedancia de entrada: Es uno de los aspectos más complejos del recti�cador.

Como se presenta en la sección 3.2, la impedancia es variable con respecto a las

condiciones de polarización y la determinación de Zin es sólo un punto de partida

para los algoritmos de optimización.

Número de etapasN : Es otro aspecto del diseño que implica un compromiso, cada

etapa de duplicación reduce en aproximadamente la mitad la parte real de la impe-

dancia de entrada, hasta un límite y puede ser utilizado para relajar el requerimiento

de acoplamiento de impedancia. Por otro lado, un recti�cador con un elevado número

de elementos tendrá, en términos generales, mayores pérdidas.

A. Parámetros internos

A.1. Modelos SPICE: Elegir los modelos adecuados para la simulación es de suma

importancia, dado que de eso dependerá la veracidad de los resultados obtenidos. En el

caso de diseños en CMOS, la casa de fabricación se encarga de de�nir los modelos SPICE
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adecuados, sin embargo, distintas versiones de SPICE tienen diferentes de�niciones de los

modelos de los elementos utilizados, por lo que debe veri�carse que los parámetros incluidos

en cada modelo estén de�nidos de manera adecuada para el simulador especí�co. Para el

caso de elementos discretos, la mayor parte de los fabricantes proveen los parámetros de los

modelos SPICE y, en algunos casos, el equivalente eléctrico del encapsulado utilizado, con

lo que se puede de�nir un subcircuito para su apropiada consideración. Para este trabajo, se

utilizan los modelos nivel 49 de HSPICE que representan el modelo BSIM3v3 [31] de SPICE.

Un aspecto importante que cabe resaltar es que, dado que los transistores no se polarizan

de manera tradicional es necesario agregar las áreas y los perímetros de difusión para que

se calculen de manera adecuada los efectos de las uniones PN generadas. El método para

ello se presenta en el apéndice B.2.

A.2. Tamaños de transistor: Para sistemas WPT, se busca que los elementos activos

presenten la menor resistencia equivalente Ron posible. En términos generales, se debe de

buscar tener la menor longitud de canal L que permita la tecnología, mientras que el ancho

de transistor W es directamente proporcional la conductividad. Sin embargo, conforme

aumenta el ancho de transistor también aumenta la capacitancia equivalente, por lo que se

debe optimizar este parámetro para alcanzar el diseño óptimo.

Durante los procesos de optimización se agregan ambos parámetros para facilitar el aco-

plamiento de impedancia, aunque por lo general el algoritmo determina el mínimo L.

A.3. Capacitores: El principio de operación de los duplicadores de voltaje supone que

los capacitores internos se comportan como un corto circuito durante el periodo de carga,

por lo que deben de tener un valor su�cientemente grande para que el proceso de multi-

plicación de voltaje opere como es previsto. Por otro lado, el tener valores muy grandes

tiene un impacto directo en la impedancia de entrada del recti�cador, incrementando los

requerimientos de la red de acoplamiento. De tal manera que encontrar un valor óptimo

facilita el diseño de la red de acoplamiento.

Dicho esto, después de un valor determinado que permita el ciclo de carga, el impacto

que los capacitores internos tienen sobre el desempeño del recti�cador es mínimo y en

un sentido práctico se busca su optimización para reducir el tiempo de respuesta.
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La respuesta típica de un recti�cador tiene, de manera general, una forma exponencial,

como se muestra en la Fig. 3.6. Esta respuesta es análoga a la respuesta de carga de un

circuito RC cuando se le aplica una señal de DC y por tanto pueden de�nirse paralelos en

cuestión de constante de tiempo τ y tiempo de respuesta.

El punto de concavidad, marcado con el término tc en la Fig. 3.6, es utilizado para minimizar

el tiempo de respuesta. Dado que el tiempo de respuesta de un recti�cador sólo puede ser

obtenido con TR, para ciertos circuitos puede tomar un tiempo de cómputo muy grande.

Por ello, se utiliza un punto transitorio en el cual se maximice el voltaje de salida y, por

consecuencia se minimiza el tiempo de estabilización. El punto de concavidad se de�ne de

manera heurística y en sentido práctico cualquier otro punto antes del estado estacionario

cumple el mismo propósito. Sin embargo, en ese punto se logra una mayor diferencia entre

los diferentes tiempos de estabilización.

Entonces, se hace un barrido paramétrico dentro de un análisis transitorio y limitado al

punto de concavidad. Los parámetros del barrido pueden incluir los valores de los capaci-

tores internos y los tamaños de transistor. En la Fig. 3.9 se muestra un barrido con cinco

diferentes valores para el capacitor de sujeciónCs, por ahora se asume un voltaje de entrada

constante y no se considera variación en los tamaños de transistor.
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Figura 3.9: Distinción entre diferentes voltajes al punto de concavidad.

Al medir el voltaje máximo en el tiempo de concavidad es posible encontrar de manera

directa la combinación de parámetros que minimiza el tiempo de respuesta. Esto se logra

por medio de el Código 3.3, en donde la medición vomax contiene el voltaje máximo en el

periodo de tiempo de�nido.
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⁎⁎ Inicia circuito
⁎⁎ Termina circuito
⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Análisis
.tr tstep 7.5n sweep cs lin 200 0.01p 10p
.print tr v(vi) v(vo)
.meas tr vomax max v(vo)

Código 3.3: Barrido paramétrico para la optimización del tiempo de respuesta.

Si se toman su�cientes puntos durante el barrido, es posible trazar la variación del voltaje

máximo con respecto a la capacitancia Cs. La Fig. 3.10 muestra la grá�ca mencionada, de

donde puede extraerse el valor de capacitancia que minimiza el tiempo de respuesta, el cual

en este caso corresponde a 180 fF.
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Figura 3.10: Voltaje máximo vs. capacitancia de sujeción Cs en el periodo de concavidad.

El valor obtenido por este método no corresponde al valor �nal del diseño, sin embargo,

representa un punto de partida razonable para el proceso de optimización en las etapas

�nales del diseño.

A.4. Estado estacionario: El estado estacionario tal cual se de�ne en la sección 3.1.5 es

un concepto muy estricto que de manera práctica lleva demasiado tiempo en ser alcanzado.

Por ello, se sugieren dos alternativas para estimar el periodo de estabilización, en ambas se

requiere un factor de aproximación al estado estacionario.

La primera de ellas es utilizando un post procesamiento de los datos de la respuesta transi-

toria de SPICE utilizando software de análisis numérico. En la sección 3.1.5 se de�ne que el

estado estacionario se presenta cuando se cumple que:
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Vo(t+ T ) = Vo(t).

Si en lugar de buscar la igualdad entre ambos valores se busca que exista un determinado

porcentaje de error máximo entre ellos es posible estimar una aproximación al estado esta-

cionario. De manera general, el porcentaje de error entre dos variables cualquiera x1 y x2

se de�ne como:

e% =
x1 − x2
x1

× 100 %. (3.18)

Considerando que la respuesta transitoria del voltaje de salida sea vo, el cual es un vector

con n valores y ns muestras por periodo y n�ns. Para estimar el estado estacionario, es

necesario tomar dos ventanas del vector vo del tamaño del muestreo ns separadas por

ns valores, esto con el objetivo de comparar dos periodos de la señal de salida. Esto se

hace avanzando un muestreo por ciclo y se busca el tiempo t que se tarda en alcanzar el

porcentaje de error máximo buscado.

fctr = max (abs(e%)). (3.19)

De esta manera, la función propuesta se presenta en el Código 3.4. Para los propósitos de

este trabajo se utiliza Python v.3.x. La selección del lenguaje de programación se hace de

manera que el código pueda ser fácilmente traducido al lenguaje de preferencia del lector.

Por ello, la metodología para importar los datos al código de Python se considera fuera del

alcance de este trabajo.

def ssExt(t, vec, ns, tol=0.02):
ss = 0
fl = 1
for i in range(len(t)-2⁎ns):

fctr = max(abs((vec[i:i+ns] - vec[i+ns:i+2⁎ns])/vec[i:i+ns])⁎100)
if fctr < tol:

ss = t[i]
fl = 0
break

if fl:
print('Estado estacionario no encontrado')

return ss

Código 3.4: Función en Python para obtener el estado estacionario de un vector.
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En el Código 3.4 tol=0.02 es el factor de aproximación al estado estacionario y ss con-

tendrá el tiempo en el que se ha alcanzado el estado estacionario. La variable fl es una

bandera que indica si el estado estacionario fue encontrado, en caso contrario se imprime

un mensaje de advertencia.

En resumen, se compara el valor absoluto del máximo porcentaje de error encontrado entre

dos ventanas de tiempo separadas por el periodo de la señal. Se toma el valor absoluto dado

que un error positivo o negativo es irrelevante.

La segunda alternativa para aproximar el estado estacionario es utilizar HB para determinar

el voltaje máximo de salida y después determinar el tiempo que toma en alcanzar dicho valor

mediante TR MEAS. El método para ello se muestra en el Código 3.5. Dada la naturaleza de

SPICE, no es posible integrar las mediciones de HB y TR, por lo que se tiene que de�nir el

voltaje máximo buscado de manera manual.

⁎⁎ Inicia circuito
⁎⁎ Termina circuito
⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Análisis
.hb tones=freq nharms=100
.tr tstep tstop
.meas hb vomax find vm(vo)[0] at=1
.meas tran ss when v(vo)=[vomax]

Código 3.5: Determinación del tiempo de respuesta utilizando HB.

Considerando el voltaje constante de 2 V HB determina un voltaje máximo de 2.13 V, el

cual es encontrado por HSPICE a 18.575 ns. Tomando el vector de salida de esa simulación

y considerando un factor de aproximación del 0.5 % la función de Python encuentra el

estado estacionario a los 17.365 ns. Dado que ambos se consideran sólo una estimación,

cualquiera de los dos métodos se puede considerar como válido para el análisis.

