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Resumen

Este proyecto aborda el disefio e implementacién de un sistema de cosecha
de energia para operar a tensiones ultra bajas, orientado a dispositivos médicos
implantables activos, donde la autonomia energética es crucial. Se busca enfrentar
el desafio de alimentar dispositivos auténomos de bajo consumo, prolongando o
eliminando la necesidad de baterias mediante técnicas de cosecha de energia.

El trabajo se centra en el desarrollo de un circuito de arranque en frio (Cold-
Start), es decir, un circuito capaz de iniciar su operacién desde tensiones extrema-
damente bajas (40mV o menos) sin requerir energia previa almacenada. El Cold-
Start estd compuesto por una variante del oscilador Colpitts MOS y un rectificador
multiplicador de voltaje. En este diseno, el inductor tradicional del Colpitts es re-
emplazado por un resonador piezoeléctrico, permitiendo una operacion eficiente
a ultra baja tension y minimizando interferencias electromagnéticas, una ventaja
clave en entornos biomédicos. Para ello, se conduce un cuidadoso estudio analitico
y experimental sobre el modelado eléctrico de los resonadores piezoeléctricos. La
arquitectura disenada supone un aporte al estado del arte de circuitos osciladores
para cosecha de energia ya que, hasta lo mejor de nuestro conocimiento, no existen
reportes de osciladores a cristal que logren arrancar con tensiones por debajo de
los 60 mV.

El proyecto esté orientado al diseno de circuitos integrados, desarrollando tanto
el oscilador como el rectificador desde esa perspectiva, e implementado mayorita-
riamente con componentes comerciales.

El oscilador se disenia alrededor de un transistor customizado integrado, mo-
delado mediante ACM (Advanced Compact MOS). Este enfoque permite realizar
un andalisis exhaustivo del espacio de disefio para predecir el comportamiento del
oscilador y orientar la eleccién de parametros. Se selecciona un punto de diseno
para el que se realiza el layout del transistor y simulaciones post-layout y de Mon-
tecarlo, lo que permite validar la robustez y la viabilidad del disefio antes de su
fabricacion.

La celda solar seleccionada proporciona los 40 mV requeridos en condiciones de
baja irradiancia, compatibles con aplicaciones médicas subcutaneas, y su modelo
eléctrico se valida mediante simulaciones en Cadence. El rectificador es implemen-
tado con componentes comerciales y el sistema completo se ensambla en un circuito
impreso que incorpora el transistor disenado en un encapsulado.

Los resultados de simulaciéon muestran que la minima tensiéon de alimentacién
que garantiza el arranque del oscilador es de 30 mV, con una amplitud a la salida de
300mVy,. A 40mV de alimentacidn, la salida oscilatoria es de 750 mV,,. En este



caso, el Cold-Start logra almacenar 1,56 nJ de energia en un capacitor de salida de
4,7nF, cargado hasta 816 mV.

Queda pendiente como trabajo a futuro, la medicién experimental del sistema
con la integracién final del chip. Esta etapa permitird validar la metodologia de
disenio empleada y completar la evaluacion experimental del Cold-Start.

VIII
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Capitulo 1

Introducciodn

1.1. Motivacién

En el mundo actual, el uso de dispositivos electrénicos resulta esencial en nues-
tra vida diaria, extendiéndose con fines que van desde la cotidianidad de las comu-
nicaciones inalambricas hasta el critico monitoreo y tratamiento de la salud. Este
crecimiento en las tecnologias portatiles presenta un reto significativo en cuanto
a la alimentacién energética, vinculado con la corta duraciéon de las baterias que
se suelen utilizar. Muchos de estos dispositivos, incluidos los dispositivos médicos
implantables activos (AIMDs, por sus siglas en inglés), dependen de baterias para
su funcionamiento, y por tanto, las mismas deben ofrecer una duracién que sea
compatible con los requerimientos de cada sistema. Esto tltimo puede presentarse
como un desafio: la limitada vida til de las baterias implica reemplazos peridédicos
que suponen perjuicios econémicos y riesgos sobre la salud de los pacientes [1].

Ante esta situacién, surge como una solucién alternativa lo que se conoce como
cosecha de energia (Energy Harvesting, en inglés). La misma es capaz de extender
la vida 1til de las baterias e incluso, en algunos casos, eliminar su necesidad. Esta
técnica aprovecha la energia disponible en el entorno, como la luz, el calor, el
movimiento o la radiacién solar, para convertirla en energia utilizable que puede
alimentar sensores, actuadores y otros dispositivos electrénicos, permitiendo su
funcionamiento auténomo sin depender de fuentes de energia externas [2].

Gracias a la cosecha de energia se han podido desarrollar dispositivos electréni-
cos auténomos y de bajo consumo, estos dispositivos son ttiles en situaciones donde
el alcance es complicado [3], como es el caso de los dispositivos médicos implan-
tables. En este tipo de dispositivos la energia se puede obtener por fuentes bio-
quimicas o biomecénicas. Algunos ejemplos de estas fuentes de las cuales se puede
obtener energia eléctrica son: de los aztcares, de los carbohidratos, de las proteinas,
del movimiento corporal como caminar, correr o respirar, del calor corporal, de la
actividad nerviosa y muscular. Todos estas fuentes pueden convertirse en energia
eléctrica mediante procesos electrostaticos, triboeléctricos, electromagnéticos (EM)
y/o resonadores piezoeléctricos [4].

Los circuitos electronicos, para garantizar su operacién, suelen requerir ten-
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siones reguladas estandar que pueden ser 1,2V; 1,8 V; 3,3V; 5V. Las fuentes de
cosecha de energia, por lo general, entregan tensiones menores y no reguladas.
Surge entonces la necesidad de utilizar conversores DC-DC que permitan elevar
dichas tensiones. Sin embargo, estos bloques presentan como desventaja que nece-
sitan una minima tensién de entrada generalmente mayor a 500 mV para funcionar
adecuadamente [1]. Para solucionar este problema, y lograr entonces una imple-
mentacion 1til de un sistema de cosecha de energia, se suele utilizar un circuito de
Cold-Start como primera etapa, solamente en el arranque. Estos circuitos pueden
arrancar con voltajes ultra bajos a costa del compromiso de ser ineficientes, y seran
objeto de estudio del presente proyecto.

1.2. Estado del arte en Cosecha de Energia en Aplicacio-
nes Médicas Implantables Activas

En esta seccion se relata un resumen del estado del arte en Cosecha de Energia
en aplicaciones médicas implantables fuertemente basado en la referencia [5).

Los implantables son dispositivos médicos que reemplazan partes del cuerpo
perdidas, brindan soporte a 6rganos y tejidos, y monitorean o mejoran parametros
biolégicos /fisioldgicos dentro del cuerpo. Se pueden clasificar en dos grupos: activos
y pasivos. Los implantables activos son dispositivos que requieren una fuente de
energia para funcionar, como marcapasos, neuroestimuladores, bombas de admi-
nistracion de firmacos e implantes cocleares. Por otro lado, los implantes pasivos
son dispositivos que no requieren una fuente de energia para su funcionamiento,
como implantes ortopédicos, stents cardiovasculares, clips neurovasculares y discos.
Los implantables activos pueden incluir sistemas de gestion de energia, microcon-
troladores, sensores, estimuladores, amplificadores y transceptores. En cambio, los
implantes pasivos pueden estar compuestos por tornillos, varillas, placas y dis-
cos [6].

En las dltimas décadas, ha habido avances significativos en la tecnologia de
dispositivos médicos implantables activos. Este progreso ha sido facilitado por los
avances en campos como la biotecnologia, la microelectrénica y los nanomateria-
les [7]. Se espera que los ingresos totales de los AIMDs superen los 118 mil millones
de USD para 2027 [§]. Los AIMDs han jugado un papel crucial en la mejora de las
tasas de supervivencia de los pacientes. Por ejemplo, los marcapasos, introducidos
por primera vez en 1958, han contribuido significativamente a salvar numerosas
vidas entre los pacientes con insuficiencia cardiaca. Solo en Estados Unidos, se
estima que 250,000 personas reciben implantes de marcapasos cada ano, lo que
representa un aumento de veinte veces en los ultimos 15 anos [9]. Los AIMDs
transmiten senales biosensibles dentro del cuerpo humano y se utilizan para di-
versos fines clinicos, incluidos tratamiento, diagndstico y objetivos tecnolégicos
asistivos. Ademas, han experimentado avances significativos en los servicios de sa-
lud, permitiendo la implementacién de la medicina personalizada a través de la
entrega proactiva de medicamentos, el tratamiento preciso dentro del cuerpo hu-
mano y el monitoreo fisiolégico en tiempo real de manera conveniente [10]. Estos
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avances estan alineados con los objetivos de las tecnologias de comunicaciéon 5G y
futuras (por ejemplo, 56G+, 6G), que incluyen el concepto de Internet de las Cosas
Médicas (IoMT) [11]. La mayoria de los AIMDs modernos, como los marcapasos,
implantes cocleares, neuroestimuladores, bombas de insulina, estimuladores del
crecimiento éseo, corazones artificiales, implantes retinianos, estimuladores de la
médula espinal, protesis retinianas, desfibriladores cardiacos y bombas de medica-
mentos, dependen de baterias como fuente de energia [12] [13]. Sin embargo, estos
dispositivos estdn limitados por la duracién finita de sus baterfas [14] [15] [16].
Por ejemplo, los marcapasos generalmente duran entre 7 y 10 anos, mientras que
los estimuladores cerebrales profundos tienen una vida 1util de aproximadamente
3 a b anos [17] |18]. Ademds, las baterias contribuyen significativamente al peso
y tamano de los AIMDs [12]. Sus requerimientos en potencia pueden variar desde
algunos microwatts hasta decenas de watts segin sus funciones especificas [19].
Asimismo, muchos de ellos presentan requerimientos ciclicos, es decir, en forma de
impulsos eléctricos con cierta periodicidad en lugar de alimentacién en corriente
constante, como pueden ser estimuladores nerviosos [20] o biosensores que detectan
tumores [21], que miden glucosa, lactato, pH o temperatura a intervalos [22]. La ali-
mentacion por ciclos (compatible con la carga y descarga de un capacitor [23] [24]),
también tiene el potencial de ser aplicada a liberadores de medicamentos, pulsos
LED para transmitir datos breves a un lector éptico externo, y RFID pasivos (es-
tos 1dltimos implican almacenar energia suficiente para emitir una respuesta breve
por radiofrecuencia).

La instalacion de AIMDs plantea varios desafios importantes, como garanti-
zar un suministro adecuado de energia y monitorear su funcionamiento [25] [26].
En particular, la sustitucién regular de las baterias puede generar complicaciones
debido a la necesidad de procedimientos quirtrgicos en el cuerpo del paciente, re-
sultando en una carga significativa y riesgos financieros para el paciente, por lo que
proporcionar energia limpia, sostenible y renovable es esencial para alimentar los
AIMDs |27]. Existe entonces una creciente necesidad de desarrollar soluciones que
prolonguen la vida 1til de las baterias para abordar el problema de su capacidad
limitada. Esto podria reducir la necesidad de intervenciones quirtrgicas frecuentes
para reemplazar las baterias implantadas que en general se realizan en un periodo
de 3 a 7 afos [28].

En respuesta a la creciente demanda de AIMDs y al objetivo de extender su
vida 1til, los investigadores de todo el mundo han mostrado un interés significativo
e invertido esfuerzos sustanciales en el desarrollo de avances para ellos [29] [30].
Se han demostrado dos estrategias principales de manera generalizada: mejorar
las capacidades eléctricas de los dispositivos y aprovechar la energia del entorno
circundante [31]. Integrar tecnologia de cosecha de energia (EH, por sus siglas en
inglés) en los AIMDs permite abordar las preocupaciones sobre la longevidad de
las baterias, lo que resulta en mejoras significativas [32].
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1.3. Estado del arte en Circuitos Cold-Start en sistemas
de Cosecha de Energia

Resulta de interés para el presente proyecto realizar una breve revision de las
soluciones propuestas para el bloque de arranque en frio de un sistema de cosecha
de energia, también conocido como Cold-Start (CS).

Los bloques de arranque en todos los casos analizados consisten en un oscilador
con un bloque rectificador elevador de tensién conectado en cadena. El bloque
oscilador proporciona una senal de alterna con amplitudes que varian desde 2,7V,
en [1], para una tensién de entrada de 20mV; 500mV,, en [33|, para una tensién
de entrada de 25mV; 110mV,, en [34], para una tensién de entrada de 24mV;
400mV, en [35], para una tensién de entrada de 40mV. Estos resultados, junto
con el valor de tension rectificado a la salida, se resumen en la Tabla Los
fundamentos tedricos para el funcionamiento de los bloques oscilador y rectificador
se presentan con mas profundizacién en las secciones y respectivamente.

Tabla 1.1: Resumen de arquitecturas de arranque, tensién de entrada, amplitud de sefial ge-
nerada y voltaje rectificado en el estado del arte.