En ambos casos se debe de obtener una simulación TR que llegue al estado estacionario,

lo cual puede llegar a tomar un tiempo considerable. Por lo que es recomendable hacer el

cálculo sólo al �nal del ciclo de diseño.

B. Impedancia de entrada.

La impedancia de entrada es una de las características del recti�cador más complejas de

analizar debido a que, como se expone en la sección 3.2, es un valor dinámico que depende
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de las condiciones de polarización. Con el �n de simpli�car el análisis, se considera sólo la

impedancia en estado estacionario del recti�cador, para ello se propone la utilización del

análisis balance armónico para la solución.

Balance armónico es un análisis híbrido en el tiempo y la frecuencia que, al solucionar

el sistema de ecuaciones entrega la respuesta en el dominio de la frecuencia (Fourier) del

estado estacionario del circuito. Este análisis es preferible debido a que considera las no

linealidades del circuito mientras que un análisis en frecuencia regular AC es lineal, así

como todas las derivaciones de este. Por otro lado, este tipo de análisis no requiere tiempo

de cómputo elevado, lo que lo hace un análisis compatible con ciclos de optimización.

De esta manera es posible obtener la magnitud y fase del voltaje y la corriente a la entrada

del recti�cador, de donde se puede calcular de manera directa la impedancia de entrada en

estado estacionario mediante la Ec. (3.20):

Zin =
|Vin|
|Iin|

φv − φi, (3.20)

donde Vin es el voltaje pico de entrada, Iin la corriente de entrada pico y φv y φi son las fases

del voltaje y corriente de entrada respectivamente.

Es necesario tener cuidado al utilizar la Ec. (3.20), dado que las fases y magnitudes de HB no

están estipulados para cálculo de impedancias. Zin debe ser un número complejo con una

parte real positiva y una fase en el rango [−90°, 90°], que indica puramente capacitivo o

inductivo respectivamente, de ser necesario se deben considerar los ángulos complementa-

rios.

Por otro lado, debido a la naturaleza del análisis en SPICE la corriente en la fuente aparece

como negativa y también debe considerarse para el cálculo de la impedancia, ya sea invir-

tiendo el signo durante el cálculo o utilizando una resistencia con un valor su�cientemente

bajo que no afecte la respuesta del circuito. El valor mínimo de resistencia que acepta

HSPICE es de 10 µΩ, por lo que se sugiere este valor. De esta manera, la impedancia se

obtiene utilizando una secuencia de MEAS en HB tal cual se muestra en el Código 3.6, en

donde zr y zi contienen las partes real e imaginaria de la impedancia respectivamente.

Asimismo, se de�ne la modi�cación necesaria en la fuente de entrada para formar una

fuente de −10 dBm a 50 Ω, la cual es la impedancia por defecto de una fuente de potencia
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⁎⁎ Inicia circuito
⁎⁎ Termina circuito
⁎⁎ Fuente
.param amp = -10
v1 vs gnd 0 sin (0 '(1m)⁎10^(amp/10)' freq 0s 0Hz -180d) power=w
+ hb '(1m)⁎10^(amp/10)' 0 1 1
⁎⁎ Análisis
.meas hb vm find vm(vs)[1] at=1 print=0
.meas hb vp find vp(vs)[1] at=1 print=0
.meas hb im find im(rs)[1] at=1 print=0
.meas hb ip find ip(rs)[1] at=1 print=0
.meas hb zm param='vm/im'
.meas hb zp param='vp-ip'
.meas hb zr param='zm⁎cos((zp)⁎pi/180)'
.meas hb zi param='zm⁎sin((zp)⁎pi/180)'

Código 3.6: Mediciones para el cálculo de la impedancia de entrada de un recti�cador.

dentro del software. Si se desea modi�car la impedancia de la fuente es necesario utilizar

un elemento PORT. Por otro lado, se utiliza la conversión de dBm a W porque el análisis en

HB presenta algunos problemas para trabajar con fuentes de potencia en decibeles.

Finalmente, la impedancia de entrada obtenida por este medio es de 783 mΩ-i3.85 kΩ. Esta

impedancia dista mucho de ser la impedancia �nal del circuito, por lo que el recti�cador

tiene una salida prácticamente de cero volts, este problema será atacado durante el cálculo

de la red de acoplamiento.

El número de etapas de duplicación se determina en conjunto con la red de acoplamiento,

por lo que se expone después de esta sección.

3.3.5. Red de acoplamiento

Todas las fuentes de energía eléctrica tienen un límite de energía que pueden entregar.

Desde el punto de vista eléctrico, este límite se representa por medio de una impedancia de

salida [108]. Como se menciona en la sección 3.2.2, para maximizar la energía extraída de

la fuente la impedancia de la carga debe igualar al complejo conjugado de la impedancia de

la fuente.

La conformidad entre las impedancias de la fuente y la carga por lo general no existe, por

lo que se requiere una red de acoplamiento entre la fuente y la carga, la cual se encarga

que la fuente “vea” una impedancia distinta a la del circuito original [107]. Esto se logra

por medio de la resonancia eléctrica entre elementos reactivos, que modi�ca los niveles de
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voltaje y corriente, de tal manera que coincidan con la impedancia esperada por la fuente.

Por supuesto, esta resonancia sólo puede lograrse para una frecuencia en especí�co, en

estado estacionario y con un ancho de banda que puede variar con respecto al factor de

calidad Q.

La red de acoplamiento es una de las cuestiones más delicadas del diseño. La selección

adecuada de los elementos de acoplamiento conlleva a un incremento considerable en la

e�ciencia del recti�cador. Sin embargo, dada la naturaleza no lineal del circuito, es extre-

madamente complejo calcular la red.

En términos prácticos se sugiere la utilización de los algoritmos de optimización integrados

en HSPICE, los cuales están basados en el método de Newton multivariable para la búsqueda

de los parámetros. HSPICE utiliza de manera inicial el Método del Gradiente para acelerar

el proceso y después usa el método de Levenberg–Marquardt [113]. Ambos son parte de los

métodos de solución de mínimos cuadrados. Una gran desventaja de estos métodos es que

son propensos a alcanzar mínimos locales, en lugar del mínimo global, por lo que el valor

inicial del proceso de optimización es crítico para lograr la máxima e�ciencia posible en el

sistema.

De la sección B se conoce la impedancia de entrada que el recti�cador tiene antes que se

adicione la red. Con esta información se puede calcular de manera directa una red inicial,

la cual servirá como punto de entrada para el algoritmo de optimización.

A. Red inicial.

Para reducir el número de elementos, y por lo tanto las pérdidas, se sugiere que la red de

acoplamiento sea una red L simple [114]. Para esta red existen cuatro posibles casos para

seleccionar el acoplamiento como se muestra en la Fig. 3.11.

Para recti�cadores, una señal con componentes de DC (o�set) no causa ningún problema

al desempeño del recti�cador, por lo que no se considera necesario el utilizar las redes de

rechazo de DC de las Fig. 3.11c y Fig. 3.11d. Así pues, se consideran sólo los dos casos de la

parte superior para la red de acoplamiento.

Asumiendo que la impedancia de entrada es conocida, la red se puede calcular con las

Ec. (3.21) y (3.22):
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Cm

Fuente
Lf

Recti�cador

(a) Acoplamiento hacia arriba, pasa bajas.

Cm

Fuente
Lm

Recti�cador

(b) Acoplamiento hacia abajo, pasa bajas.

Lm

Fuente

Cf
Recti�cador

(c) Acoplamiento hacia arriba, pasa altas.

Lm

Fuente

Cm
Recti�cador

(d) Acoplamiento hacia abajo, pasa altas.

Figura 3.11: Red L para el acoplamiento de impedancia.

Qs = Qp =

√
Rp

Rs

− 1, (3.21)

Qs =
Xs

Rs

, Qp =
Rp

Xp

, (3.22)

donde: Qs = Qp es el factor de calidad, Xs es la reactancia en serie y Xp es la reactancia en

paralelo de la red de acoplamiento. Los términos serie y paralelo se re�eren al correspon-

diente elemento en la red seleccionada, es decir, en la Fig. 3.11a el inductor es la reactancia

en serie, dado que se encuentra en serie con el circuito principal, por lo que el capacitor es

la reactancia en paralelo.

Finalmente, los valores del capacitor y el inductor se pueden calcular con las Ec. (3.23), en

donde se ha omitido el subíndice de la reactancia por generalidad:

C =
1

2πfX
y L =

X

2πf
, (3.23)

donde f es la frecuencia de operación del recti�cador.
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La impedancia de entradaZin = 783 mΩ−i3.85 kΩ obtenida en la sección anterior se utiliza

ahora para el cálculo de la red de acoplamiento. Ya que la parte real de la impedancia del

recti�cador es menor que la impedancia de la fuente (50 Ω en este caso) se considera la red

de la Fig. 3.11a. Antes de calcular la red de acoplamiento, se debe de convertir la impedancia

de serie a paralelo, con el �n de separar la resistencia de carga de la capacitancia. Lo cual

se hace con las Ec. (3.24) [106]:

Q =
Rp

Xp

=
Xs

Rs

y Rp = (Q2 + 1) ·Rs. (3.24)

Para facilitar la conversión serie/paralelo el Código 3.7 muestra una función que automatiza

el proceso para la aplicación especí�ca.

def ser2par(zL, f): # Conversión serie a paralelo
if isinstance(zL,complex):

Q = zL.imag / zL.real
Rp = (Q⁎⁎2 + 1)⁎zL.real
Xp = Rp / Q
if Xp < 0:

Cp = 1 / (2⁎pi⁎f⁎abs(Xp))
return Rp, Cp

else:
Lp = abs(Xp) / (2⁎pi⁎f)
return Rp, Lp

Código 3.7: Función en Python para convertir impedancias de serie a paralelo.

De esta manera la impedancia en estado estacionario es equivalente a una resistencia de

Req=18.93 MΩ en paralelo con un capacitor Ceq=48.63 fF. De donde es lógico que la poten-

cia recibida en estos elementos es prácticamente cero, aunque como ya se ha mencionado,

esto es irrelevante en esta etapa del diseño.

El cálculo de la red de acoplamiento utilizando las Ec. (3.21) y (3.22) puede ser automatizado,

utilizando el código de el apéndice A.1.

Utilizando este método, se determina que una red en L con acoplamiento hacia abajo y

valores Lm=6.48 µH y Cm=6.09 fF es adecuada para el acoplamiento del circuito. Sin em-

bargo, como se menciona anteriormente, la red de acoplamiento cambiará la polarización

del circuito lo cual provocará que cambie la impedancia de entrada y por consecuencia la

red de acoplamiento adecuada.
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El cambio en la polarización se ejempli�ca en la Fig. 3.12, en donde puede ser observada

la diferencia entre los voltajes de entrada antes y después de la red de acoplamiento a la

entrada del recti�cador. La Fig. 3.13 muestra el circuito simulado considerando una potencia

de entrada de −10 dBm.
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Figura 3.12: Cambio en la polarización de entrada debido a la red de acoplamiento.

−
+

Pin

Lm
Cs

Cm

Mp1

Mn1

Cf RL

vivs va vo

Figura 3.13: Duplicador de media onda con red de acoplamiento.

Dados los cambios en la polarización, el voltaje de entrada al recti�cador es incluso menor

que el voltaje en la fuente. Por consecuencia, es necesario optimizar los valores de la red de

acoplamiento utilizando algoritmos de búsqueda; esto se presenta en la siguiente sección.

B. Red optimizada.

Con el �n de resolver el problema de la variabilidad de la impedancia de entrada del recti�-

cador, se propone el uso de optimización SPICE en conjunto con HB para encontrar el punto

óptimo de los parámetros del diseño utilizando como condiciones iniciales los resultados
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determinados hasta el momento. La sintaxis de la optimización se presenta en el apéndice

B.4.

En el caso de recti�cadores, el resultado esperado es el tener una e�ciencia del 100 % como

se de�ne en la sección 3.1.5, de tal forma que para el ejemplo establecido se busca que a la

salida se obtengan:

Vo =
√
Pin RL =

√
10 µW 100 kΩ = 3.16 V. (3.25)

De tal forma que 3.16 V será el objetivo de la optimización, el Código 3.8 contiene la im-

plementación del ciclo dentro de HSPICE. Por supuesto, deben de de�nirse dentro de la red

los parámetros de búsqueda deseados, en este caso los elementos de la red de acoplamiento

representan los elementos de búsqueda, utilizando como valores iniciales los calculados

con las ecuaciones cerradas presentadas anteriormente. De igual manera, se deben agregar

como parámetros de búsqueda aquellos elementos que in�uyan en la impedancia de entrada,

es decir, los capacitores internos del recti�cador y los tamaños de los transistores.

.model opt1 opt level=1

.hb tones=freq nharms=100 sweep optimize=optsize results=vodc,viac model=opt1

.print hb v(vi) v(vo) v(vs)

.print hbtran v(vi) v(vo) v(vs)

.meas hb vodc max vm(vo)[0] goal=3.1622 $ Voltaje de salida

.meas hb viac find vm(vi)[1] at=1 goal=1.5 $ Voltaje a la entrada del rectificador

.meas hb eff param=('(100⁎vodc^2)/100k/100u') $ Medición de la eficiencia

Código 3.8: Optimización en HSPICE con balance armónico.

En el Código 3.8, se agrega como parámetro de optimización el voltaje vi a la entrada del

recti�cador, lo cual ayuda a la convergencia y a incrementar la e�ciencia total. De esta

manera se obtiene un voltaje de salida de 810 mV, el cual equivale a una e�ciencia de 6.56 %.

Los parámetros obtenidos se presentan en la Tabla 3.1.

En la siguiente sección se presenta la parte �nal del método propuesto, la cual corresponde

al barrido de optimizaciones para la determinación del óptimo número de etapas.
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Tabla 3.1: Resultados de optimización con una sola etapa de duplicación.

Parámetro Valor

L 0.18 µm
Wn 10.40 µm
Wp 10.40 µm
Cm 281.07 fF
Lm 1.80 µH
vip 1.48 V
vo 809.50 mV

3.3.6. Número de etapas.

Cada etapa de duplicación tiene, en general, dos consecuencias: la parte real de la impe-

dancia de entrada se reduce en aproximadamente la mitad, hasta cierto punto, y el periodo

transitorio es aproximadamente duplicado. La reducción de la impedancia de entrada puede

ser utilizada para acercar la impedancia del recti�cador a la impedancia de la fuente, de tal

forma que se tenga una red de acoplamiento menos demandante (baja Q); en la cual sólo

sea necesario resonar la capacitancia de entrada.

Para hacer más e�ciente el proceso de modi�car el número de etapas es recomendable

utilizar condicionantes dentro del netlist de HSPICE, tal como se muestra en el apéndice

B.5, aunque la modi�cación del circuito puede ser por cualquier otro medio.

En la Tabla 3.2 se presentan los resultados de el barrido para calcular los valores iniciales de

la red de acoplamiento. Los resultados muestran una variación signi�cativa en las primeras

etapas de duplicación, mientras que en etapas posteriores la variación es marginal, lo cual

es consecuencia de las no linealidades del circuito.

Así pues, utilizando estas condiciones iniciales se utiliza optimización con HB para cada

etapa de duplicaciónN , los resultados de la optimización se resumen en la Tabla 3.3. Debido

a las pérdidas generadas por los transistores, el recti�cador ideal contiene sólo una etapa

de duplicación, alcanzando una e�ciencia del 26.26 % y un voltaje de salida de 2.29 V.

La Fig. 3.14 muestra un esquema de la metodología de diseño de recti�cadores para recolec-

ción de energía. Los ocho pasos, descritos a detalle en las secciones anteriores, pueden ser

adaptados para incluir técnicas para el incremento de la e�ciencia, tales como esquemas de

cancelación de Vth, sintonización de la impedancia de la fuente y con�guraciones en espejo
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Tabla 3.2: Cálculo de la red de acoplamiento inicial para distintas etapas de duplicación.

N Zm (kΩ) Zp (
◦
) Zr (Ω) Zi (kΩ) Lm (µH) Cm (fF)

1 3.997 −89.982 1.268 3.997 5.788 7.927
2 1.969 −89.985 0.502 1.969 4.301 10.125
3 1.306 −89.987 0.307 1.306 3.575 11.940
4 0.977 −89.987 0.221 0.977 3.122 13.518
5 0.781 −89.987 0.172 0.781 2.806 14.932
6 0.650 −89.988 0.140 0.650 2.570 16.219
7 0.557 −89.988 0.119 0.557 2.384 17.407
8 0.487 −89.988 0.103 0.487 2.235 18.508
9 0.433 −89.988 0.090 0.433 2.112 19.539
10 0.389 −89.988 0.080 0.389 2.008 20.506

Tabla 3.3: Resultados de optimización para cada número de etapas.

N

1 2 3 4

Cm (yF) 0.100 0.100 3347.100 0.100
Cs (fF) 61.896 48.996 47.795 46.302
Lm (µH) 1.334 0.921 0.952 0.924
Ln (µm) 0.279 0.255 0.274 0.245
Lp (µm) 0.380 0.309 0.423 0.320
Wn (µm) 14.414 11.072 3.503 2.218
Wp (µm) 14.848 12.093 6.577 5.557
vo (VDC) 2.292 1.753 1.116 0.801
vi (VAC) 3.089 2.076 1.325 1.043
rrizo (%) 1.901 1.427 1.151 1.013
η (%) 26.263 15.363 6.224 3.208

[53].

Utilizando el proceso de la Fig. 3.14 se hace un barrido de la potencia de entrada determi-

nando los parámetros óptimos para cada punto. Los resultados se resumen en la Tabla 3.4.

en donde puede ser veri�cado que los parámetros óptimos dependen en gran medida de

las condiciones de entrada. Sólo para potencias de entrada relativamente altas el número

óptimo de etapas se incrementa. Evidentemente, los transistores representan pérdidas sig-

ni�cativas al sistema y un diseño con este proceso se podría bene�ciar de un esquema de

compensación de Vth.

Para mostrar grá�camente la variación en la e�ciencia con respecto a la potencia de entrada

la Fig. 3.15a traza la e�ciencia disponible con respecto a la potencia de entrada y la Fig. 3.15b
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Figura 3.14: Secuencia de diseño SPICE para recti�cadores orientados a WPT.

el voltaje de salida máximo disponible con respecto a la potencia de entrada. Por supuesto,

la tecnología de 180 nm no es capaz de soportar los voltajes mayores a 3.30 V, por lo que

algunos de esos valores son sólo teóricos y sirven de referencia para la evaluación de los

diseños.

Las siguientes secciones presentan algunas comparaciones del método propuesto con otras

alternativas de diseño para destacar su utilidad.
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Tabla 3.4: Resultados de optimización con diferentes potencias de entrada.