Referencia Arquitectura Tensién de entrada Amplitud de senal Voltaje rectificado

Oscilador Meissner
7 v .
B + Doblador de voltaje 20 mV 2.7 Vpp 1.35V

Oscilador Meissner
- ; - o
P2 + Doblador de voltaje + Switched capacitor DC-DC 25 my 500 mVpp 12V
Oscilador de Anillo
: o4 7 i
B4 + Dickson Charge Pump 24 my 10 mVpp I
Oscilador Colpitts

/ e I
+ Multiplicador de voltaje de 10 etapas A0 mv 400 mVpp I

En [1], en el contexto de un Proyecto de Fin de Carrera de Ingenieria Eléctrica,
se disené un elevador de tensién basado en un oscilador Meissner y un doblador de
voltaje que permite cosechar energia a ultra baja tensién. El circuito CS presen-
tado, basado en las arquitectura de la Figura logra obtener a su salida 1,35V
con una tensién de entrada de 20mV, alcanzando una eficiencia en potencia de
0,9 %. Como prueba de concepto proponen la cosecha de energia a partir de una
fuente TEG (generador termoeléctrico, por sus siglas en inglés) basada en una
celda Peltier, que es capaz de proporcionar la potencia de entrada requerida de

0,088 pW.

Vour

SW1

—lup_._H@ = ci

]
' 1 capacitance h
CotdStart |1 SN Comou= 1!
p sw2 '
L]
] 1!
1 !
1

Sistema de cosecha de energia = === ====-=

Figura 1.2: Sistema completo de cosecha de energia disefiado en [1].
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Cly| DINJ Vrect
| M

C2,

1 D2

I Rectificador doblador

Figura 1.1: Arquitectura Cold-Start de oscilador con rectificador de baja eficiencia disefiada
en [1].

Presentan entonces el sistema de cosecha de energia de la Figura que in-
tegra el funcionamiento coordinado de la fuente de cosecha, el bloque CS y un
conversor mas eficiente basado en la conmutacién de un inductor, a través de una
l6gica de control que ejecuta el cierre y la apertura de llaves a la salida del CS para
controlar la alimentacién en tension en el gate de un MOSFET. En particular, el
funcionamiento del doblador de voltaje se revisa en la Seccién [3.2.2)

En [33], se propone un sistema de cosecha de energia termoeléctrica basado en
un circuito CS, un bloque de control y un boost converter similar al presentado
en [1], y como muestra la Figura En el mismo también se propone el uso de
un oscilador Meissner con un rectificador doblador de voltaje, pero a diferencia
de [1], se agrega en cadena una segunda etapa que consiste en un conversor ele-
vador compuesto por un oscilador en anillo, un circuito de control del conversor y
una charge pump de 4 etapas, como muestra la Figura El sistema CS también
incluye un circuito de deteccién de voltaje para detectar si el voltaje de salida ha
alcanzado 1,2V y asi indicar que la carga, es decir, los circuitos de control, pueden
comenzar a consumir energia. En caso de cargas altas, una pequena ventana de
histéresis en el circuito de deteccién permite que el sistema suministre energia a
la carga durante multiples ciclos. Se logra obtener una salida regulada de 1,2V
generada a partir de un voltaje de 25mV.

En [34], el circuito CS diseniado se presenta como uno de los bloques que for-
ma parte de la configuracion hibrida de dos conversores de voltaje de la Figura
[1.5] En la misma, el conversor de arranque, responsable del funcionamiento inicial
del sistema de cosecha, estd compuesto por un oscilador y una bomba de carga.
En este caso, se utilizan las arquitecturas de oscilador en anillo (ESRO por sus
siglas en inglés enhanced-swing ring oscillator) y Dickson charge pump (DCP) de
la Figura Se derivan expresiones para la resistencia de entrada del rectificador
DCP, las cuales son de gran relevancia ya que dicha carga afecta la amplitud de
oscilacion del ESRO. El principal requisito de este bloque es arrancar desde un
voltaje muy bajo, menor o igual a 50mV. La eficiencia de conversién en poten-
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cia no es la principal preocupacién para el bloque de arranque, ya que puede ser
desactivado una vez que el voltaje en el condensador C haya alcanzado el voltaje
minimo necesario para operar el convertidor de alta eficiencia. Con 1V a la salida
y 17mV a la entrada, el conversor entrega una corriente de 10nA. En las mismas
condiciones de salida y con una entrada de 23 mV el conversor entrega 1 pA. Logra
arrancar con voltajes de 14mV en el caso tipico y 32mV en el peor de los corners.
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Figura 1.5: Configuracién hibrida de dos conversores de voltaje presentada en .

En [35], se presenta un sistema de cosecha de energia con un bloque CS que
incluye un oscilador Colpitts y un multiplicador de voltaje Dickson de 10 etapas.
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Figura 1.6: Circuito Cold-Start basado en un oscilador de anillo y una Dickson charge pump
presentado en [34].

La arquitectura de ambos circuitos se muestra en la Figura El sistema utiliza
como fuente de cosecha una TEG, y se integra con un boost converter y un bloque
de control segiin muestra la Figura[I.7] Este disefio requiere un inductor adicional
especificamente para el oscilador Colpitts, ademés del inductor presente en el ele-
vador de tensién boost. El arranque del circuito se produce al aplicar una tensién
de entrada al oscilador Colpitts. Una vez que inicia la oscilacion, el multiplicador
de voltaje comienza a cargar el condensador Cpp ciclo a ciclo, hasta alcanzar apro-
ximadamente 1V. Este condensador se elige con un valor 1000 veces menor que
CourT, lo que permite una carga rédpida en el orden de decenas de milisegundos,
habilitando el encendido del conversor elevador principal.
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Figura 1.7: Arquitectura del sistema de cosecha de energia propuesta en \\

Durante esta primera etapa, la corriente suministrada por la fuente sigue la
trayectoria indicada como Path 1 en la Figura [1.7] Posteriormente, en la segunda
fase de arranque, se desconecta el bloque de CS y se activa el conversor elevador re-
utilizando el inductor del oscilador Colpitts. Esta etapa sigue el recorrido marcado
como Path 2 en la Figura
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Finalmente, en régimen permanente, el funcionamiento se estabiliza en la tra-
yectoria Path 8, donde tinicamente permanece activo el conversor elevador princi-
pal, que es maés eficiente que el CS.

El oscilador Colpitts del circuito Cold-Start se muestra en la Figura [1.§|a).
Este emplea transistores de umbral cercano a cero (Vp ~ 0), un inductor de choque
Lyrrc para polarizar el transistor permitiendo tensiones negativas en el gate, un
capacitor Cprock para desacoplar el oscilador del conversor elevador eficiente, y
un inductor externo L, que posteriormente se reutiliza como el inductor del bloque
del conversor elevador.

Por otra parte, en la Figura (b) se ilustra el multiplicador de diez etapas,
basado en una variante del Dickson Charge Pump. El mismo, en lugar de utilizar
dos senales de reloj en contrafase, adopta el uso de la salida oscilatoria y tierra.
Para implementar los diodos, se emplean transistores de umbral cero (Vp = 0)
conectados en configuracién de diodo.

El circuito esta fabricado en tecnologia CMOS de 65 nm y permite obtener una
salida regulada de 1,1V, partiendo de una fuente TEG con una resistencia interna
de 2,2€) y voltajes de entrada del orden de 40 mV.
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Figura 1.8: Bloques principales del circuito Cold-Start presentado en : oscilador Colpitts y
multiplicador Dickson.
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Los circuitos de Cold-Start para cosecha de energia revisados resultan ineficien-
tes en términos de potencia, pero son eficaces para resolver el problema de elevar
tensiones ultra bajas a valores ttiles. En todos los casos presentados, el concep-
to detras del sistema de cosecha es utilizar esta tensién de salida para alimentar
conversores mas eficientes, permitiéndoles iniciar el funcionamiento. Una vez que
se alcanza la tension deseada a la salida del Cold-Start, el bloque de control del
sistema de cosecha desactiva el circuito conversor de arranque y activa el conversor
eficiente.

En conclusién, se observa que las arquitecturas con oscilador Meissner [1] [33]
y oscilador en anillo [34] logran las tensiones de arranque mas bajas, 20mV, 30mV
y 24mV repectivamente, bajo el compromiso del uso de tranformadores e inducto-
res que tienen impacto negativo sobre el area. En particular, el area ocupada por
los elementos inductivos en estos casos es de 29 mm?, 36 mm? y 10mm? respec-
tivamente, resultando de un orden mayor al tamano de los chips integrados que
implementan el resto del circuito CS. Por otro lado, en [36], se reporta un area
ocupada por los inductores de 29 mm?. Ninguna de las soluciones existentes pro-
veen bajo voltaje de arranque y poca area, condiciones necesarias para extender
el abanico de aplicaciones de los sistemas de cosecha de energia, y en particular,
extender su uso en dispositivos médicos implantables activos.



Esta pagina ha sido intencionalmente dejada en blanco.



Capitulo 2

Fuentes de cosecha de energia en el
contexto de los AIMDs

2.1. Clasificacion

Los dispositivos médicos implantables activos pueden clasificarse en tres cate-
gorias segun la técnica de recoleccion de energia empleada. La primera comprende
aquellos que obtienen energia del cuerpo humano, mientras que la segunda refiere
a los que se alimentan de energia recolectada del entorno. La tercera categoria
incluye una combinacién de las dos anteriores. Este criterio de clasificacién para
los métodos de cosecha de energia se resume en la Figura [2.1

La cosecha de energia del cuerpo humano y su entorno puede consistir en
energia cinética, triboeléctrica, termoeléctrica (TE), biocombustible de glucosa,
fotovoltaica (PV), entre otras. El movimiento y el calor del cuerpo humano son al-
gunos ejemplos de fuentes de energia centradas en el ser humano que se aprovechan
para la recoleccién de energia. Los generadores termoeléctricos (TEG) utilizan el
gradiente de temperatura entre el cuerpo humano y el entorno para captar energia.
Diversas vibraciones asociadas con el cuerpo humano, como caminar, correr y res-
pirar, también pueden actuar como fuentes de energia. Ademads, la recoleccién de
energia mediante células fotovoltaicas implantadas de manera subcutdnea también
estd siendo estudiada [37]. Asimismo, el suministro de energia a los AIMDs desde
fuera del cuerpo incluye transferencia de energia inductiva (IPT), transferencia de
energia ultrasénica (UET), enlace 6ptico, enlace capacitivo y otras tecnologias ain
por explorar. Ademés, fuentes de energia disponibles cotidianamente en el entorno,
como la radiacién infrarroja, la energia solar y las senales de radiofrecuencia (RF),
han demostrado ser excelentes opciones para la cosecha de energia. Sin embargo,
la confiabilidad de estas fuentes de energia basadas en el entorno depende de su
disponibilidad y requiere almacenamiento adicional para garantizar el funciona-
miento continuo de los dispositivos AIMDs. Las técnicas de recoleccion de energia
pueden combinar fuentes del cuerpo humano y del entorno para obtener soluciones
energéticas mas robustas [38].

La cosecha de energia centrada en el ser humano logra convertir el movimiento
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Figura 2.1: Clasificacién de técnicas de cosecha de energia aplicadas en dispositivos médicos
implantables [4].

externo del cuerpo, la temperatura y las reacciones quimicas internas en energia
eléctrica. Aunque el movimiento, la vibracién, los gradientes de temperatura y las
reacciones enzimaticas pueden ser excelentes fuentes de energia, el principal desafio
radica tanto en las limitaciones de tamano del recolector como en la disponibili-
dad de dicha energia en el contexto humano. Sin embargo, se ha demostrado como
prueba de concepto que incluso las actividades cotidianas pueden generar diferen-
tes cantidades de energia. Por ejemplo, aproximadamente 81 mW y 1630 mW de
potencia pueden ser aprovechados del cuerpo humano durante el sueno y al cami-
nar, respectivamente . Ademis, los biofluidos del cuerpo humano pueden actuar
como una fuente sostenible de energia a través de su funcionamiento natural .
En la Tabla se listan potenciales aplicaciones de cosecha de energia centrada
en el cuerpo humano dado el contexto biolégico en el que se pretende emplear. Se
incluyen esta tabla aplicaciones que abarcan tratamientos de estimulacién, sensado
de pardametros, dispositivos médicos vestibles (WMDs, por sus siglas en inglés) y
monitoreo de actividad eléctrica bioldgica. Este ltimo punto incluye electrocardio-
grama (ECG) para monitorear la actividad eléctrica del corazén, electromiograma
(EMG) para monitorear la actividad eléctrica de musculos y electroencefalograma
(EEG) para monitorear la actividad eléctrica del cerebro.
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Tabla 2.1: Resumen de potenciales aplicaciones de cosecha de energia centrada en el cuerpo
humano [4].

Técnica de Cosecha de Energia Potenciales aplicaciones
Bioquimica Biosensores, IMDs
. L Implantes ortopédicos, marcapasos, sensores de presion
Piezoeléctrica P P , P ’ P ’
acelerometros, sensor de pulso
Electroestética Marcapasos, reloj, estimulador neural
Electromagnética Marcapasos, WMDs
L Oximetro de pulso, marcapasos, audifono,
Termoeléctrica
ECG, EMG, EEG
Triboeléctrica Textiles, touchpad, biosensor de glucosa

Por otro lado, en contraparte a la energia cosechada desde el interior del cuer-
po humano, la cosecha de energia del entorno obtiene energia eléctrica de diver-
sas fuentes, incluidas la solar, infrarroja, radiofrecuencia (RF) y transferencia de
energia inaldambrica (WPT). En la Tabla se listan potenciales aplicaciones de
cosecha de energia centrada en el entorno dado el contexto biolégico en el que se
pretende emplear. Nuevamente se incluyen diversas aplicaciones de estimulacién y
sensado bioldgico.