Potencia (dBm)

−20 −15 −10 −7 −5 0

N 1 1 1 1 2 2
Cm (yF) 1 1 1 19 217 1 0
Cs (fF) 61.593 64.318 61.896 43.506 20.035 19.083
Lm (µH) 1.295 1.314 1.334 1.406 1.403 1.414
Ln (µm) 0.359 0.338 0.279 0.336 0.479 0.438
Lp (µm) 0.503 0.520 0.380 0.694 0.550 0.428
Wn (µm) 11.813 12.276 14.414 14.726 14.067 19.319
Wp (µm) 12.560 13.083 14.848 15.361 14.331 17.377
vo (VDC) 0.651 1.161 2.292 3.565 4.686 9.077
vi (VAC) 1.476 1.990 3.089 5.791 8.386 15.130
rrizo (%) 3.421 2.691 1.901 2.391 1.769 1.533
v100 (VDC) 1.414 2.515 4.472 6.317 7.953 14.142
η (%) 21.221 21.311 26.263 31.847 34.721 41.199
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(b) Voltaje a la salida vs. potencia disponible.

Figura 3.15: E�ciencia y voltaje máximo del recti�cador diseñado con el proceso TSMC de

180 nm.

3.3.7. Diseño con elementos discretos.

Como alternativa al diseño en CMOS, es posible utilizar elementos discretos para el diseño

de recti�cadores. Siguiendo la metodología presentada en la sección anterior se diseña un

recti�cador con los siguientes requerimientos:
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Frecuencia (800 MHz).

Potencia de entrada (−10 dBm).

Impedancia de la fuente (50 Ω).

Voltaje de rizo (r < 2 %).

Voltaje de salida (1 V).

Carga (100 kΩ).

Se considera un duplicador de media onda multietapa y se selecciona el diodo Schottky

HSMS2852 debido a que es común su uso en este tipo de sistemas. Los diodos operan en la

región de subumbral, hecho que ayuda a reducir el Vth y por consecuencia incrementar la

e�ciencia. En la Tabla 3.5 se presentan los parámetros de diseño optimizados con respecto

al número de etapas.

Tabla 3.5: Parámetros optimizados vs. número de etapas.

N Vo (V) η ( %) Cc (pF) Cl (pF) Lm (nH)

1 0.83 7.02 10000 10000 100

2 2.58 66.65 454 1642 83.5

3 2.48 61.81 10000 10000 48.8

4 2.33 54.57 309 412 35.7

5 2.21 48.86 230 286 25.7

6 2.07 42.87 180 216 20.6

7 1.93 37.52 130 148 17.1

8 1.77 31.33 116 118 17.0

Se determina que un circuito con dos etapas de duplicación es capaz de alcanzar una e�-

ciencia del 66.60 %. En el mismo sentido que el circuito en CMOS, el número de etapas se

mantiene bajo debido a las pérdidas al tener un elevado número de elementos. La Fig. 3.16

presenta el circuito �nal y la Fig. 3.17 presenta la respuesta transitoria del circuito en SPICE.

El inductor de acoplamiento Lm entra en resonancia con la impedancia de entrada del rec-

ti�cador, incrementando el voltaje en el nodo v1 conforme se alcanza el estado estacionario.

Considerando la entrada de 780 mV, un recti�cador ideal entregaría 3.12 VDC. Por lo tanto,

los diodos de la Fig. 3.16 presentan un Vth promedio de 135 mV, lo cual corresponde a una

corriente de 25.80 mA. Esta relación corriente/voltaje es consistente con las mediciones

presentadas en la hoja de datos del fabricante.
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Figura 3.16: Circuito optimizado utilizando el diodo Schottky HSMS2852 y una potencia

de entrada de −10 dBm.
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Figura 3.17: Respuesta transitoria de SPICE del circuito de la Fig. 3.16.

La Tabla 3.6 presenta los parámetros optimizados para distintas potencias de entrada, exis-

ten diferencias signi�cativas entre los parámetros optimizados y el número de etapas de

duplicación, lo cual demuestra que los parámetros óptimos de un sistema cambiarán con

las condiciones de polarización.

Tabla 3.6: Parámetros optimizados por el método propuesto.

Pin (dBm)

-20 -15 -10 -5 0

N 1 2 2 2 4

η ( %) 37.01 50.92 66.65 73.95 79.73

Cc (pF) 9500 308 454 626 1

Cl (pF) 0.001 19.8 1642 1265 10

Lm (nH) 100 75.3 83.5 100 54.7

Vo (V) 0.608 1.26 2.58 4.83 8.92
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Con el propósito de destacar la utilidad del método propuesto, se toman los resultados de

optimización para distintas potencias de entrada y se evalúan con respecto a un diseño

optimizado con valores iniciales arbitrarios. La Tabla 3.7 resume los parámetros optimizados

bajo las mencionadas condiciones, donde puede observarse un deterioro en el desempeño

general de los sistemas. Las condiciones iniciales arbitrarias se colocan en la columna de-

terminada N0 y corresponden a valores estimados de manera heurística.

Tabla 3.7: Parámetros optimizados para condiciones iniciales arbitrarias.

N0 Pin (dBm)

-20 -15 -10 -5 0

N 1 2 2 2 4

η ( %) 9.69 39.55 56.07 56.17 64.93

∆η ( %) 27.32 11.37 10.58 17.78 14.8

Cc (nF) 1 10 0.486 10 10 10

Cl (nF) 1 10 0.89 10 10 10

Lm (nH) 1 100 79 90 65.6 76.3

Vo (V) 0.31 1.12 2.37 4.21 8.06

La Fig. 3.18 traza los resultados de la Tabla 3.7 con el objetivo de proveer referencia grá�ca de

las diferencias entre los resultados de ambas condiciones iniciales. En promedio, se observa

un incremento de≈10 % y hasta un máximo de 27 % entre ambas condiciones. Esto se debe

en gran medida a que los algoritmos de búsqueda tienden a alcanzar mínimos y máximos

locales y son altamente sensibles a variaciones en las condiciones iniciales.
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Figura 3.18: E�ciencia vs. potencia de entrada para el método propuesto y condiciones

iniciales arbitrarias.
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3.4. Comparación con el estado del arte.

Con el �n de veri�car las capacidades del método propuesto se elige un artículo que con-

tenga la información necesaria para la reproducción de los resultados presentados. Una de

las mayores limitantes al hacer comparaciones directas con resultados de la literatura es la

disponibilidad de los modelos de simulación SPICE, los cuales por lo general son provistos

sólo bajo un contrato de con�dencialidad (Non-disclosure Agreement, NDA) debido a que

pueden ser utilizados para extraer información de las tecnologías disponibles de la empresa

(foundry) en cuestión.

3.4.1. Recti�cador de Abouzied.

En 2015 Abouzied y Sánchez-Sinencio [83] reportan un recti�cador de alta sensibilidad.

El diseño y fabricación se hace con tecnología CMOS de 0.18 µm. El objetivo del artículo

es presentar un estudio de las diferencias entre la utilización una red de acoplamiento

embebida en el chip y una red externa al mismo.

En términos generales, el desempeño de una red de acoplamiento externa es superior en

cuestiones de e�ciencia, aunque se sacri�ca ancho de banda. Las características reportadas

se resumen en la Tabla 3.8. La red presentada es de acoplamiento hacia arriba y pasa bajas. El

parámetroRm representa la resistencia equivalente en serie con el inductor de acoplamiento

Lm causada por los contactos y vías de conexión utilizadas.

Tabla 3.8: Características del recti�cador reportadas en [83].

Parámetro Valor

Sensibilidad −27.50 dBm @ 1 V
Tipo de recti�cador Media onda

No. de etapas 6

Red de acoplamiento Tipo L

Lm 47 nH
Cm 1.20 pF
Rm 4 Ω

Cabe resaltar que la e�ciencia no es un dato reportado por los autores, dado que el estudio

sólo considera voltajes a circuito abierto. En general un voltímetro tiene una impedancia
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de entrada de 10 MΩ, referencia que puede utilizarse para extrapolar información respecto

a la e�ciencia. De tal forma que con un voltaje de salida de ≈ 950 mV, una resistencia de

carga de 10 MΩ y una potencia de −27.50 dBm=1.78 µW:

η =
0.952/10× 106

1.7782× 10−6
× 100 % = 5.08 %.

Información fundamental para la reproducción de los resultados también está ausente den-

tro del artículo, en especí�co: la casa de fabricación, el dimensionamiento de los transistores,

capacitores internos y la frecuencia exacta de los experimentos. De forma que la reproduc-

ción de los resultados se complica.

Utilizando el método heurístico en conjunto con métodos de optimización de SPICE es posi-

ble encontrar las características faltantes para la reproducción de los resultados utilizando

los modelos para la tecnología CMOS TSMC de 0.18 µm. Los parámetros encontrados se

presentan en la Tabla 3.9 en donde LD,S corresponde a las longitudes de la fuente y drenaje.

Tabla 3.9: Parámetros utilizados para la reproducción de los resultados.

Parámetro Valor

Foundry TSMC

Frecuencia 774 MHz
L 3.80 µm
W 9.80 µm
LD,S 7.60 µm
Cs 1.30 pF
Cl 3.30 nF

La Fig. 3.19 muestra los resultados obtenidos con los parámetros presentados en las Ta-

blas 3.8 y 3.9. A pesar que los resultados no reproducen exactamente a los presentados

en el artículo, para �nes de comparación se consideran satisfactorios. A partir de esta

información se procederá a utilizar la metodología de diseño propuesta para demostrar que

es posible mejorar los resultados presentados en [83].

Al utilizar la metodología propuesta, es posible mejorar el desempeño del recti�cador. La

Fig. 3.20 muestra los resultados del uso del método propuesto sobre el diseño original. Se

alcanza un voltaje de 3.14 V, resultando en una e�ciencia del 55.38 %.

Así pues, se veri�ca que la metodología de diseño propuesta representa una herramienta
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Figura 3.19: Comparación de los resultados reportados en [83] con los resultados reprodu-

cidos.
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Figura 3.20: Mejora de los resultados de Abouzied.

que permite mejorar la e�ciencia de recti�cadores. En la siguiente sección se presentan las

técnicas de diseño para sistemas WPT que se recomiendan para lograr un diseño útil en

términos prácticos.

3.5. Consideraciones de diseño.

Considerando los bajos niveles de energía a los que los sistemas WPT operan, es necesaria

la utilización de técnicas de reducción de consumo de energía. En esta sección se resumen
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algunas características que pueden ser consideradas al diseñar los sistemas de aplicación

(circuito de carga).

Punto de optimización: cuando las condiciones de operación demandan que la potencia

de entrada del recti�cador sea variable, se recomienda seleccionar la potencia más

baja esperada [72] con el �n de garantizar la operación bajo la condición más exte-

nuante.

Bajo ciclo de trabajo: En el caso de sistemas digitales, el consumo de potencia es direc-

tamente proporcional al ciclo de trabajo (duty-cycle) [115]. De tal manera que un

sistema con un bajo ciclo de trabajo puede reducir de manera signi�cativa la energía

necesaria para su operación. En [116] se presenta un transmisor RF de ultra bajo ciclo

de trabajo con un consumo de potencia de 370 pW.

Operación secuencial: Para casos en los que los niveles de energía son extremadamente

bajos con respecto a lo requerido por la aplicación se puede utilizar el modo secuencial

[117], también denominado charge-burst [44], [118], de manera que el circuito de

carga del recti�cador sólo opera en una fracción de tiempo, esto se muestra en la

Fig. 3.21.

Figura 3.21: Operación en modo charge-burst, tomado de [44].

Apilación de circuitos: El apilamiento de circuitos (circuit-stacking) es una técnica que

reduce los efectos de corrientes de fuga en transistores operando en modo subumbral

cuando más de uno de estos están conectados en serie [119]. Este efecto puede ser

utilizado para reducir el consumo de energía en circuitos CMOS, como se demuestra

en [120].

Acoplamiento alternativo: Dada la aplicación buscada, en este trabajo sólo se consideran

redes de acoplamiento clásicas, sin embargo, existen otras técnicas que pueden llegar
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a ser consideradas. En [84] proponen el uso de transformadores RF para el acopla-

miento entre la antena y el recti�cador. En [79] eliminan la simetría en antenas tipo

dipolo con el �n de sintonizar la impedancia de la fuente y agregar efectos reactivos.

Por otro lado, en [121] proponen una red de acoplamiento de doble L con el �n de

aumentar el ancho de banda del recti�cador. Una propuesta para la determinación de

la ganancia ideal de la red de acoplamiento se presenta en [122].

Región de operación: En algunos casos es posible seleccionar la región de operación de

los elementos recti�cadores [123], de tal manera que se sugiere la región menos pro-

nunciada de la curva I-V con la �nalidad de reducir los efectos de las no linealidades

en el circuito, facilitando el diseño.

Síntesis de onda: La utilización de formas de onda alternativas es propuesta en [40], en

donde usan síntesis de ondas con la �nalidad de aumentar la e�ciencia de recti�ca-

dores.

§

Hasta este punto se considera �nalizado el tema central de este trabajo, demostrando que la

metodología propuesta, en conjunto con las técnicas de análisis presentadas, son necesarias

y su�cientes para el diseño exitoso de circuitos recti�cadores para WPT. El trabajo es

difundido a través de la revista IEEE Transactions on Circuits and Systems II: Express Briefs

[124] la cual tiene un factor de impacto de 3.25 a mayo del 2020.

En el siguiente capítulo se presenta la experimentación realizada para soportar el análisis

por simulación presentado dentro de este capítulo.
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Capítulo 4

Experimentación

En este capítulo se presenta la experimentación realizada para la veri�cación de los modelos

utilizados en las simulaciones presentadas en el capítulo 3. La primer sección contiene

las pruebas experimentales de los circuitos integrados fabricados por parte de la empresa

MOSIS, las cuales tienen la �nalidad de veri�car la con�guración y uso de los modelos

SPICE durante las simulaciones.

La experimentación realizada con un par de antenas diseñadas y fabricadas es expuesta en

la segunda sección. Dicha experimentación cumple el objetivo de veri�car que dos o más

antenas que comparten tanto un espacio de área equivalente como el plano de tierra son

capaces de captar aproximadamente la misma energía, lo cual trasciende en un incremento

de la energía recibida en sistemas WPT.

4.1. Recti�cador.

Utilizando la tecnología ON Semiconductor de 0.5 µm se fabrica un circuito integrado por

parte de la empresa MOSIS. El chip tiene el objetivo de veri�car de manera experimental

que forma de utilizar los modelos SPICE es la adecuada, y por consecuencia los resultados

y las conclusiones tomadas a partir de ellas son veraces. Principalmente debido al hecho de

que los transistores CMOS son utilizados en una con�guración no convencional, como se

presenta en la sección 2.4.

El layout del chip y el encapsulado del mismo se muestran en la Fig. 4.1. Dentro del chip

se colocan distintas con�guraciones de recti�cadores, duplicadores y transistores simples

con la �nalidad de presentar opciones alternativas a las pruebas planeadas. Todos ellos
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con dimensiones de transistor que van desde las 30×90 µm hasta las 30×180 µm. Estas

dimensiones se eligen sin ningún diseño en especí�co y se espera que existan pérdidas

de energía signi�cativas, aunque eso no presenta inconveniente alguno para los objetivos

establecidos.

Dada la transcendencia de los resultados obtenidos, en este trabajo sólo se presenta la ex-

perimentación con los diodos simples con el propósito de erradicar información irrelevante

y por tanto incrementar la claridad del trabajo presentado.

(a) Layout del chip fabricado. (b) Chip encapsulado utilizado para las pruebas.

Figura 4.1: Chip fabricado para la veri�cación de los modelos SPICE.

Para �nes prácticos se elige el encapsulado tipo DIP-40, el cual permite hacer las pruebas

esperadas en una placa de creación de prototipos (protoboard), lo cual elimina la necesidad

de diseñar tarjetas adicionales.

4.1.1. Diodo con regulación de sustrato.

Se utiliza un diodo con regulación de sustrato [65] para la veri�cación de los modelos SPICE.

La regulación de sustrato, mostrada en la Fig. 4.3a, se logra por medio de dos transistores

auxiliares Mp2 y Mp3 mientras que Mp1 es el transistor principal en modo diodo.

La fuente y compuerta del transistor auxiliarMp2 y el transistor principalMp1 están conec-

tadas a los mismos nodos respectivamente, de tal forma que Mp2 entra en conducción en

paralelo con Mp1. Por el contrario el drenaje de Mp3 se conecta al drenaje de Mp1 y entra
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parcialmente en conducción cuando Mp1 deja de conducir [125].
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Figura 4.2: Corrientes en los transistores para la con�guración de diodo con regulación de

sustrato, obtenidos con HSPICE.

La Fig. 4.2 muestra las corrientes en los transistores en donde se observa de manera clara

el comportamiento descrito. Cabe destacar que existe una diferencia signi�cativa en los

niveles de corriente existentes en los transistores, esto se debe principalmente a que sólo

Mp1 es responsable por la recti�cación de la señal y por lo tanto de las pérdidas de energía.

Dado que para esta tecnología no es viable de alcanzar la frecuencia de operación de rec-

ti�cadores para WPT, se utiliza una frecuencia de 20 kHz con �nes ilustrativos. La Fig. 4.3

muestra la respuesta de los transistores en modo diodo, en donde es clara la congruencia de

los resultados de simulación y las mediciones. La medición determina un voltaje máximo

de 1.64 V mientras que la simulación determina 1.81 V, lo cual equivale a un porcentaje de

error del 9.39 %.

Por otro lado, considerando una entrada de 2.50 V, el diodo presenta un Vth de 860 mV.

4.1.2. Duplicador de voltaje con regulación de sustrato.

Finalmente, utilizando un par de diodos con regulación de sustrato se forma un duplicador

de voltaje de una etapa. La Fig. 4.4 muestra la medición del voltaje de salida en estado

estacionario.
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Vin 3.50 V 100 kΩ

Mp1

Mp2 Mp3

(a) Ciruito utilizado en la medicion. (b) Respuesta medida del circuito.
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(c) Comparación de la respuesta.

Figura 4.3: Medición de la respuesta del diodo con regulación de sustrato.

El voltaje a la salida puede determinarse por medio de la Ec. (4.1):

Vo,DC = 2(Vin − Vth). (4.1)

Considerando un Vth=860 mV, se espera tener una salida de Vo,DC=2.28 V. No obstante,

la simulación determina un voltaje de salida de 1.13 V mientras que la experimentación

alcanza un voltaje de 1.12 V, lo cual corresponde a un Vth=1.44 V. La diferencia entre los

correspondientes voltajes puede atribuirse a la variación de la polarización de los elementos

activos, por lo que un modelo de recti�cador que suponga un voltaje de umbral constante

no se considera lo su�cientemente general.

El porcentaje de error entre la simulación y la experimentación es del 16.10 %, de tal manera

que los resultados se asumen como satisfactorios para �nes de validación de las simulacio-
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nes presentadas.

Vin 2 V
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(a) Circuito utilizado en la medición. (b) Medición de la respuesta.

0 50 100 150 200

−2

−1

0

1

Tiempo (µs)

V
o

l
t
a
j
e
(V

)

Sim Vo

Test Vi

Test Vo

(c) Comparación de la respuesta.

Figura 4.4: Duplicador de voltaje utilizando diodos con regulación de sustrato.

Por lo tanto, la con�guración de los modelos SPICE utilizados dentro de las simulaciones

presentadas en este trabajo son consistentes con la experimentación. Este hecho es doble-

mente soportado por medio de la comparación con el estado del arte realizada en la sección

3.4.
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4.2. Antenas.