Tabla 2.2: Resumen de potenciales aplicaciones de cosechadores de energia centrados en el
entorno [4].

Técnica de Cosecha de Energia Potenciales aplicaciones
Radiofrecuencia Optogenética inalambrica, WMDs
Solar Marcapasos, reloj, estimulador neural, WMDs
- IMDs, estimuladores celulares, administracion de farmacos,
Ultrasénica o e s

sensores acusticos, catalisis

. Cardioversor-desfibrilador, neuroestimulantes,
Inductiva

AIMDs cocleares y retinianos

Finalmente, la cosecha de energia hibrida incorpora miultiples fuentes de energia
para generar una mayor energia eléctrica. Por ejemplo, una celda solar utiliza solo
una parte de la luz incidente, y los fotones que estan fuera de la banda prohibida
del material de la celda fotovoltaica se desperdician en forma de disipacién de calor.
Por lo tanto, la combinacién de sistemas fotovoltaicos con métodos termoeléctri-
cos (PV-TEG) puede aprovechar la mayor parte de la energia incidente, lo que
incrementa la potencia de salida. En el estado del arte también se han presentado
fuentes de cosecha que combinan sistemas termoeléctricos con nanogeneradores
piezoeléctricos (TENG-PENG) para alimentar relojes digitales a través de mo-
vimientos biomecénicos [40]. Sin embargo, a pesar del aumento en la potencia de
salida, los desafios de la cosecha de energia hibrida incluyen la falta de flexibilidad,
el alto costo y mecanismos complejos. Por lo tanto, el diseno de sistemas de cosecha
hibrida compatibles con el cuerpo humano para atencién médica de precision ain
se encuentra en fase de desarrollo [4].
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2.2. Caracterizacion en potencia

Los requerimientos de potencia de los AIMDs pueden variar desde tan sélo
unos pocos microvatios, por ejemplo en estimuladores de crecimiento 6seo, hasta
aproximadamente 30 W, por ejemplo en corazones artificiales totales (TAH) o
dispositivos de asistencia ventricular izquierda (LVAD), también conocidos como
dispositivos de soporte circulatorio mecénico (MCSD) [19]. Una lista de varios
AIMDs junto con sus respectivos requerimientos de potencia segin su ubicacion
en el cuerpo humano se ilustra en la Tabla [2.3]

Tabla 2.3: Requerimientos de potencia y ubicacién de distintos AIMDs [19].

IMDs Potencia requerida Nivel de potencia Ubicacién en el cuerpo

Huesos en proceso de fractura

Estimulacion 6sea 5pW - 20pW Ultra-baja .,

o fusién
Marcapasos 100 pW Ultra-baja Ventr}culo derecho /

auricula derecha

Bomba de farmacos 100 pW - 2mW Ultra-baja / baja Principalmente en el sitio deseado
Red de area corporal 100 pW — 5mW Ultra-baja / baja Sitio corporal deseado
Implante coclear 600 pW — 40 mW Baja Conducto timpdanico del oido interno
Estimulador retiniano 1mW — 100 mW Baja Superficie externa / interna

de la retina
Cerebelo /
espacio epidural
Ventriculo izquierdo /
mediastino medio

Estimulador neural 10mW - 200 mW Baja

MCSD-LVAD / TAH 5W - 30W Alta

A pesar de la ventaja de contar con una fuente de energia auténoma y re-
generativa, los AIMDs alimentados por fuentes ambientales enfrentan numerosos
desafios durante su implementacién. Estos desafios surgen debido a la restriccion
extrema de tamano, la limitacion de los recursos energéticos disponibles y la ge-
neracién inestable de niveles de potencia/voltaje a partir del entorno. Ademsés, los
requisitos de potencia/voltaje para los AIMDs son especificos de cada aplicacién.

Por ejemplo, las celdas fotovoltaicas y los cosechadores electromagnéticos pro-
ducen voltajes muy bajos (tipicamente menores a 1V), mientras que los dispo-
sitivos electrostédticos pueden generar voltajes superiores a 100V [19]. Diversos
implantables de sensores y circuitos electronicos auxiliares basados en tecnologia
CMOS digital operan a 1,8V o menos, mientras que la mayoria de los estimu-
ladores eléctricos funcionales y los implantes LVAD/TAH requieren voltajes de
operacién mads altos, que van desde 2,5V hasta 38V [41] [42].

Por lo tanto, puede ser necesario convertir el voltaje tanto hacia arriba como
hacia abajo, dependiendo del tipo de cosechador de energia y del implante que deba
alimentar, cumpliendo con los requerimientos de corriente. Ademaés, los métodos de
transferencia de energia inductiva y ultrasénica, asi como la mayoria de las fuentes
de cosecha de energia (por ejemplo, cinética, triboeléctrica, etc.), generan voltaje
en corriente alterna (CA), aunque algunas fuentes, como las celdas solares/PV,
las celdas de combustible microbianas (MFC) y los generadores termoeléctricos
(TEG), producen voltaje en corriente continua (CC) [43].

14



2.2. Caracterizacién en potencia

Las fuentes que generan CA requieren conversién de voltaje de CA a CC y, en
algunos casos, de CC a CC, mientras que las fuentes de CC solo necesitan conver-
siéon de CC a CC para que el voltaje sea compatible con la carga del implante. Por
lo tanto, es necesario un sistema de gestion de energia auténomo para manejar los
niveles de potencia/voltaje variables extraidos del entorno, rectificar y /o convertir
estos voltajes a niveles adecuados para alimentar los circuitos implantables.

Este sistema también debe proporcionar la funcionalidad de extraer la méxima
potencia posible de la fuente de cosecha de energia a través de los denominados
MPPT (maximum power point tracking, por sus siglas en inglés) que suelen basarse
en el apareo de impedancias facilitado por un circuito interfaz de control. Adem4s,
el circuito de gestion de energia debe contar con una funcién de arranque en frio
(Cold-Start) de bajo voltaje cuando los niveles de voltaje del cosechador caigan
por debajo de los valores umbral del circuito. Un bloque de control cumple el
rol de gestionar la activaciéon del bloque de Cold-Start o del bloque de Warm-
Start, siendo este tltimo un conversor de mayor eficiencia cuyo arranque es posible
gracias al CS. Adicionalmente, la amplia mayoria de los transductores no son
capaces de proporcionar energia en forma constante por largos periodos de tiempo,
por lo que se requiere de un mecanismo de almacenamiento en forma de una
bateria o supercapacitor, sumado a una etapa de regulacion de voltaje que reduce
las fluctuaciones resultantes. En resumen, la topologia basica de electrénica de
potencia para un sistema de gestién de energia entre el cosechador de energia y la
electronica del implantable sigue, en general, la arquitectura mostrada en la Figura

[19) [44).

Demanda de voltaje

o

Almacenamiento Regulador de > Carga
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Energia
cosechada —»( Transductor ———»  Control MPPT +——» CmaTIEE vollzie
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L »  Warm-start

: DC-DC ¢n Sistema de gestion de energia
I

Figura 2.2: Topologia de un sistema de cosecha de energia para aplicaciones electrénicas.

En el presente proyecto, el énfasis estd en el estudio de los circuitos de arranque
en frio Cold-Start basados en un oscilador y un rectificador en cadena, definidos
en la topologia de la Figura En particular, se propone un diseno que asume
la presencia de alimentacién en voltaje DC ultra-bajo y por tanto el método de
cosecha al que se apunta debe proporcionar energia consistente con ese requeri-
miento. Las fuentes de cosecha capaces de proporcionar alimentaciéon en DC son:
termoeléctrica, mediante el uso de mdédulos basados en el efecto Seebeck; células
de combustible bioldgico, que convierten energia quimica en eléctrica a través de
reacciones metabdlicas; y solar, a través del uso de celdas solares.
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2.3. Cosecha de Energia mediante celda solar

2.3.1. Introduccidn

Una posible solucién al problema de la limitada vida 1til de las baterias en
AIMDs es el uso de celdas solares subdérmicas, que permiten alimentar implan-
tables utilizando luz solar o artificial. La principal causa de envejecimiento de las
células solares es la irradiancia ultravioleta [45], la cual es bloqueada por la piel en
aplicaciones subdérmicas. Por lo tanto, se espera que la durabilidad de los médulos
solares sea alta. La absorcion de luz en la piel y la irradiancia que puede alcanzar
un implante subcutianeo son temas cruciales para el diseno de dispositivos médi-
cos implantables. La piel, compuesta por epidermis, dermis e hipodermis, presenta
propiedades épticas que varian con la longitud de onda, afectando la penetracién
de la luz. La epidermis, de 0,05 a 1,5 mm de espesor, contiene melanina que absor-
be principalmente luz visible (400 a 700 nm), mientras que la dermis (1 a 4mm)
y la hipodermis (1 mm a 3,5cm) dispersan y absorben luz, con menor atenuacién
en el infrarrojo cercano (NIR, 700 a 1100 nm). El potencial de las células solares
subdérmicas como fuente de energia para implantables electrénicos ha sido estu-
diado extensamente mediante simulaciones de Monte Carlo sobre la distribucién
de luz a través de la piel humana, tanto en ensayos ex vivo como in vivo en ani-
males [46] [47] [48]. En un estudio con humanos, se usé un dispositivo portdtil con
un médulo solar bajo filtros épticos que simulan la transmisién de luz a través
de la piel humana, registrando la potencia de salida alcanzable del médulo solar
subdérmico [49]. Un ensayo ez vivo cubrié un médulo solar con un colgajo de piel
porcina y analizé la potencia generada [50|. Los ensayos in vivo en animales se
realizaron en ratones [51] [52] y cerdos [53] [54]. Todos los ensayos informaron
resultados prometedores en el rango de 0,5mW cm™2 a 10mW cm ™2 de potencia
generada por moédulos solares subdérmicos a escala implantable bajo irradiancia
solar al mediodfa (AM1.5 = 1000 Wm~2). Es decir, la irradiancia del ambien-
te se ve reducida en un factor aproximado de entre 10 y 200 al llegar a niveles
subcutaneos. Concretamente, las leves variaciones en la densidad de potencia se
deben al grosor y el tono de la piel, con mayor generacién en pieles més delgadas
y claras [55].

2.3.2. Set-up mediante celda solar comercial

En el presente proyecto, se propone utilizar una celda solar para cosechar
energia a partir de la luz ambiente disponible. La tension ultra-baja generada pro-
porcionard la alimentacion en DC del bloque Cold-Start diseiado en este trabajo,
y en particular, permite la operacion del oscilador que lo conforma. Se selecciona
una celda compatible con una potencial aplicacion implantable, es decir, una celda
de tamano pequeno que supone una cosecha de energia solar en ultra baja tensién.
De esta manera, se elige la celda fabricada por IXOLAR™ Solar BIT de modelo
KXOB25-14X1F-TR, celda monocristalina de potencia maxima 30,7 mW, voltaje
de circuito abierto 690mV y corriente de cortocircuito 58,6 mA [56], dimensiones
23 mm de largo x 8 mm de ancho x 1,8 mm de alto con un peso de 0,6 gramos. El
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fabricante proporciona la curva caracteristica de la Figura que describe como
varfan la corriente y el voltaje suministrado bajo una irradiancia de 1000 W m~2,
y en particular, muestra el punto de operacién en el cual se obtiene la maxima
transferencia de potencia (Vinpp = 0,56 V, Iypp, = 55mA). Por otro lado, en la ho-
ja de datos de la celda también se presenta la curva de voltaje en circuito abierto
en funcién de la irradiancia, como muestra la Figura [2.4]

Current-Voltage Characteristics @1sun AM1.5 25°C
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Figura 2.3: Gréfica de caracteristica IV de la celda solar a 25 °C y AM1.5. La curva azul
representa la corriente generada en funcién de la tensién, mientras que la curva roja indica la
potencia entregada en funcién de la tensién \\

Open Circuit Voltage vs. Irradiance
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Figura 2.4: Gréfica de voltaje de circuito abierto en funcién de la irradiancia .

En primer lugar, a partir de las curvas caracteristicas proporcionadas por el
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fabricante, se observa que los datos disponibles corresponden a una irradiancia
estdndar definida por las condiciones AM1.5 (Air Mass 1.5). Esta condicién re-
presenta la intensidad de radiacién solar que incide sobre una superficie terrestre
cuando el sol se encuentra a un dngulo de aproximadamente 48,2° respecto de la
vertical, en un dia despejado. Bajo estas condiciones, la irradiancia es de aproxi-
madamente 1000 W m~2 lo que equivale a unos 100.000 lux aunque esta conversiéon
depende del espectro de la luz (ya que AM1.5 incluye componentes visibles, infra-
rrojas y ultravioletas). En el contexto del presente proyecto, la celda solar operard
a una irradiancia significativamente menor, coherente con su ubicacién subcutanea.
En consecuencia, el voltaje de circuito abierto bajo estas condiciones serd inferior
al valor nominal especificado por el fabricante: 690mV a 1000 W m~2. Por otra
parte, la celda debe alimentar un oscilador que representa una carga dindmica no
lineal. La corriente de consumo varia entre cientos de microamperios hasta algunos
miliamperios, con un requerimiento constante de voltaje de decenas de milivoltios.
Por tanto, el punto de operacion 6ptimo se obtiene a la irradiancia que permite
proporcionar dicha alimentacién en tensién y corriente.