4.2.1. Diseño de la antena.

Con la �nalidad de veri�car que los procesos utilizados para el diseño de las antenas son

los adecuados, se propone diseñar una antena de parche rectangular. Las características de

operación deseadas se presentan en la Tabla 4.1. De donde εr representa la permitividad del

dieléctrico, hε el espesor del dieléctrico y hcu el espesor del cobre.

Tabla 4.1: Especi�caciones de diseño de la antena.

Parámetro Valor

Frecuencia 850 MHz
Dieléctrico FR4

εr 4.80
hε 1.40 mm
hcu 10 µm

Utilizando fórmulas basadas en el modelo de línea de transmisión [103] se puede de�nir

una primer aproximación a la geometría de la antena. El procedimiento de diseño para

determinar la longitud L y el anchoW de la antena rectangular se describe a continuación:

Calcular W usando la Ec. (4.2).

W =
v0
2fr

√
2

εr + 1
, (4.2)

donde:

v0 =
1

√
µ0 ε0

, (4.3)

y: µ0=1.26× 10−6 H/m es la permeabilidad del vacío, ε0=8.85× 10−12 F/m es la permitivi-

dad del vacío, v0 es la velocidad de propagación de la onda en el vacío y fr es la frecuencia

de resonancia de la antena. Luego, la permitividad efectiva εreff está determinada por la

Ec. (4.4).
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εreff =
εr + 1

2
+
εr − 1

2

√
1 + 12

h

W
. (4.4)

La longitud L se calcula por medio de Ec. (4.5).

L =
λ

2
, (4.5)

y la longitud de onda λ se determina por medio de:

λ =
v0
fr
. (4.6)

El diferencial de longitud que se deriva del grosor del conductor se calcula a través de la

Ec. (4.7).

∆L = 0.412h

(εreff + 0.3)

(
W

h
+ 0.264

)
(εreff − 0.258)

(
W

h
+ 0.8

) . (4.7)

Finalmente, la longitud efectiva �nal se determina por medio de Ec. (4.8).

Leff = L+ 2∆L. (4.8)

Haciendo los cálculos correspondientes, se obtiene que la geometría de la antena debe de

ser: L = 177.63 mm y W = 103.56 mm. Con esta geometría inicial se procede a hacer

la simulación de la antena utilizando el software Sonnet v. 13.52, el cual utiliza el método

de momentos para resolver las ecuaciones de campo y así obtener resultados más precisos

para la geometría.

Dentro del software se hace un barrido multivariable (L y W para ser precisos) para deter-

minar la combinación adecuada de L y W que maximice el acoplamiento a la frecuencia

deseada. Finalmente, la geometría seleccionada es la mostrada en la Fig. 4.5, en la cual se

ha adicionado una línea de transmisión de 90° para actuar la antena.
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Figura 4.5: Geometría �nal de la antena a 850 MHz, unidades en mm.

4.2.2. Antena simple.

Para la validación de los resultados, se fabricó la antena con una máquina de prototipado

de desbaste mecánico marca LPKF, mostrada en la Fig. 4.6. Se utiliza un conector tipo SMA

de 50 Ω como puerto de entrada/salida a la antena.

(a) Vista frontal (b) Vista posterior.

Figura 4.6: Antena fabricada en una placa FR4.
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Para la validación de la antena se utiliza el analizador de redes vectoriales (VNA, vector

network analyser) Anritsu MS46122A. Se conecta de manera directa por medio del puerto

SMA tal cual se muestra en la Fig. 4.7.

Figura 4.7: Prueba realizada con el VNA.

En la Fig. 4.8 se muestra la comparación entre la respuesta de la simulación con la salida del

VNA. Como puede observarse, la diferencia en frecuencia es despreciable, mientras que la

diferencia en acoplamiento es signi�cativa. Esta diferencia se atribuye a muchos factores,

tales como: tolerancia de los parámetros de diseño (permitividad, grosores del dieléctrico

y cobre, conductividad del cobre), tolerancia de la geometría (determinada por la máquina

de prototipado), calidad de los puntos de contacto (puntos de soldadura, uniones de los

conectores), impurezas en los materiales (tales como oxidación y desgaste). Aún con ello se

logra un acoplamiento por encima de −10 dB el cual se considera aceptable para sistemas

WPT [82].

Las diferencias entre los resultados de la simulación y las pruebas con el VNA pueden ser

evaluados de manera lineal haciendo una transformación de dB a W utilizando la Ec. (4.9):

PdB = 20 logPW → PW = 10Pdb/20. (4.9)

De tal manera que−28.73 dB = 0.0366 W/W y−15.51 dB = 0.1677 W/W. Por tanto, existe

una diferencia de ≈13 % entre la simulación y la experimentación.
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Figura 4.8: Respuesta de antena de diseñada.

4.2.3. Antena dual.

Con el �n de dar pie a la utilización de múltiples antenas en la misma área equivalente se

procede a colocar dos de las antenas previamente diseñadas en un mismo sustrato, las cuales

utilizan el mismo plano de tierra. Se aprovechan los dos canales del VNA para analizar de

manera simultánea las dos antenas, tal cual se muestra en la Fig. 4.9.

(a) Antenas duales fabricadas (b) Conexión acoplada al VNA.

Figura 4.9: Antenas duales acopladas.

La interacción en la respuesta de las antenas representa el punto de interés para este análisis,

es decir, qué tan viable es que dos o más antenas puedan coexistir y obtener un incremento

en la potencia recibida directamente proporcional al número de antenas, así como en la

e�ciencia que se puede lograr por medio de estos sistemas.

La Fig. 4.10 muestra la respuesta de las dos antenas, en donde puede observarse que la inter-
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Figura 4.10: Respuesta acoplada de antenas duales.

acción permite suponer que es posible la operación de múltiples antenas en una misma área

equivalente. Calculando la potencia relativa se determina que −27.25 dB = 0.0434 W/W,

−15.68 dB = 0.1644 W/W y−14.91 dB = 0.1797 W/W. Por tanto, existe una diferencia de

≈13 % entre la simulación y la experimentación. Determinando que la diferencia entre la

energía recibida entre las antenas es de ≈1.53 %.

De este modo las características de la antena se resumen en la Tabla 4.2. Se obtiene del

software de simulación una e�ciencia del 43.01 % a una frecuencia de 854 MHz.

Parámetro Valor

Frecuencia 854 MHz
S11|min

−28.73 dB
ηrad 43.01 %
Z0 47.63 Ω

Tabla 4.2: Resultados de la simulación de la antena.

4.2.4. Potencia recibida.

En el capítulo 3 se asume que los recti�cadores para WPT reciben de −20 dBm a 0 dBm.

Para determinar la distancia a la que la antena de parche diseñada es capaz de recibir dichos

niveles de potencia se utiliza la ecuación de Friis.

Para que la antena opere en campo lejano es necesario que:
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d ≥ 0.63

√
D3
ant

λ
= 44.10 mm, (4.10)

donde:

λ =
c

f
=

299.79× 106 m/s

850 MHz
= 352.70 mm,

y Dant es la longitud máxima de la antena. La versión compacta de la ecuación de Friis se

expresa en la Ec. (4.11) y los parámetros utilizados se resumen en la Tabla 4.3.

PR =
EIRPTGRλ

2

(4πd)2
. (4.11)

Tabla 4.3: Parámetros utilizados en la ecuación de Friis.

Parámetro Descripción Valor

EIRPT Potencia transmitida 4 W
GR Ganancia de la antena 0.43

λ Longitud de onda (850 MHz) 352.70 mm
Z0 Impedancia de la antena 50 Ω
d Distancia tx/rx >44.10 mm

Dant Mayor longitud de antena 120 mm

Así pues, la Fig. 4.11 muestra la potencia disponible en la antena con respecto a la distancia.

A 11.64 m se recibe una potencia de −20 dBm (10 µW) y a 3.68 m se reciben −10 dBm

(100 µW).

Este modo de operación permite concluir que los sistemas presentados son viables para

utilizarse en WSNs. Basándose en los resultados de la Fig. 3.15a, los recti�cadores presentan

un incremento en la e�ciencia conforme aumenta la potencia disponible, por lo tanto, para la

integración de múltiples antenas no es aconsejable integrar un recti�cador por cada antena

adicional, puesto que el incremento en el número de elementos incrementa las pérdidas. En

su lugar se recomienda utilizar divisores de potencia RF [126], [127], los cuales pueden ser

utilizados de manera inversa como integradores, de manera que sea posible maximizar la

energía a la entrada de un solo recti�cador y por consecuencia incrementar la e�ciencia y

la energía disponible.
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Figura 4.11: Potencia disponible en la antena con respecto a la distancia.

§

De este modo, podemos veri�car que es viable el diseño de un recti�cador que, a través de

múltiples entradas pueda incrementar la e�ciencia de manera directa.
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Capítulo 5

Conclusiones y trabajo futuro

En este capítulo se presenta una retrospectiva del análisis, metodologías y experimentacio-

nes presentadas en los capítulos anteriores. Se hace hincapié en los aportes presentados, así

como el impacto que de ellos puede esperarse en el ámbito de la transmisión inalámbrica

de potencia. Finalmente, se presenta una síntesis de los posibles estudios que pueden darle

continuidad al presente trabajo.

5.1. Conclusiones

A pesar de la existencia de incontables esfuerzos, un modelo matemático cerrado que, de

manera consistente, estime la respuesta de recti�cadores para WPT no ha sido determinado.

La naturaleza de los circuitos de recti�cación genera restricciones que difícilmente pueden

ser superadas. No linealidades, variaciones de impedancia y del voltaje de umbral además

de la corriente de fuga en reversa representan la causa medular del limitado desempeño de

los modelos presentados.