Resulta de interés hallar un modelo eléctrico de la celda solar seleccionada,
que permita simular en Cadence el funcionamiento en conjunto de la celda con el
circuito oscilador disenado. Para ello, se parte del modelo clasico de una celda solar
de la Figura basado en el enfoque de un solo diodo [57] [58]. El mismo busca
representar su comportamiento eléctrico mediante una combinacién de componen-
tes que replican la generacion de corriente por efecto fotovoltaico y las pérdidas
asociadas. Este modelo utiliza una fuente de corriente ideal I, (proporcional a la
irradiancia), un diodo con corriente de saturacién I5 que modela la recombinacién
de portadores, una resistencia en serie Rs; que representa las pérdidas éhmicas, y
una resistencia en paralelo R, que captura las corrientes de fuga, todo ello ajusta-
do por un factor de idealidad n. La ecuacion que describe la curva I-V esta dada
por

NOR ik ‘

Figura 2.5: Circuito eléctrico equivalente de una celda solar.

I = Ipy - Is (eq(an;cé“RS> — 1) — 7‘/ t IRS
RP
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2.3. Cosecha de Energia mediante celda solar

donde q es la carga del electrém, k la constante de Boltzmann, T' la temperatura
absoluta, y V e I son el voltaje y la corriente de salida, respectivamente. Este
modelo, ampliamente aceptado, permite simular el rendimiento de la celda bajo
diferentes condiciones de irradiancia y carga, siendo validado en trabajos como los
de Green [59] y el estdndar de modelado descrito por De Soto et al. [60].

La curva [-V de una celda solar, como la KXOB25-14X1F-TR, varia significa-
tivamente con la irradiancia solar (G, que representa la potencia de radiacién solar
que incide sobre la celda por unidad de 4rea (expresada en W/m?). A medida que
disminuye G, se decrementa la corriente fotogenerada I, de la siguiente manera

G
G’ref7

donde I, ey es la corriente generada bajo condiciones estandar, correspon-
dientes a una irradiancia de referencia G,.y = 1000 W/m2. Asimismo, como
Ie = I, [61], este decremento en G, y consiguiente decremento en I,, provo-
ca una disminucion lineal en la corriente de cortocircuito 4., que implica que la
curva IV de la Figura [2.3] se desplaza hacia abajo. La diferencia relativa entre la
corriente de cortocircuito I, y la corriente generada por la celda bajo irradiancia
estandar I, es, en la mayoria de los casos, menor al 1%, pero para comprender
la razén de esto basta con sustituir V = 0 en la Ecuacién , y obtener

Iy (G) = Iy res X (2.2)

IscRs I..R
Ise = Ipy — I (6 Vi — 1) — S]C%ps

En condiciones normales de operacion, esta expresién puede simplificarse de-
bido a que I es extremadamente baja (del orden de nanoamperios o menos), R
suele ser pequefia (menor a 1 Q) y R, es elevada (cientos o miles de ohmios), lo
que minimiza la corriente de fuga. Dado que los términos que restan a I, son
muy pequenos bajo estas condiciones, se puede asumir con buena precisiéon que
Ie = I,.

Por otro lado, el voltaje de circuito abierto V,. también se ve afectado, aun-
que de forma logaritmica. Su variacién con la irradiancia se describe mediante la
siguiente expresion

. (2.3)

Voc(G) ~ Voc,ref + nkl In ( G ) ) (2'4)
q Gref

donde V,,.; es el voltaje de circuito abierto bajo G,.r, n es el factor de
idealidad del diodo, k es la constante de Boltzmann, T es la temperatura absoluta
(en Kelvin), y ¢ es la carga elemental del electrén.

Finalmente, las resistencias serie R y shunt I, que representan las pérdidas
resistivas internas del dispositivo, se asumen practicamente constantes mientras la
temperatura no varfe de forma significativa.

Estas relaciones implican que a menor irradiancia la curva caracteristica IV se
desplaza hacia abajo y a la izquierda. Esto es relevante ya que el caso de aplicacion
de este proyecto requiere que la celda opere a baja irradiancia, condicién en la cual
es posible obtener tensiones de alimentacién bajas, con corrientes menores a 1 mA.
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De esta forma, la curva IV a utilizar se verd desplazada acorde a la irradiancia que
se proporcione.

A los efectos de modelar eléctricamente la celda en el contexto de la aplicacion
de este proyecto, el enfoque a seguir se basa en utilizar la curva dada por el fabri-
cante, a una irradiancia de 1000 W/m?, y posteriormente adaptar la misma para
obtener una versién valida a una menor irradiancia. El procedimiento consiste en
disminuir la corriente fotogenerada (Ipy en la Figura a través de simulacio-
nes hasta obtener el punto de operacién deseado, es decir 40mV (objetivo que se
buscard cumplir en el diseno de todo el circuito més adelante), y corriente sufi-
ciente para sostener la oscilacion del circuito. De esta manera, es posible modelar
el comportamiento de la celda al conectarle la carga dinamica del oscilador, asi
como también observar la influencia de la celda sobre la carga.

Para ello es necesario primero modelar eléctricamente la celda a una irradiancia
de 1000 W /m? segtin el modelo de la Figura Con este cometido, se implementa
un script en Python, que a través de funciones de optimizacion no lineal, realiza un
ajuste entre los datos de la curva caracteristica IV proporcionada por el fabricante
(Figura y los pardmetros de la ecuacién de un solo diodo (Ecuacién (2.1))).
El ajuste del modelo de la celda solar se realiza mediante un proceso de optimi-
zacién no lineal, ya que la ecuacién del modelo de un solo diodo incluye términos
exponenciales (debidos a la corriente del diodo) y lineales (por las resistencias R
y Ryp), lo que hace que la relacién entre corriente y voltaje no sea lineal. Asimismo,
la ecuacion relaciona corriente y voltaje, pero sin embargo no se puede despejar
explicitamente la corriente I en funcién del voltaje V', ya que I aparece en ambos
lados de la ecuacién (incluso dentro de una exponencial).

El cédigo implementa la determinacién del modelo de la celda solar, ajustando
los pardmetros Ip,, I, Rs, R, y n mediante el método L-BFGS-B de la bibliote-
ca scipy.optimize.minimize. El objetivo es minimizar el error cuadratico medio
entre los datos de la curva IV proporcionada por el fabricante y las predicciones del
modelo, definido mediante una funcién de costo. El proceso comienza con valores
iniciales y limites predefinidos para cada parametro. Para cada valor de voltaje V
en los datos, se resuelve la ecuacién implicita del modelo (Ecuacién ([2.1))) utilizan-
do el método fsolve, obteniendo asi la corriente I predicha por el modelo. Luego,
para estimar de forma eficiente los parametros, L-BFGS-B estima el gradiente de
la funcién de costo respecto a los pardametros del modelo, realiza una busqueda de
linea para determinar el tamano del paso, y actualiza iterativamente una aproxi-
macién de la inversa de la matriz Hessiana. Este procedimiento se repite hasta que
se alcanza la tolerancia establecida (ftol) o el nimero maximo de iteraciones.

Los parametros del modelo obtenido como resultado del script son los siguien-
tes:

v Iy, = 58,6 mA

[ ] Is = 1,21DA
» Ry =0,4672
» R, = 10009
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2.3. Cosecha de Energia mediante celda solar

- =152

En la Figura se observan las curvas IV para los datos proporcionados por el
fabricante, el modelo obtenido numéricamente y el resultado de la simulacion del
mismo en Cadence. Es posible concluir que el modelo aproxima de manera exitosa

el comportamiento reportado en la hoja de datos del fabricante a una irradiancia
de 1000 Wm™—2.

Curva IV de celda solar KXOB25-14X1F-TR
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Figura 2.6: Curva caracteristica IV a 1000 W m ™2 de la celda solar KXOB25-14X1F-TR pro-
porcionada por el fabricante, modelada y simulada.

Posteriormente, en la Seccién como se desea trabajar a una menor irra-
diancia compatible con la aplicacién de este proyecto, se ajusta manualmente el
valor de la fuente de corriente I, en Cadence, manteniendo el resto de los pardme-
tros del modelo constante, hasta lograr obtener a la salida 40 mV de tensién y
suficiente corriente para que el circuito oscilador del bloque Cold-Start oscile. Esta
forma de modelar celdas solares a distintas irradiancias es un enfoque tradicional
aceptado y se puede profundizar sobre ello, y sobre otros modelos en [62] |63].

21



Esta pagina ha sido intencionalmente dejada en blanco.



Capitulo 3

Circuitos Cold-Start

Los circuitos de arranque en frio Cold-Start (CS) permiten arrancar circuitos de
conversiéon AC-DC incluso cuando la alimentacion disponible es una tensién muy
baja (menos de 100mV). Estos circuitos, cuando se combinan con un rectificador
de conversion AC-DC, pueden funcionar como alternativa a los conversores DC-
DC.

Aunque los conversores DC-DC suelen ofrecer alta eficiencia, requieren una
tension minima de entrada, tipicamente mayor a 1V, para operar correctamente.
En cambio, los circuitos CS estan diseniados para funcionar con niveles de tensién
inferiores a ese umbral, alimentando un oscilador capaz de generar una senal si-
nusoidal de mayor amplitud. Esta senal se rectifica y se amplifica posteriormente
mediante un convertidor mas eficiente. Ademas, es comin que se integre una logica
de control que desactive el circuito de arranque una vez que se haya alcanzado una
condicién de operacion estable, mejorando la eficiencia del proceso.

En este capitulo se revisan los conceptos tedricos fundamentales para el di-
senio del oscilador y el rectificador propuestos en este proyecto, y se presenta las
arquitectura seleccionada para cada bloque.

3.1. Osciladores

Los osciladores son circuitos electrénicos capaces de generar senales periddicas,
como ondas senoidales, cuadradas o triangulares, sin la necesidad de una senal
de entrada externa. En esta seccién se revisan brevemente los conceptos tedricos
fundamentales para el diseno del oscilador propuesto en este proyecto, y se presenta
la arquitectura seleccionada.

3.1.1. Criterio de Barkhausen

En el caso de los osciladores senoidales, existen tres componentes fundamen-
tales que deben estar presentes para garantizar su operacién. En primer lugar, se
requiere un dispositivo activo con ganancia de potencia en la frecuencia de ope-
racién, el cual debe ser capaz de generar y amplificar no solo la sefial de salida,
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sino también la sefial que alimenta al propio circuito en forma de realimentacion.
En segundo lugar, es necesario contar con un elemento o red que determine la
frecuencia de oscilacion. Por tltimo, el sistema debe incorporar un mecanismo de
limitacién de amplitud y estabilizacién [64].

Para que un circuito pueda mantener oscilaciones senoidales, su funcién de
transferencia debe presentar un par de polos complejos conjugados ubicados en
el semiplano derecho del Plano S. Esta configuracién produce una senal senoidal
cuya envolvente crece exponencialmente con el tiempo. Sin embargo, a medida que
la amplitud de la oscilacién aumenta, los efectos no lineales del circuito tienden a
desplazar estos polos hacia el eje imaginario, donde la senal se estabiliza con una
amplitud constante. Si la amplitud continta creciendo més alla de cierto umbral,
los polos pueden trasladarse al semiplano izquierdo, lo que provoca una disminucién
de la salida. Por lo tanto, todo oscilador senoidal requiere un mecanismo que
estabilice estos polos en el eje imaginario [64].

Este comportamiento puede lograrse mediante el uso de retroalimentacién po-
sitiva. Si se considera un amplificador con funcién de transferencia A(s), reali-
mentado por una red selectiva en frecuencia ((s), la funcién de transferencia del
sistema de lazo cerrado viene dada por

(3.1)

El criterio de Barkhausen establece las condiciones necesarias para que este
tipo de circuitos entre en régimen de oscilacion:

s Frecuencia de oscilacion: la fase del producto del lazo debe ser un multi-
plo de 27, es decir, Im(AB) = 0.

= Condicion de arranque: la ganancia del lazo debe ser superior a la unidad:
Re(ApB) > 1.

s En oscilaciéon: una vez alcanzada la oscilacion estable, la ganancia del lazo
debe ajustarse a la unidad para mantener la amplitud constante: Re(AS) =
1.

3.1.2. Modelo de resistencia negativa

Un circuito resonante ideal, sin pérdidas, puede comportarse como un oscilador
natural. Sin embargo, en la préctica, todos los componentes pasivos (inductores,
capacitores, etc.) presentan pérdidas, lo que impide que las oscilaciones se man-
tengan indefinidamente. Para compensar estas pérdidas energéticas, es necesario
incorporar elementos activos que aporten energia al sistema [65].

Una forma de analizar este tipo de osciladores es mediante el concepto de re-
sistencia negativa. En este enfoque, se busca que el circuito incluya una resistencia
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negativa equivalente en magnitud (pero de signo opuesto) a la resistencia positi-
va que representa las pérdidas del resonador. Esta compensacién puede lograrse
ajustando la ganancia del elemento activo y la impedancia de la red de retroali-
mentacion.

La Figura muestra un modelo simplificado de oscilador basado en este
principio, donde Lgr, Cr y Rr modelan al elemento resonante y sus pérdidas,
mientras que r4 modela al elemento activo que compensa dichas pérdidas. La
Figura [3.2] ilustra c6mo la corriente crece exponencialmente a una tasa o, hasta
alcanzar una saturacion estable, producto de la realimentacién positiva.

Para evaluar las condiciones de arranque de un oscilador, resulta 1til descri-
bir sus propiedades en el dominio del tiempo. El voltaje a través de cualquier
dispositivo activo puede aproximarse mediante una serie potencial dada por

vA(t) = Vo + Rai(t) + Axi®(t) + ... (3.2)

donde Vj, R4 y A4 son parametros especificos del dispositivo. Para simplificar,
asumimos propiedades linealeﬂ

va(t) = Vo +rai(t). (3.3)

En un lazo, la suma de los voltajes es igual a cero. Por lo tanto, la suma de las
derivadas también es cero, lo que conduce a la siguiente ecuacion diferencial:

do(t) d%i(t) 1 di(t) di(t)
=L — = — . 4
dt Regz T oo+ Rrpm ra—m = 0 (34)

Es bien sabido que este tipo de ecuaciones diferenciales puede resolverse con
funciones exponenciales del tipo

i(t) = Ipe®t, (3.5)

donde Iy es la amplitud de la sefial en ¢t = 0, y s = 0 + jw es el polo del
sistema. Sustituyendo en la Ecuacién (3.4]) se obtiene

s =o0+4+jw =

~(Rr+ra) \/ 1 (Rp +74)2

— . 3.6
2Lp LrChpr 4L% (3.6)

La parte real del polo, o, determina si la amplitud de la oscilacién crece, se
mantiene constante o decrece con el tiempo. En particular:

= Sio > 0, las oscilaciones crecen de forma exponencial: el sistema es inestable.
= Si o < 0, las oscilaciones se amortiguan: el sistema es estable pero no oscila.

= Si o =0, la amplitud se mantiene constante: esta es la condicién para una
oscilacién sostenida.

'Debido a que los pardmetros se extraen y sélo son validos bajo condiciones lineales o
de pequena senal, se denotan con letras minusculas.
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Por lo tanto, para que el circuito mantenga oscilaciones en régimen permanente
se debe cumplir
(RR +r A)

=———"=0 3.7
g— - g, (37)

lo que implica la condicién de oscilacién

rTA — —RR. (3.8)

Esta relacién indica que la resistencia negativa generada por el elemento activo
debe compensar exactamente la resistencia del resonador. Bajo esta condicién, se
alcanza un equilibrio dindmico donde el circuito sostiene una senal oscilatoria sin
que crezca ni se atente.

Resonator i Active device

i Amplitude

———p limitation, e.g.
by means of IV
boundaries

los

Figura 3.1: Modelo basico de b

1
un oscilador de retroalimenta-
cion. Lr, Cr y Rr modelan al Figura 3.2: Crecimiento exponencial de la co-
elemento resonante y sus pérdi- rriente hasta que se produce la saturacién [66].

das. 74 modela al elemento ac-
tivo que compensa dichas pérdi-
das [66].

3.1.3. Osciladores a cristal

Los osciladores a cristal son circuitos electrénicos disenados para generar senales
periddicas de alta estabilidad y precisién en frecuencia. Funcionan utilizando las
propiedades piezoeléctricas de un cristal de cuarzo, que actiia como un resona-
dor altamente selectivo. Cuando se polariza adecuadamente dentro de un circuito
amplificador con realimentacién positiva, el cristal oscila mecanicamente a una fre-
cuencia natural determinada por su geometria y el modo de vibracién, generando
asi una senal eléctrica estable. A diferencia de los osciladores RC o LC, los oscila-
dores a cristal presentan una estabilidad en frecuencia superior, con desviaciones
tipicamente menores a £50 ppm (partes por millén). Esta estabilidad se debe a la
alta relacién Q (factor de calidad) del cristal, que puede alcanzar valores superiores
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a 10.000, minimizando la deriva en frecuencia ante variaciones de temperatura y
tensién.

Tradicionalmente, los osciladores se pueden implementar con un cristal reso-
nador piezoeléctrico conectado en paralelo al elemento amplificador. Tal es el caso
del oscilador Pierce presentado en [67], cuyo circuito esquematico se muestra en la
Figura Sin embargo, en el contexto de ultra baja tension, dicha arquitectura
reporta minimos de tensién de alimentacion de 60 mV. Para otras arquitecturas
de oscilador a cristal, los reportes indican tensiones minimas de alimentacion su-
periores a 500mV no compatibles con los requerimientos de un sistema CS.

Inverting
amplifier

Crystal

il
I I

Figura 3.3: Oscilador Pierce a cristal [67].

3.1.4. Modelo eléctrico de un cristal resonador piezoeléctrico

Los resonadores piezoeléctricos, como los cristales de cuarzo, se utilizan en
lugar de combinaciones LLC debido a su alto factor de calidad Q. Este factor de
calidad puede ser hasta 1000 veces mayor que el de los elementos tradicionales, lo
que se traduce en una estabilidad de la frecuencia. Ademds, los cristales de cuarzo
presentan diferentes propiedades térmicas segtn el tipo de corte, con algunos cortes
ofreciendo cambios de frecuencia extremadamente pequenos con la temperatura
[64].

El modelo eléctrico de un resonador piezoeléctrico es una representacién cir-
cuital que describe su comportamiento eléctrico y mecanico cuando interactiia con
senales eléctricas o mecanicas. Uno de los modelos mas ampliamente utilizados es
el modelo de Butterworth-Van Dyke (BVD), que capta tanto la respuesta resonante
como las pérdidas del sistema.

El modelo BVD consiste en un circuito en el que se identifican los siguientes
elementos:

» R, (Resistencia mecdnica): Representa las pérdidas mecanicas en el mate-
rial.

» L, (Inductancia mecdnica): Modela la inercia del material piezoeléctrico.
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» Oy, (Capacitancia mecdnica): Representa la elasticidad mecénica.

» Cy (Capacitancia eléctrica): Representa la capacitancia estética del piezo-
eléctrico cuando no esta vibrando.

El circuito equivalente se configura con Cj en paralelo a una rama serie confor-
mada por R,,, Ly, y Cp, como se muestra en la Figura 3.4l Este modelo permite
analizar tanto la resonancia mecdnica como los efectos eléctricos de acoplamiento.

"

CO—//— OCm—/—/———

-

Rm

Figura 3.4: Modelo teérico del resonador piezoeléctrico.

Bajo ciertas condiciones tipicas de operacién, pueden hacerse las siguientes
suposiciones para simplificar el andlisis:

s L,, grande.
= (), pequeno.
s Co > O,

s SiQ = % ~ 100.000, R,, es despreciable.

Con estas aproximaciones, la impedancia del resonador se expresa como

2 1
Z(s) = S L 7Y P (3.9)
Co.5 + 7Lm_si - Cos 52 + o4 Cn

Del analisis de esta expresion se obtienen las dos frecuencias caracteristicas del
resonador:
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= La frecuencia de resonancia f,., también conocida como frecuencia serie fs,
ocurre cuando la rama mecanica L,, - C,, entra en resonancia serie. En este
caso, la impedancia total del circuito se minimiza y se obtiene la siguiente
expresion para la frecuencia angular de operacién

1
Wy = —F———. (3.10)
V LmCm
» La frecuencia de antiresonancia f,, o frecuencia paralelo f,, ocurre cuando la
impedancia total se maximiza debido a la interaccién entre la rama resonante
y Cp, expresandose como

1
/1 CmCo
Lm Cmm+00

Estas dos frecuencias definen la banda de operacién del cristal como resonador.
Entre ellas, el dispositivo presenta un comportamiento altamente selectivo, lo cual
es aprovechado en aplicaciones de osciladores y filtros de alta estabilidad.

En la préctica, los resonadores piezoeléctricos operan en dos configuraciones en
funcién de como se conectan al circuito oscilador: serie y paralelo, cada una afec-
tada de forma distinta por la capacidad de carga C, (que incluye las capacidades
pardsitas del protoboard y el conexionado de cables).

En serie, la frecuencia de resonancia f, depende solo de la rama serie (Cy,, Ly,
y Rp,), calculada a partir de la Ecuacién . La adicién de Cp, en serie modifica
la capacidad efectiva equivalente a Ciypqy = %, lo que aumenta ligeramente
fr a una frecuencia de resonancia efectiva equivalente que denominaremos f7. Sin
embargo, como C, es del orden de fF y Cf, suele ser del orden de pF', Cf, resulta
despreciable y por tanto Cigtal =~ Chy,.

Por otro lado, cuando los resonadores piezoeléctricos operan en paralelo, la
frecuencia de antiresonancia f, depende de Cy y los parametros de la rama serie,
calculada a partir de la Ecuacién . La adicién de Cf, en paralelo modifica la
capacidad efectiva equivalente a Co+C',, afectando f, que en este caso se aproxima

(3.11)

Wp =

a una frecuencia efectiva fr ~ f; (1 + %) Un Cf, mayor aumenta Cy+ Cf,

reduciendo f, hacia f,. En la Figura|3.5] se muestra la variacion de las frecuencias
fr v fa para las configuraciones serie y paralelo, asi como el comportamiento de
un resonador piezoeléctrico sin carga [68].
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Figura 3.5: Variaciones de f, (frecuencia de resonancia serie f5) y f, (frecuencia de antireso-
nancia paralelo f,,) para un resonador piezoeléctrico sin carga y con carga para configuraciones
serie y paralelo en el contexto de un circuito oscilador [68].

3.1.5. Oscilador Colpitts MOS con inductor

El modelo del oscilador Colpitts tradicional que se habia comentado en la Fi-
gura [1.8] resumido en la Figura puede describirse como un generador de
resistencia negativa en paralelo con una carga resonante. La carga del resonador
consiste en un inductor con pérdidas, modelado como un inductor L en serie con
una resistencia parasita Ry, [69]. La resistencia negativa es proporcionada por C1,
C5 y el MOSFET, los cuales forman un bucle de retroalimentacién positiva. Ip;qs
es utilizada para polarizar el MOSFET.

En una topologia de oscilador Colpitts convencional se mide la tensién de
oscilacién de salida en el gate y el MOSFET esta polarizado por una fuente de DC
en el source. Sin embargo, muchas veces se opta por polarizar con un inductor o una
resistencia para que la oscilacién en voltaje en el source, Vs, sea inferior a 0 V. De
esta manera, se logra que la oscilacién en voltaje a la salida del oscilador Colpitts,
es decir la tension en el gate V,, también pase por debajo de cero, maximizando
la excursién [35].

Para el analisis de la resistencia negativa del circuito de la Figura se toma
el modelo de pequeiia senal mostrado en la Figura donde Ci =C1+Cys y
Cé = Oz + Cg, siendo Cys y Cg las capacitancias pardsitas de gate a source y de
source a bulk respectivamente.
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3.1. Osciladores

(a) Oscilador Colpitts MOS tradicional (b) Oscilador Colpitts MOS tra-
[69]. dicional, en pequeria senal [69].

Figura 3.6: (a) Arquitectura del Oscilador Colpitts MOS tradicional. (b) Modelo en pequeiia
sefal.

La impedancia vista del circuito de dicha figura es

Ve 1 1 m
Zin = 5 = 7 + 7 g T 7 (312)
I, sC; sCy, w2C|Cy

Por lo tanto, la resistencia negativa cumple

gm
"Wy (3.13)
donde g,, es la transconductancia de pequena senal del transistor M. En la Fi-
gura|3.7alse muestra el esquema del modelo de resistencia negativa resultante para
el oscilador Colpitts. Se debe cumplir entonces la relacién de arranque |Ryeq| > Rr,
que resulta ser

w2C,C,

Para el analisis del comportamiento de estado estacionario del circuito de la

Figura se toma como referencia el circuito de gran senal de la Figura [69].

A partir de este modelo, se deduce que la transconductancia efectiva del circuito
puede aproximarse por la siguiente relacién

‘ Im__|' S Ry. (3.14)

a I 2Ipjas.
m — 5 )
% %
donde I; es la componente fundamental de la corriente por el drain [65).

Aplicando este concepto al oscilador Colpitts implementado con un transistor
MOS y modelado mediante resistencia negativa, se obtiene una expresion para G,

dada por la Ecuacién

(3.15)
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(a) Modelo de resistencia negati- (b) Modelo de referencia de gran
va del Oscilador Colpitts [69]. senal para el comportamiento de es-

tado estacionario [65].