Por otro lado, las delicadas condiciones de operación consecuencia de los bajos niveles de

potencia que, a su vez, implica la pronunciada relevancia de las pérdidas, originan que las

estimaciones de los modelos di�eran signi�cativamente de la realidad. Tal es el caso que,

los modelos que concuerdan a un nivel razonable con la experimentación son aquellos que

toman datos de simulación para ajustar el error de las suposiciones tomadas.

Por lo tanto, se propone el uso del balance armónico, un análisis no lineal en estado

estacionario dentro de SPICE el cual es capaz de obtener la respuesta en frecuencia del

circuito utilizando los modelos completos de diodos y/o transistores. HB se utiliza en dos
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problemas signi�cativos del análisis: en primer lugar la determinación de la impedancia de

entrada del recti�cador, que da pie a una primera aproximación de la red de acoplamiento

y, en segundo lugar como base para los ciclos de optimización del sistema completo de

recti�cación.

En la mayor parte de los casos, el análisis transitorio que alcanza el estado estacionario de un

recti�cador puede llegar a tomar >5 min en algunos casos. Un algoritmo de optimización

requiere de, al menos, algunas decenas de simulaciones para determinar los parámetros

optimizados. Por consecuencia, la optimización por medio de HB reduce en gran medida el

costo computacional necesario para el diseño.

En sentido opuesto, los algoritmos de optimización disponibles en SPICE son propicios a

alcanzar máximos y mínimos locales, por lo que la correcta selección de las condiciones

iniciales del análisis es de suma importancia para determinar un sistema con las mejores

condiciones de operación posibles.

Con lo anterior en mente, en este trabajo se propone una metodología de diseño que invo-

lucra dos perspectivas de análisis innovadoras:

Análisis bilateral: que a nivel cualitativo explota el conocimiento de la operación de los

recti�cadores y permite determinar qué parámetros y condiciones tienen un impacto

más signi�cativo sobre la operación del circuito. Asimismo, a nivel cuantitativo se

aprovecha la exactitud de los modelos SPICE y las e�cientes simulaciones que de

ellos surgen para evaluar y optimizar los parámetros del circuito.

Análisis de atrás hacia adelante: el cual comienza analizando la resistencia equivalente

de carga, después el �ltro pasa bajas, luego el recti�cador y �nalmente la red de

acoplamiento. Esta perspectiva de análisis permite que puedan determinarse algunos

de los parámetros del recti�cador de forma analítica, de manera que sea determinada

una primera aproximación de los parámetros adecuados y así relajar las condiciones

iniciales del algoritmo de optimización.

Aplicando las técnicas de análisis descritas, es posible determinar los parámetros del circuito

que incrementen la e�ciencia del recti�cador de 10 a 27.32 % en el caso de optimizaciones

equivalentes y de hasta un 50.30 % al compararlo con diseños reportados en el estado del

arte.
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Por lo tanto, se concluye que la metodología de diseño propuesta es una herramienta pri-

mordial para convertidores AC/DC enfocados a sistemas WPT.

La viabilidad del uso de múltiples antenas cuyas áreas equivalentes se traslapan queda

demostrado de manera experimental. Para aprovechar de la manera más e�ciente la energía

disponible, es necesario el uso de un mezclador de potencia RF que integre la energía

recolectada. Lo anterior debido a que el incremento en la energía existente a la entrada

del recti�cador incrementa la e�ciencia, dado que una mayor polarización en los elemen-

tos reduce la impedancia equivalente. Es bajo este criterio que se concluye que el uso de

múltiples antenas incrementa la e�ciencia de los recti�cadores orientados a WPT.

Queda entonces demostrada la hipótesis planteada en este trabajo. El uso de un análisis

integral del sistema de recti�cación así como el uso de múltiples antenas son medios por

los cuales el desempeño del sistema puede ser mejorado.

Como observación adicional, en las referencias [128]-[131] se citan publicaciones alternas

por parte del autor.

5.2. Trabajo futuro.

El alcance de este trabajo quedó establecido en la sección 1.3.4 y a lo largo del trabajo la

información presentada se mantuvo al margen de estos términos. En esta sección se presen-

tan algunas propuestas y tecnologías que brindan un punto de partida para el seguimiento

del presente estudio.

Integración electromagnética.

En algunas secciones se menciona el uso de software que integra análisis electromagnético

con la simulación de circuitos (ADS, HFFS) para el diseño de sistemas WPT. Aunque en la

mayor parte de los casos dichas herramientas son útiles, el costo de las aplicaciones puede

llegar a ser signi�cativo.

Como una alternativa al uso de software especializado, en 2003 Rizzoli et al. [132] proponen

un modelo generalizado para componentes multipuerto que puede ser integrado a simu-

laciones SPICE en el dominio del tiempo. El modelo toma información de componentes
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electromagnéticos generada en el dominio de la frecuencia para el cálculo de las corrientes

generadas en el dominio del tiempo. En otras palabras, permite la integración de antenas y

su respuesta en frecuencia dentro de SPICE.

Optimización inteligente.

El uso de algoritmos genéticos para la optimización de antenas [73], [76] ha sido establecido

en la sección 2.6.1. Sin embargo, técnicas incluso más complejas, como por ejemplo redes

neuronales, están siendo usadas para la optimización de circuitos integrados [133].

Liu et al. [134] mencionan algoritmos evolutivos y lógica difusa como herramientas para

el dimensionamiento de dispositivos, el aprendizaje automático (machine learning) para

la solución de modelos electromagnéticos y algoritmos de búsqueda para la síntesis de

componentes lineales. De forma que los métodos tradicionales de diseño de circuitos pueden

llegar a ser reemplazados por las mencionadas técnicas modernas.

Diseño de circuitos alternativos.

El uso de circuitos de microcinta se ha discutido anteriormente [78], [82], [85] para algunas

secciones del recti�cador mas no como un esquema fundamental de los recti�cadores. Ele-

mentos de microcinta tales como: líneas de transmisión para el acoplamiento de impedancia,

�ltros pasivos, circuladores y divisores de potencia y, por supuesto, antenas pueden ser

utilizados óptimamente para la recolección de energía.

Pantoli [135] propone en 2017 una arquitectura simple de WPT con un 50 % de e�ciencia

en el rango de −20 a 20 dBm. Esto lo logra por medio de un comparador que intercambia

entre dos recti�cadores, uno de ellos optimizado a potencias bajas y otro a potencias medias.

Emplea dinámicamente un sistema de control de carga para una batería la cual alimenta un

sensor.

Integración de antenas en ICs.

La integración de la antena de recepción dentro de circuitos integrados es un tema que ha

sido de particular interés desde muchos aspectos y en la transmisión inalámbrica de energía
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no es una excepción. Los bene�cios y limitantes de esta técnica son expuestos por Cheema

en 2013 [136], en resumen:

La impedancia característica de 50 Ω deja de ser necesaria y podría adaptarse la im-

pedancia a las necesidades de cada sistema en particular.

Los sustratos de silicio semiconductor no son adecuados para antenas en chip ya que

los sustratos son diseñados con baja resistividad, la cual bene�cia signi�cativamente

a los circuitos pero causa pérdidas considerables en la ganancia de recepción de una

antena. En sentido opuesto, la alta permitividad de los sustratos (εR ≈ 11.7) genera

que la energía se almacene en el sustrato reduciendo la ganancia de radiación. De tal

forma que en promedio, la e�ciencia de una antena se acerca al 3 %.

Las casas de fabricación no consideran el diseño de antenas dentro del chip y las

distancias entre los elementos o densidades de material pueden causar errores en las

reglas de diseño (DRC) que impiden la implementación de las antenas.

Existen también diferencias entre el diseño y la simulación de las antenas y el produc-

to �nal, debido a dos puntos en particular: en algunos casos las casas de diseño pulen

las obleas en la parte posterior lo cual modi�ca el grosor del dieléctrico, modi�cando

las características de la antena. En segundo lugar, la operación de los circuitos puede

interferir con la recepción electromagnética y viceversa, eliminando el propósito de

la integración en primer lugar.

A pesar de las restricciones mencionadas, se han reportado algunas antenas implementadas

en circuitos integrados: en [137] utilizan implantación de iones para reducir las pérdidas del

sustrato y logran una ganancia de −4.40 dBi a 60 GHz, en [138] reportan una antena tipo

Yagi en conjunto con un receptor por sub-harmónicos en un proceso de 90 nm a 60 GHz y

en [139] simulan una antena de microcinta implementada en un proceso CMOS de 65 nm

la cual alcanza una ganancia de 4.90 dBi a una frecuencia de 245 GHz.

Medios alternativos de generación de energía.

Si bien es una tecnología aún en desarrollo, la implementación de baterías nucleares, las

cuales toman la energía liberada naturalmente por materiales radioactivos, se ha demos-

trado en algunos trabajos [140]. En [141] proponen una celda de batería nuclear basada en
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un diodo Schottky que puede ser fabricada a microescala. Además, es capaz de proveer de

2 µW a 2 mW a un nodo de WSN por un periodo de tiempo “muy largo”.

§

Así pues, se da por �nalizada la sección principal del trabajo, concluyendo que los objetivos

han sido satisfactoriamente alcanzados y los posibles temas de seguimiento al mismo son

propiamente establecidos. En los apéndices siguientes se da información adicional para la

reproducción de los resultados presentados.
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Apéndice A

Funciones en Python.

Las funciones de apoyo implementadas en Python se describen a continuación. En su ma-

yoría las funciones utilizan la librería numpy la cual provee funciones de operaciones vec-

toriales similares a las de MATLAB.

A.1. Acoplamiento de impedancia.