Figura 3.7: (a) Modelo de resistencia negativa. (b) Modelo de referencia de gran sefial en
estado estacionario.
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Gm ~
SC A~ | AT

C1+Cy
Para que las oscilaciones se mantengan constantes, esta resistencia negativa

debe compensar exactamente las pérdidas resistivas del circuito, lo que implica
que en régimen estacionario se debe cumplir con la condicién

Gmosc

Rne =R = T T~
[Fine| g w?2C|C,

(3.17)

En régimen de oscilacion estable, se asume que la transconductancia efectiva
G, a la cual se le denominara en este proyecto gm,.. es igual a la transconduc-
tancia de pequena senal g,, , lo cual permite expresar la resistencia negativa segtiin

la Ecuacién (3.17) y obtener

Gmosc

foes = =acicy

(3.18)

3.1.6. Seleccidon de la arquitectura

En la Figura [3.8 se muestra la arquitectura del oscilador disenada en este pro-
yecto, basada en una adaptacién de la topologia Colpitts MOS propuesta en [35].
Esta versién incorpora dos modificaciones principales: el reemplazo del inductor
por un resonador piezoeléctrico y la polarizacién del transistor mediante una re-
sistencia, manteniendo el resto de la estructura original, ademas, se debe tener en
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3.1. Osciladores

cuenta que la oscilacién y amplitud de salida se da en el gate. El funcionamiento
detallado del oscilador Colpitts se describe a continuacion en la Seccién [3.1.5

Los osciladores a cristal suelen requerir una tension minima de alimentacién re-
lativamente alta, tipicamente mayor a 500 mV. La variante de oscilador con cristal
de este proyecto no ha sido explorada, hasta donde alcanza nuestro conocimiento,
en el estado del arte. En este trabajo, se investiga con el objetivo de desarrollar
un diseno que funcione con tensiones ultra bajas, por debajo del umbral de 60 mV
reportado para el oscilador Pierce a cristal en la Seccién [3.1.3]

Vin

e

>
Roe 3 =) Resonador
-

Vin

&>

C1

C2 —

Rg

N

Figura 3.8: Oscilador Colpitts MOS con resonador piezoeléctrico y resistencia de polarizacién
Rg. El resonador piezoeléctrico sustituye al inductor y se modela segiin lo presentado en la

Seccién

La topologia Colpitts fue seleccionada por su simplicidad de integraciéon con un
unico resonador piezoeléctrico, en contraste con configuraciones como los oscilado-
res en anillo, que implicarian reemplazar multiples inductancias por resonadores,
aumentando significativamente la complejidad del circuito. El cristal de cuarzo
ofrece una estabilidad de frecuencia superior y un factor de calidad elevado, lo que
reduce significativamente los efectos de interferencias electromagnéticas (EMI), a
las que inductores y transformadores son especialmente vulnerables debido a la
generacion de corrientes parasitas y a su menor ). Ademas, el reducido tamano
del cristal (hasta 1,6 mm x 1,2mm x 0,4mm en encapsulados SMD) favorece la
miniaturizacién de sistemas implantables, a diferencia de los inductores y transfor-
madores, que presentan dimensiones notablemente mayores (> 5 mm), dificultando
su integracién en dispositivos de volumen restringido. Estas propiedades posicionan
al cristal como una alternativa mas eficiente y confiable para aplicaciones biomédi-
cas implantables, donde la precisién, inmunidad a EMI y la miniaturizacion son
requerimientos criticos [19].
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En cuanto a la polarizacién, el reemplazo del inductor por un resonador pie-
zoeléctrico implica un comportamiento de circuito abierto en DC, lo que impide
fijar directamente la tensién de gate. Para resolverlo, se incorpora una resistencia
en paralelo al resonador (Rpg, ya que se conecta entre drain y gate), que permite
establecer la tension de polarizacién en el gate del transistor. Por otro lado, para
fijar la corriente de polarizacion en el source sin utilizar una fuente de corriente ni
inductores, se opta por emplear una resistencia Rg, siguiendo el enfoque propues-
to en [35]. Esta configuracién permite trabajar con valores de Vg menores a 0V,
manteniendo la simplicidad del diseno.

3.2. Rectificadores

En esta seccién se revisan brevemente los conceptos tedricos fundamentales
para el diseno del rectificador propuesto en este proyecto, y se presenta la arqui-
tectura seleccionada.

3.2.1. Seleccidon de la arquitectura

En la referencia 35|, se propone como solucién al problema de rectificar senales
oscilatorias obtenidas a partir de fuentes de cosecha, el circuito de la Figura[3.9] El
mismo se denomina multiplicador de voltaje Dickson y su arquitectura consiste en
una red de transistores MOS nativos conectados como diodos, y capacitores que
permiten aumentar el voltaje de entrada en multiples etapas, impulsado por una
senal de reloj. A través del disefio de un rectificador basado en esta arquitectura, en
[35] reportan la capacidad del circuito de proporcionar una tensiéon DC a la salida
de 1V para una corriente de carga de 500nA, cuando la excursién en la entrada es
de 400mV,,. Cabe destacar que en el contexto del sistema de cosecha presentado
en [35], el rol que finalmente ocupa el multiplicador es el de cargar un capacitor
de 4,7nF a una tension entre sus bornes de 1 V, mediante una corriente de carga
menor a 21nA, con el objetivo de encender un conversor elevador més eficiente.
Como se considera un buen resultado, se decide estudiar la implementacién de un
circuito similar.

Para comprender el funcionamiento del multiplicador Dickson (también cono-
cido como Dickson Charge Pump) se presenta en primer lugar el estudio de su
versién simplificada, el doblador de voltaje. En las secciones posteriores se utili-
zan los conceptos presentados en el andlisis del doblador, para profundizar en el
funcionamiento del multiplicador.

3.2.2. Doblador de voltaje

El doblador de voltaje es un circuito rectificador que permite obtener un voltaje
de salida de aproximadamente el doble del voltaje de entrada en corriente alterna.
Se basa en el almacenamiento de carga en capacitores y el direccionamiento de
corriente mediante diodos, aprovechando la polaridad alternante de la senal de
entrada.
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Figura 3.9: Multiplicador de voltaje Dickson de miltiples etapas con transistores MOS conec-
tados como diodos.

En las Figuras [T7] y [77] se observa una topologia cldsica del doblador de
voltaje de media onda. Su funcionamiento se puede analizar en dos fases. Durante
el semiciclo negativo de la sefial de entrada, representado en la Figura [77] el cdtodo
del diodo D; se encuentra a un potencial mas negativo que su énodo, lo que lo
polariza en conduccién. En este estado, el capacitor C se carga hasta un voltaje
cercano al valor de pico de la senal de entrada V), (a menos de la caida de tensién
en el diodo V), con su terminal superior positivo y el inferior negativo. Durante
el semiciclo positivo, representado en la Figura [77] el voltaje en la fuente cambia
de signo, haciendo que el catodo del diodo D; se vuelva positivo respecto a su
anodo, impidiendo que conduzca. Al mismo tiempo, el voltaje en el nodo superior
de C7 se suma con el voltaje de la fuente V), generando un potencial cercano a
2V, en el anodo de D,. Esto permite que el diodo D conduzca y cargue Ca con
un voltaje cercano a 2V),. La salida del circuito se encuentra en los extremos de
(5, entregando un voltaje continuo aproximadamente igual al doble del voltaje de
entrada pico.

Este tipo de circuito es 1til para la rectificacion de senales de baja amplitud, ya
que permite elevar el voltaje a niveles utilizables en otras aplicaciones electrénicas.
Es usual que en los casos donde se rectifican senales de amplitud comparable
con la caida de tensién en directo de los diodos estandar, se utilicen en su lugar
diodos Schottky. Estos tltimos tienen una menor caida de voltaje en polarizacién
directa (del orden de 0,3V), reduciendo las pérdidas y mejorando el rendimiento
del rectificador. Alternativamente, se pueden utilizar transistores conectados como
diodos que con caidas de voltaje del orden de 0,1V logran optimizar ain mas la
conversién de energia.

Un aspecto importante en estos circuitos es el voltaje de ripple, el cual repre-
senta la variacion en la tensién de salida debido a la descarga del capacitor Cy
cuando suministra corriente a la carga Rp. El ripple depende directamente del
valor de Cy y de la corriente de carga. Un capacitor de mayor capacidad puede
almacenar mas carga, reduciendo la variacién en el voltaje y proporcionando una
salida més estable. Por otro lado, si la carga Ry, es muy baja (es decir, si el con-
sumo de corriente es alto), el capacitor se descarga més rapidamente entre ciclos
de carga, aumentando el ripple. En la Figura se observa como la forma de
onda de salida presenta una componente de ripple, cuya amplitud dependerd de
estos factores. En aplicaciones donde se requiere una salida con menor variacién,
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se pueden emplear capacitancias mayores o reguladores de voltaje para estabilizar
aun mas la senal rectificada.

C1 D2
e
- /‘-‘r «—
Vp-Vy T w
+
- ‘|, T +
e
v
(a) Semiciclo negativo.
C1 D2
\ | - 2Vp - Wy 7 H 2Vp - 2Wy
gy i i

¢
p
V|
)1+

(b) Semiciclo positivo.

Figura 3.10: Diagramas de funcionamiento del doblador de voltaje.

3.2.3. Multiplicador de voltaje Dickson

El Dickson se basa en principios similares a los del doblador de voltaje, pero
con una topologia modificada en cuanto a la ubicacion de los capacitores y diodos,
permitiendo una acumulacién maés eficiente del voltaje a través de multiples eta-
pas. En un doblador clésico, el capacitor estd conectado directamente a la fuente
oscilatoria y el diodo dirige la carga hacia la salida. En un rectificador Dickson,
como muestra la Figura los diodos estdn conectados en serie formando una
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Figura 3.11: Doblador de voltaje con carga resistiva Ry, y voltaje de ripple a la salida V.

cadena, mientras que los capacitores Cy p se conectan entre los nodos de esta ca-
dena y la senal oscilatoria. En particular, en una topologia de Dickson clésica, los
capacitores de las etapas impares se conectan a la senal oscilatoria, y los de las
etapas pares a la inversa de dicha sefial, segiin muestra la Figura (a). Por otro
lado, en este diseno, los capacitores Cy p alternan su conexion: los capacitores de
las etapas impares estan conectados a la senal oscilatoria Vy, mientras que los de
las etapas pares estan conectados a tierra (GND). Esto se describe en la Figura
3.12( (b). Esta configuracion difiere de la topologia clasica del Dickson, que suele
usar senales oscilatorias complementarias (como V7, y su inversa). La alternancia
entre Vz y GND afecta cémo se transfiere la carga en cada etapa, pero permite
simplificar el diseno al usar una sola senal oscilatoria.

El funcionamiento de una etapa individual del Dickson se ilustra en la Figu-
ra Cada etapa opera en dos fases, dependiendo del semiciclo de la senal
oscilatoria Vg:

1. Semiciclo negativo de Vys.: Cuando Vs es negativa (es decir cuando vale
—V,), el capacitor Cyp de una etapa impar (conectada a V) se carga a
través del primer diodo. Si el nodo de entrada estda a un voltaje de conti-
nua V., el capacitor se carga a una diferencia de tensién entre sus bornes
de V}, + Vy., menos la caida de voltaje del diodo (V). En las etapas pares
(conectadas a GND), el capacitor correspondiente no se ve afectado directa-
mente por V., pero el voltaje en su nodo superior puede cambiar debido a
la transferencia de carga desde la etapa anterior.

. Semiciclo positivo de V,sc: Cuando Vs se vuelve positiva (es decir cuando vale,
+V,), el voltaje en el borne positivo del capacitor correspondiente a una etapa im-
par aumenta adicionalmente por la sefial oscilatoria, elevandose a 2V, + Vg, (menos
V), debido a que la tensién entre bornes es igual a V},+Vg.. Durante esta fase, el se-
gundo diodo de la etapa conduce, transfiriendo la carga al capacitor de la siguiente
etapa, que queda cargado a 2V, +Vj. - 2V,,. En las etapas pares, el capacitor conec-
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(a) Rectificador Dickson clésico, con capacitores conectados a sefiales os-
cilatorias en fase y contrafase, alternadamente.
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(b) Rectificador Dickson cldsico, con capacitores conectados a sefial osci-
latoria y tierra, alternadamente.

Figura 3.12: Rectificador Dickson de miltiples etapas.

tado a GND actiia como un nodo fijo, permitiendo que el voltaje en el nodo interme-

dio (borne positivo de Cy p)seeleveiinicamenteporlacargatrans feridadesdelaetapaanterior.
La Figura [3.13|(b) muestra la tensién en cada nodo de interés en funcién del

tiempo, si se desprecia la caida V'~ en los diodos. Este proceso se repite en cada

etapa, acumulando voltaje progresivamente.
La ecuacién que describe la tension de salida del rectificador Dickson con dio-

dos, considerando el efecto de la corriente de salida Ipp y la frecuencia f se puede

expresar segun la ecuacién

NlIpp
CVDfosc‘

Donde V,,; es la tension de salida, V. es la tension de entrada, N es el niimero
de etapas, V), es la amplitud pico de la senal de entrada, V, es la caida de tensién por
diodo, Ipp es la corriente de salida, Cy p es la capacitancia de los condensadores,
y f es la frecuencia de la senal oscilatoria.