La función Zmatch asume que la impedancia de la fuente contiene sólo componentes reales

(antena en resonancia) y que la carga sólo puede tener componentes reales y capacitivas,

lo que en recti�cadores es razonable asumir.

def Zmatch(z0, zL, f=800e6):
assert isnumber(z0), "Valor z0 no válido"
z0 = float(z0)
if isinstance(zL, complex):

Q = zL.imag / zL.real
Rp = (Q⁎⁎2 + 1)⁎zL.real
Xp = Rp / Q
Cp = 1 / (2⁎pi⁎f⁎abs(Xp))

elif isnumber(zL):
Rp = float(zL)
Cp = 0

elif isinstance(zL, list):
Rp = zL[0]
Cp = zL[1]

else:
print("zL no válido, no es complejo ni lista")
return 0

if z0 < Rp:
print('Downmatch')
rs = z0
rp = Rp
Q = sqrt(rp/rs - 1)
Xs = Q⁎rs
Xp = rp/Q
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Lm = Xs/(2⁎pi⁎f)
Cm = 1/(2⁎pi⁎f⁎Xp)
if Cm > Cp:

Cm = Cm - Cp
else:

Lm = Lm + (1/((2⁎pi⁎f)⁎⁎2 ⁎ Cp))
else:

print('Upmatch')
rs = Rp
rp = z0
Q = sqrt(rp/rs - 1)
Xs = Q⁎rs
Xp = rp/Q
Lm = Xs/(2⁎pi⁎f)
Cm = 1/(2⁎pi⁎f⁎Xp)
if Cm > Cp:

Cm = Cm - Cp
else:

Lm = Lm + (1/((2⁎pi⁎f)⁎⁎2 ⁎ Cp))
return Lm, Cm
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Sintaxis HSPICE.

Como referencia adicional para reproducir los resultados presentados, en esta sección se

presenta una breve descripción de la sintaxis de HSPICE para las simulaciones presentadas.

B.1. Opciones utilizadas.

Las opciones utilizadas dentro de las simulaciones tienen como propósito facilitar el análisis

de los resultados obtenidos. Para información más detallada de las opciones consulte la

referencia de comandos provista por Synopsys.

ingold Controla el formato de los archivos de salida de HSPICE.

0: Formato de ingeniería (1.234k, 123M)

1: Punto �jo y exponencial (1.234e3, 0.123)

2: Exponencial SPICE (1.234e3, 0.123e-1)

lis_new Imprime los resultados de simulación en un archivo nuevo.

0: Deshabilita la opción.

1: Habilita la opción

meas_form Cambia el formato de la salida de los archivos de medición (commando

MEAS).

0: Formato de tabla tradicional.

1: Formato separado por espacios.

2: Formato continuo vertical.
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3: Formato tabla separado por comas (CSV).

4: Agrega la información de los triggers de medición.

runlvl Controla la tolerancia de la simulación, agregando o reduciendo precisión

a los resultados. Debe ser un número entero en el rango [1 – 6].

1: Simulación más rápida y menos exacta.

.

.

.

6: Simulación más lenta y más precisa.

post Guarda los datos de simulación para ser leídos por un visor de señales

interactivo.

0: No guarda los datos.

1: Guarda los datos en formato binario.

2: Guarda los datos en formato ASCII.

3: Guarda los datos en formato New wave binary.

csfd: Guarda los datos en formato Common Simulation Data Format.

parhier Controla el método para heredar los parámetros de�nidos dentro de sub-

circuitos.

local: Todos los parametros de�nidos dentro de un subcircuito perma-

necen como locales.

global: Parámetros de�nidos fuera de un subcircuito pueden ser utiliza-

dos dentro de subcircuitos.

B.2. Adición de las áreas de difusión.

Para la utilización de las áreas de difusión es necesario incluir los parámetros al elemento

del transistor con la sintaxis del Código siguiente:

MXXX [drain] [gate] [source] [bulk] [model] L=[lenght] W=[width]
+ AD=[drain area] AS=[source area] PD=[drain perimeter] PS=[source perimeter]

Se recomienda el uso de cálculos paramétricos para facilitar la implementación.
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B.3. Análisis por balance armónico.

Para hacer un análisis HB en HSPICE, al igual que cualquier otro tipo de análisis, se requieren

de�nir tres cosas: una fuente que de energía al circuito y la habilitación y condiciones del

análisis. La fuente de HB se puede agregar a la fuente de TR ya existente (si es que ya se tiene

el análisis en el tiempo), como se muestra a continuación:

⁎ Inicia circuito
⁎ Termina circuito

⁎ Fuente HB:
v[nombre] nodo1 nodo2 [dc] hb [amplitud] [fase] [harmoico] [tono]

⁎ Análisis
.hb tones=[frecuencia 1, frecuencia 2] nharms=[armónicos]

⁎ Salida de voltaje y fase en nodo
.print hb vm(nodo)[tono] vp(nodo)[tono]

⁎ Salida convertida al dominio del tiempo
.print hbtran v(nodo)

De igual manera se pueden agregar análisis de barridos y optimizaciones de manera directa.

Los archivos de salida son típicos de SPICE en formato lista, los cuales incluyen las salidas

deseadas con respecto a los armónicos establecidos. Para el caso de estudio se requiere solo

un tono, es decir, la frecuencia base de entrada y por experiencia el número de armónicos

buscados por lo general se establece de 100, debido a que se sabe que un número bajo de

tonos conlleva una mayor diferencia con respecto al estado estacionario obtenido en TR.

B.4. Optimización HSPICE.

Para habilitar los algoritmos de optimización de HSPICE se requieren de�nir cuatro puntos,

como se muestra en el Código siguiente:

Un modelo con las opciones de optimización deseadas,

de�nir los parámetros que se desean optimizar con sus respectivos valores iniciales

y rango de búsqueda,

el análisis que se desea optimizar habilitando el barrido de optimización y
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un comando MEAS que dé información del resultado esperado.

.model [nombre] OPT

.param [nombre]=OPT[nombre opt]([inicio], [mínimo], [máximo])

.hb [condiciones] sweep optimize=opt[nombre opt] results=[nombres meas]

.meas hb [nombre meas] [medición]

B.5. Condicionantes en circuitos.

Para facilitar el análisis en casos en que alguna parte del circuito cambia dinámicamente, se

recomienda el uso de las directivas de condicionamiento .IF ... .ELSEIF ... .ENDIF.

Estas directivas operan de manera análoga a cualquier lenguaje de programación. En el caso

de HSPICE, las condiciones deben estar provistas por parámetros de�nidos por el usuario.

.opt ingold = 1 lis_new=1 measform = 1 runlvl=5 post=2 parhier=global

.global gnd vf

.model opt1 opt

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Subcircuito
.param cs = optsize(5.2021e-14,10f,100p) cl = optsize(1e-10,10f,100p)
.param ln1 = 0.18u wn1 = optsize(9.8u,0.36u,100u) ldn1 = '2⁎ln1'
.param lp1 = 0.18u wp1 = optsize(9.8u,0.36u,100u) ldp1 = '2⁎lp1'

.subckt pDup in mid out
cs1 in n1 cs
mn1 mid mid n1 mid nmod l=ln1 w=wn1
+ ad = 'ldn1⁎wn1' as = 'ldn1⁎wn1' pd = '2⁎ldn1 + wn1' ps = '2⁎ldn1 + wn1'
mp1 out out n1 out pmod l=lp1 w=wp1
+ ad = 'ldp1⁎wp1' as = 'ldp1⁎wp1' pd = '2⁎ldp1 + wp1' ps = '2⁎ldp1 + wp1'
.ends

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Circuito
.param N = 1
.connect vf 1

.if (N>=1)
x1 vi gnd 1 pDup

.endif

.if (N>=2)
c1 1 gnd cl
x2 vi 1 2 pDup

.endif

.if (N>=3)
c2 2 gnd cl
x3 vi 2 3 pDup

.endif

.if (N>=4)
c3 3 gnd cl
x4 vi 3 4 pDup

.endif

.if (N>=5)
c4 4 gnd cl
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x5 vi 4 5 pDup
.endif
.if (N>=6)

c5 5 gnd cl
x6 vi 5 6 pDup

.endif

.if (N>=7)
c6 6 gnd cl
x7 vi 6 7 pDup

.endif

.if (N>=8)
c7 7 gnd cl
x8 vi 7 8 pDup

.endif

.if (N>=9)
c8 8 gnd cl
x9 vi 8 9 pDup

.endif

.if (N>=10)
c9 9 gnd cl
x10 vi 9 10 pDup

.endif

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Fuente
.param amp = -10
v1 vs gnd 0 sin (0 '(1m)⁎10^(amp/10)' freq 0s 0Hz -180d) power=w
+ hb '(1m)⁎10^(amp/10)' 0 1 1

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Z match
.param lm = optsize(1.8349e-6,1f,10u) cm = optsize(2.8107e-13,1e-25,1u)
lm vs vi lm
cm vs gnd cm

⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎⁎ Filtro
.param cf = optfil(5p,1f,100n) lf = '1/(cf⁎(2⁎pi⁎freq)^2)'
lf vf vo lf
cf vo gnd cf
rl vo gnd 100k

⁎⁎ Análisis

El código anterior permite evaluar un duplicador de media onda entre 1 y 10 etapas. Los

aspectos importantes son los siguientes:

La opción parhier=global determina la secuencia para heredar los parámetros hacia

los subcircuitos y es necesaria para habilitar la optimización,

el subcircuito se de�ne como una celda general que puede ser instanciada para cada

una de las etapas de duplicación,

el parámetro N, en conjunto con los condicionantes .IF determinan el número de

etapas,
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�nalmente, el comando .connect permite que la salida del circuito sea siempre el

nodo vf y debe ser modi�cado para conectar la salida de la etapa actual con el nodo

de salida.

Con esta con�guración es posible modi�car el número de etapas al incrementar el paráme-

tro N y el comando .connect.
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