Vout = Vge + N (2V, — 2V) (3.19)
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(b) Curvas en nodos de interés del rectifi-
cador Dickson. Se desprecia la caida V, de
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(a) Esquemético de primer etapa del rec-
los diodos.

tificador Dickson.
Figura 3.13: Esquema y comportamiento del rectificador Dickson.
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Capitulo 4

Diseno de Oscilador Colpitts MOS con
resonador piezoeléctrico en ultra baja
tension

En el presente capitulo se detalla el proceso de diseno del Oscilador Colpitts
MOS con resonador piezoeléctrico definido en la Seccién En primer lugar,
en la Seccion se selecciona la tecnologia y el transistor MOS a utilizar como
elemento activo, definiendo los pardmetros que lo modelan en el contexto de ultra
baja tensién de este proyecto. Luego, en la Seccién se procede a realizar un
estudio detallado sobre el modelo eléctrico del conjunto formado por el resonador
piezoeléctrico y la resistencia de polarizacién Rpg. En particular, luego de definir
las condiciones de arranque y de oscilacion para la arquitectura del oscilador en la
Seccién (1.3}, se concluye en la Seccién [4.4] cudles son los requisitos sobre el modelo
eléctrico del conjunto resonador piezoeléctrico - Rpg para optimizar el funciona-
miento del circuito oscilador. Asimismo, se profundiza en un método para obtener
experimentalmente dicho modelo, y se realiza el relevamiento y validacién para un
grupo selecto de resonadores comerciales que cumplen con los requisitos definidos.
En las Secciones y se presenta un analisis tedrico sobre el voltaje minimo
entre drain y source del transistor y la amplitud de oscilacién. Luego, en la Seccion
[4.7] se desarrolla el método de diseno iterativo que permite obtener los pardmetros
del circuito oscilador. En particular, el método da como salida la amplitud de os-
cilacién esperada teorica, la cual se compara con los resultados de simulaciones en
Cadence en la Seccién para ser validada. Finalmente, en la Seccién [4.9]se incor-
pora al método de diseno el anélisis realizado sobre los resonadores piezoeléctricos
del mercado y se presenta la seleccién final de todos los parametros solucion del
oscilador Colpitts MOS a cristal. El transistor se fabrica en un integrado, cuyo
layout se detalla en la Seccién mientras que los componentes restantes del
oscilador se montan sobre un circuito impreso.



Capitulo 4. Disefio de Oscilador Colpitts MOS con resonador piezoeléctrico en
ultra baja tensién

4.1. Modelo del transistor MOS

La estructura de capacitor MOS se compone de dos terminales y tres capas.
La composicién de su estructura se basa en un substrato de silicio, puro o poco
dopado p o n, sobre el cual se genera una capa de 6xido de silicio (Si03) que posee
caracteristicas dieléctricas o aislantes. Por tultimo, sobre el mismo se coloca una
capa de metal que posee caracteristicas conductoras.

La estructura MOS actiia como un condensador de placas paralelas en el que
las terminales de gate y bulk son las placas, y el 6xido es el aislante. De este modo,
cuando Vgp = 0V, la carga acumulada es cero y la distribuciéon de portadores es
aleatoria y correspondiente al estado de equilibrio en el semiconductor. Si Vop >
0V, aparece un campo eléctrico entre los terminales de gate y bulk. La regién
semiconductora p se comporta creando una regiéon de empobrecimiento de cargas
libres p+ (zona de deplexién), al igual que ocurriera en la regién P de una unién
PN cuando estaba polarizada negativamente. Esta region de iones negativos se
incrementa con Vgp. Al llegar a una cota de Vg, los iones presentes en la zona
semiconductora de empobrecimiento no pueden compensar el campo eléctrico y
se provoca la acumulacién de cargas negativas libres (e-) atraidos por el terminal
positivo. Se dice entonces que la estructura ha pasado de estar en inversién débil a
inversién fuerte, comportamiento mostrado en la Figura[d.1] El proceso de inversién
se identifica con el cambio de polaridad del bulk debajo de la regién de gate. En
inversién fuerte, se forma asi un canal de e- libres en las proximidades del terminal
de gate y de huecos p+ en el extremo del bulk.

(|VDs
|

zona de empobrecimiento
p

B
= ()

Figura 4.1: (a) Polarizacién del canal en inversién débil. (b) inversién fuerte [70].

4.1.1. Modelo clasico en inversion fuerte

En inversion fuerte, la corriente de drain del transistor MOS se vuelve signi-
ficativa y depende principalmente del exceso de tension de gate sobre el umbral.
En este régimen, el transistor opera en tres regiones: corte, lineal y saturacion. De
aqui en adelante, las ecuaciones relacionadas a las tensiones de drain, gate y source
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4.1. Modelo del transistor MOS

estaran referenciadas al bulk. Comenzaremos definiendo la tension de pinch-off Vp
(también denominada tensién de saturacion Vpgar) como

:VG_VtO
P 146

donde Vg es la tension de gate, Vi la tension de flat-band corregida, y § un
parametro asociado a la modulacién del canal.

(4.1)

Zona de Corte: En esta region, el transistor no conduce, por tanto
Ip =0. (4.2)
y la condicién de operacion se expresa como
Vs>V, <<= Vg<Vyo+(1+6)Vs. (4.3)

lo cual implica que si la tension de gate no supera el umbral ajustado, el canal
no se forma.

Zona Lineal (o triodo): Aqui el canal estd formado, pero atin no hay saturacién,
y la corriente se expresa como

(1+9)
2

Ip =B |(Va — V) (Vp — Vs) — (VB -V3)|- (4.4)

bajo las condiciones

Vo<V, v Va>Vio+(1+9)Vs.

4.5
Vp < V}, ( )

Zona de Saturacion: Cuando Vpg supera el valor de saturacién, la corriente se
independiza de Vpg y se expresa como

B

Ip = m(VG —Vio — (1+6)Vs)?, (4.6)

donde

w
L

B = uCoq (47)

bajo las condiciones

Vo<V, v Va>Vig+(1+9)Vs. (4.8)
Vp > V. '

Parametros de pequena senal: Transconductancia g,,
La transconductancia es una medida de cudn sensible es la corriente Ip ante cam-
bios en Vg v se puede expresar como
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olp

p 2B1p 21p
Jm = WVags 1496

=" 4.9
1+6 0 gm Vas — Vir (49)

Vas —Vr) =

A continuacién se detallan las desventajas que presenta el modelo clasico del
transistor MOS.

s Ignora efectos de canal corto: El modelo clasico no contempla fenémenos
criticos en transistores de canal corto, como:

e Modulacién de Longitud de Canal (CLM): en saturacién, al au-
mentar Vpg la region pinch-off se desplaza hacia la fuente, acortando
el canal efectivo y provocando un incremento de Ip (pendiente finita
en la curva Ip vs. Vpg).

e Reduccién de Barrera inducida por el Drenaje (DIBL): un
Vps alto reduce la barrera de potencial en la zona cercana a la fuente,
disminuyendo la tension umbral Vr y aumentando la corriente en la
region subumbral, este efecto aumento con mayor Vp y menor L.

Estos efectos se vuelven muy pronunciados al reducir la longitud de canal
por debajo de 0,1 pm.

= No considera efectos de mowvilidad: La movilidad de los portadores no es
constante en un transistor real. El modelo clasico no incluye esta degradacién
de la movilidad.

s No considera capacitancias pardsitas: En aplicaciones de alta frecuencia,
las capacitancias parasitarias, como la capacitancia de superposicién y la
capacitancia de gate-drain, afectan significativamente el comportamiento del
transistor. El modelo clasico no incluye estas capacitancias parasitarias en
su analisis.

s No incluye efectos de saturacion de velocidad: En transistores de canales
cortos, la velocidad de los portadores puede alcanzar una velocidad de sa-
turacién, lo que limita la corriente de drain. El modelo cldsico asume una
relacién cuadratica entre la corriente de drain y el voltaje de gate, lo cual
no es valido cuando se alcanza la velocidad de saturacion de los portadores.

= Inexactitud en modos de operacion no ideales: El modelo cldsico no con-
templa fenémenos como la hot carrier injection, la resistencia de gate, la
dispersién a través de la puerta (gate tunneling), y otros efectos de alta
tensién. [71] [65].

El modelo clasico sélo sirve para tensiones entre el gate y source que cumplen
la relacién: Vgg > Vg + 100, ..., 200mV. Por lo tanto, en el contexto de ultra baja
tensién de este proyecto, donde se aspira a trabajar con tensiones de decenas de
mV, no resulta una buena aproximacion a la realidad.
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4.1.2. Modelo ACM (Advanced Compact Model)

El modelo ACM (Advanced Compact Model) es un modelo avanzado que per-
mite una descripcién precisa del comportamiento del transistor MOS en sus di-
ferentes regiones de operacion: desde inversion débil hasta inversion fuerte, inclu-
yendo la regién lineal y la de saturacién. A diferencia de los modelos cldsicos que
dividen el funcionamiento del transistor en zonas bien delimitadas con ecuaciones
distintas, el ACM proporciona una descripcién continua basada en la carga de
canal.

Este modelo se fundamenta en la relacion entre las tensiones en los terminales
de source (Vg) y drain (Vp) con sus respectivas cargas normalizadas (¢s y ¢p),
a través de una funcién logaritmica que describe la transicion entre los distintos
regimenes de conduccién. A partir de estas cargas se define la corriente de drain
Ip, asi como las transconductancias asociadas.

Las ecuaciones de interés que resumen el funcionamiento del modelo se presen-
tan a continuacion. La corriente de drain en funcion de las densidad de cargas de
inversién normalizadas gg v gp se expresa como

Ip = Is[gs(gs +2) —qp(qp +2)], (4.10)

donde esta corriente depende de los valores de densidad de carga que se de-
terminan a partir de las tensiones en los terminales, siendo Ig la corriente de
normalizacién dada por la ecuacién

1
Is = SIsg con Isg = in,uCOX U% (4.11)
La relacién entre la tensién Vp — Vg y la carga g5 se define mediante la ecuacién

Vp— Vs

=dqs — 1+ ln(qs). (4.12)
¢r
Andlogamente, para el drain se define
Vp =V,
% =qp — 1+1In(gp), (4.13)

donde ¢ representa la tension térmica, que es aproximadamente 26 mV a
temperatura ambiente, y Vp corresponde a la tensién de pinch-off del canal dada

por la ecuacion
Vo —Vr

n

Vp (4.14)

Estas expresiones permiten obtener de manera implicita los valores de ¢s y gp,
los cuales luego se emplean en el célculo de la corriente de drain.

El modelo también incluye la definicién de tres transconductancias relevantes.
La transconductancia asociada al drain se expresa como
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2Isqp

y la asociada al source se define
21,
s = —38 (4.16)
ér

ambas representan las derivadas parciales de la corriente con respecto a las
tensiones de drain y de source, respectivamente. A partir de ellas, se define la
transconductancia total g,,, considerando el pardmetro n, como:

9Ims — Gmd

~ (4.17)

9m =

4.1.3. Eleccién del transistor y seleccién de la tecnologia

La seleccién del transistor es crucial en el diseno del oscilador, ya que debe
operar con voltajes de entrada extremadamente bajos (inferiores a 100mV) y ga-
rantizar el arranque. Por ello, se eligieron transistores MOSFET con una tension
de umbral Vjy cercana o igual a cero (o ligeramente negativa). Esta caracteristica
minimiza la tensiéon de arranque, facilitando el inicio y sostenimiento de las os-
cilaciones en condiciones de alimentacion reducida. En un oscilador Colpitts, el
transistor actiia como elemento activo, proporcionando la ganancia necesaria pa-
ra las oscilaciones. Ademads, un Vi bajo permite operar en la region de inversion
moderada con valores reducidos de Vpg, lo que es ideal para aplicaciones de ultra
baja potencia.

Con este criterio, se selecciond la tecnologia XH018 de X-FAB, un proceso
CMOS de 180 nm optimizado para aplicaciones de sefial mixta y alta integracién
[72]. Esta tecnologia permite la implementacién de transistores MOSFET nativos
como el NN3, con una tensién de umbral Vg ~ —0,1 V. La XHO018 ofrece médulos
disenados para dispositivos de baja tensién, alta velocidad y alta ganancia, lo que la
convierte en una opcion adecuada para osciladores de cosecha de energia. También
ofrece un éxido de gate optimizado, que mejora la eficiencia de conmutacién y
minimiza las corrientes de fuga, con una tensién maxima de operacién de 1,8 V [72].

4.1.4. Extraccion de parametros del transistor basado en el méto-
do gm/ID

La relacién g,,/Ip permitira extraer parametros fundamentales del transistor
como el voltaje umbral Vjg, el factor de pendiente n y la corriente especifica Is.
Mediante la técnica basada en la interpolacién de las curvas de corriente Ip y la
razon % en funcién de la tensién gate-bulk. Para llevar a cabo esta extraccion, se
utiliza el circuito auxiliar mostrado en la Figura

La metodologia consiste en fijar la tensién de drain en Vp = 13mV = ‘%T
a 25°C, con el objetivo de operar el transistor en la regién de triodo, tal como

se justifica en [71]. En esta condicién, para valores bajos de Vg, el transistor se
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VDS = e/ 2

Figura 4.2: Diagrama del circuito utilizado para la extracciéon de parametros.

encuentra en inversién débil y se cumplen las siguientes tres relaciones.

La razon maxima entre transconductancia y corriente se expresa como

gm 1
== = —, 4.18
ID | max NPT (419
mientras que en el umbral de tensién Vjg, se cumple
Im| 0,531 9m (4.19)
ID Vio ID max

y por ultimo, la corriente de drain en dicha condicién se relaciona con la co-
rriente de saturacién como

Iply,, = 0,881s. (4.20)

De este modo, mediante una simulaciéon paramétrica respecto a la tensién de
gate, es posible obtener las curvas de Ip y %’; que permiten determinar los parame-
tros del transistor utilizando las expresiones anteriores. La Figura [£.3] ilustra este
procedimiento.

4.1.5. Validacién del modelo ACM para el transistor seleccionado

Con el objetivo de validar el modelo ACM para la tecnologia utilizada, se realiza
una simulacién en el entorno Cadence. La validacién tiene como fin asegurar que
el modelo representa correctamente la tecnologia, permitiendo asi utilizarlo como
base confiable para el disefio posterior. En particular, se evalia si el transistor nn3,
perteneciente a la tecnologia XH018, cumple con el comportamiento previsto por
el modelo ACM utilizando el método de extraccién descrito en la Seccién [4.1.41

A partir del esquemadtico de la Figura[4.4] se realiza una simulacién tipo sweep
en voltaje, con el objetivo de obtener la curva de corriente de drain en funcién de la
tension de gate, Ip(Vg). Por otro lado, utilizando las ecuaciones del modelo ACM
presentadas en la Seccién y el procedimiento de extracciéon de pardametros
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Figura 4.3: Interpolacién de las curvas de corriente y % para la extraccién de los pardmetros
del transistor [71].

\d

\Voweep

N

Figura 4.4: Circuito utilizado para la extraccién de pardmetros del transistor nn3.

del transistor Ig, Vi y n detallado en la Seccién [4.1.4] se implementa un método
numeérico que permite obtener la curva teérica de Ip (V).

Este método, a partir de los valores de entrada Ig, Vi, n y las tensiones Vp
y Vg, calcula iterativamente un vector de corriente de drain y los voltajes de gate
correspondientes. De esta forma, dadas las dimensiones del transistor W y L, se
puede comparar el comportamiento del modelo teérico ACM con los resultados ob-
tenidos mediante simulaciéon. La Figura presenta dicha comparacién para dos
transistores de dimensiones 400 pm/2pum y 750 pm/2 pm respectivamente. Como
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puede observarse, si bien la aproximacion no es extremadamente precisa, cabe des-
tacar que el error que comete en la zona que trabajaria el transistor nos permitira
tener un margen mas seguro, ya que la corriente en el modelo queda por debajo
en corriente que la simulacién en Cadence. En otras palabras, el modelo supone
un peor caso a través de la sobre estimacién de la corriente.

Caso W=400 uym, L=2 um

1250 4 —— Aproximacion teérica ACM =
1000 - Simulacién Cadence
E 750 A
2 500 -
250 1
O -
-1.00 -0.75 -0.50 -0.25 0.00 0.25 0.50 0.75 1.00
Caso W=750 pm, L=2 pm
25001 — Aproximacién teérica ACM /
2000 1 Simulacién Cadence
< 1500 -
2
S 1000 4
500 +
O -
-1.00 -0.75 —-0.50 -0.25 0.00 0.25 0.50 0.75 1.00

Vgs (V)

Figura 4.5: Comparacién entre las curvas I'p (V) obtenidas mediante simulaciones en Cadence
y las predichas por el modelo tedrico ACM para el transistor nn3. El primer grafico corresponde
a un transistor con dimensiones W = 400 um y L = 2 um, mientras que el segundo muestra
el caso de un transistor con W =750 um y L = 2 um.

4.2. Modelo serie del resonador piezoeléctrico con resis-
tencia de polarizaciéon Rpg

Para polarizar un transistor NMOS es indispensable aplicar una tensiéon DC
entre gate y bulk. En este trabajo, como fue definido en la Seccién el gate
del transistor se polariza a través de una resistencia Rpg conectada en paralelo al
resonador piezoeléctrico. En esta seccién, se analiza el efecto de esta eleccién sobre
la impedancia resultante del resonador piezoeléctrico.

Como se mencioné en la Seccion [3.1.4] un resonador piezoeléctrico puede mo-
delarse como la serie de C,,, L, vy R;, en paralelo con Cy. Asimismo, dado un
resonador piezoeléctrico, es posible hallar su funciéon de transferencia y calcular
sus componentes real e imaginaria, obteniendo asi un modelo sencillo basado en
una resistencia y una reactancia en serie dependientes de la frecuencia f. En la
Figura [4.6] se muestra esto para un resonador piezoeléctrico de 2 MHz con el si-
guiente modelo equivalente: C,,, = 0,012pF, L, = 0,52H, R,,, = 5Q y Cy = 4pF.

49



Capitulo 4. Disefio de Oscilador Colpitts MOS con resonador piezoeléctrico en
ultra baja tensién

Se observa que, a una frecuencia fija, tenemos un valor de resistencia y reactancia
determinado. Cabe destacar que este conjunto de parametros del modelo no re-
presenta a un resonador real, sino que se emplea Unicamente con fines ilustrativos
para facilitar el andlisis y la interpretacién de los resultados.

le7

—— Parte Real
— Parte Imaginaria

Impedancia (Ohm)
N

700 725 750 775 800 825 850 875 900
Frecuencia (Hz) +2.017e6

Figura 4.6: Parte real e imaginaria de la impedancia de un resonador piezoeléctrico de 2 MHz
con el siguiente modelo equivalente: C,,, = 0,012pF, L,, = 0,52H, R,, =5Q vy Cy = 4pF.

Con fines de analisis, resulta conveniente modelar el paralelo del resonador
piezoeléctrico con la resistencia Rpg que conecta los terminales drain y gate,
también como la serie de una resistencia y una reactancia dependientes de la
frecuencia. En la Figura se muestra cémo queda dicho modelo para el resonador
piezoeléctrico de 2 MHz mencionado anteriormente y una Rpg de 1 MS).

le6

1.0 —— Parte Real

— Parte Imaginaria
0.8 4

0.6 4

0.4 1

0.2 4

Impedancia (Ohm)

0.0 4

—0.2

—0.4

20170 20172 20174 20176 20178 20180 20182 20184  2.0186
Frecuencia (Hz) 1e§

Figura 4.7: Parte real e imaginaria para un resonador piezoeléctrico de 2 MHz en paralelo con
una resistencia Rpg de 1 M.
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Para futuros cédlculos, fijaremos la frecuencia f y nos referiremos a la resistencia
y la reactancia en serie como Rrpsr v Lisg, respectivamente. En particular, nos
enfocaremos en la region donde la reactancia es inductiva. Se aprecia que el paralelo
de Rpg con el resonador piezoeléctrico exhibe un modulo casi idéntico al del
resonador en solitario. En concreto, el valor maximo de la parte real del resonador
es de aproximadamente 80 M2, y al anadir Rpg en paralelo aumenta hasta unos
100 M€2. De igual modo, la parte imaginaria alcanza sus picos en torno a 4 MQ y
4,8 MS2, respectivamente.

La Figura muestra el médulo de la impedancia total |Z| del resonador
piezoeléctrico en paralelo con Rpg, para distintos valores de esta ultima. Se ob-
serva que, a medida que Rpg aumenta, la impedancia total tiende a coincidir
con la del resonador sin carga externa, conservando su comportamiento resonante
caracteristico. En cambio, para valores bajos de Rpg, el pico de impedancia en
la frecuencia de antiresonancia disminuye, lo que indica una mayor disipacién de
energia en el sistema.

Ademsds de la impedancia, también se indica el valor del factor de calidad
@, calculado para cada caso. Este factor se obtiene a partir de la frecuencia de
resonancia f, y el ancho de banda entre las frecuencias f; y f_. Estas tltimas son
aquellas donde el médulo de la impedancia cae a | Zmin|/v/2. Se estima entonces

fr
fo =1

Los resultados muestran que el factor de calidad aumenta con Rpg.

Q= (4.21)

80
= Resonador, Q = 1 M
——= RDG<1MQ,Q<17k
70 1 — RDG=5MQ,Q =78k
RDG =10 MQ, Q = 1.4e+02 k
—— RDG =100 MQ, Q = 6.3e+02 k

60 4

10 A

0.0(;076 0.06078 0.06080 O.OOIOBZ 0.00‘084
Frecuencia [MHz] +2.017
Figura 4.8: Mdédulo de la impedancia del resonador piezoeléctrico de 2 MHz modelado como:
Cy, = 0,012pF, L,, = 0,52H, R,, = 5Q y Cy = 4pF, comparado con el resonador en
paralelo con distintos valores de Rpg, entre 1kQ y 100 MS). Se indica también el valor del
factor de calidad @ calculado a partir del ancho de banda.
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4.3. Condiciones de arranque y de oscilacién

El circuito oscilador a disenar resulta equivalente en pequena senal al de la
Figura[4.9 en donde se modela el resonador piezoeléctrico y su resistencia paralela
a través del modelo serie descrito en la Seccién 4.2} Aplicando las leyes de Kirchhoff,
es posible obtener una expresion para la impedancia vista por el resonador, cuando
la frecuencia de trabajo es tal que el resonador actiia como un inductor. En este
contexto, se cumple la siguiente relacién

_ Vx 1+ Rsgm + Rsjw(C1 + C2)
- IX N ijl — w201C2RS

La parte real de esta impedancia puede interpretarse como una resistencia
negativa, concepto definido en la Seccién ya que toma valores menores a
cero. En consecuencia, la condicién necesaria para el arranque del oscilador queda
establecida mediante la siguiente relacién

Zy (4.22)

R?chz - Rscl
w?C2R2C, — C1

—RNEG = > REsk. (4.23)

Durante la oscilacién se establece la siguiente igualdad

—RNpG = REsk. (4.24)

A partir de esta condicién, se puede despejar el valor de gmys., quedando
definido mediante la siguiente expresién

RESR (wgscCQQRgcl + Cl) + Rscl
Imese = R2C, ; (4.25)
donde wygc es la frecuencia angular en oscilacién y dicho valor de transconduc-
tancia debe cumplir con las ecuaciones del modelo ACM.

De esta manera, las Ecuaciones y garantizan el cumplimiento de
las condiciones de Barkhausen sobre la parte real del lazo definidas en la Seccién
B.I1I

Por otro lado, para cumplir con la condicién sobre la parte imaginaria del
lazo impuesta por el criterio de Barkhausen, se requiere que la parte imaginaria
de la impedancia vista en régimen de oscilacion sea igual a la parte imaginaria
equivalente del modelo serie del resonador. Este requisito asegura que la parte
imaginaria de la funcién de transferencia se anule. En consecuencia, se establece
la siguiente condicién de oscilacién

1+ ngmosc + wgschCng + w2 ch%

osc

WeseC1 + wgscch§R§

= WoscLESR- (4.26)
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R_ESR
Vx

Ix gm (Vx - Vs)

L_ESR

RS

Figura 4.9: Modelo de pequena sefial del oscilador Colpitts MOS con resonador piezoeléctrico.

4.4. Estudio y validacion del resonador piezoeléctrico

4.4.1. Procedimiento para la caracterizacion experimental

Para el disenio del oscilador Colpitts de este proyecto es necesario conocer el
modelo tedrico del resonador piezoeléctrico mencionado en la Seccién Por
este motivo, se realiza una caracterizacion experimental de sus curvas de impedan-
cia, incluyendo el médulo de su impedanica Z y sus componentes real e imaginaria,
utilizando el circuito auxiliar de la Figura Se conecta la impedancia a medir
(denominada DUT, device under test), en este caso el resonador piezoeléctrico, en
serie con una resistencia de valor conocido conectada a tierra. La medicion se lleva
a cabo utilizando un Analog Discovery 2 (AD2) a través de la herramienta Impe-
dance del software WaveForms. Para ello, la salida del generador de ondas (W1) y
el canal 1 (C1) se conectan al primer borne del resonador piezoeléctrico, mientras
que el canal 2 (C2) se conecta al borne de la resistencia. Esta configuraciéon permite
registrar las senales necesarias para el analisis.

1 c2

ﬁDUTHH

Figura 4.10: Circuito auxiliar para la medicién de impedancia del resonador piezoeléctrico.

Para determinar los parametros del modelo tedrico del resonador piezoeléctri-
co, como la capacidad paralelo Cy, la inductancia serie L,,, la capacidad serie C,,
y la resistencia serie R,,, se analizan las curvas de impedancia obtenidas experi-
mentalmente.

Las hojas de datos de los resonadores piezoeléctricos suelen proporcionar un
valor maximo de Cj, tipicamente alrededor de 7 pF, como referencia inicial para
el diseno. En este caso, Cj se calcula midiendo la impedancia a baja frecuencia,
donde los efectos de la rama serie (Ly,, Cy, y Ry,) son despreciables, y aplicando
la relacion Cy = ﬁ, donde f es la frecuencia y Z es la impedancia medida. Es
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posible realizar esta aproximacién porque Cy, (= fF) < Cy (=~ pF) lo que implica,
segun la Ecuacién (3.9), que la impedancia de la rama serie es mucho mayor que
la impedancia de la rama paralela C > 3 C a baja frecuencia. De esta forma,

la impedancia total se aproxima a ]wC , despre(nando el efecto de la rama serie.

Las frecuencias de resonancia y antiresonancia se identifican en funcién del
médulo de la impedancia: la resonancia, donde |Z| alcanza su minimo, estd do-
minada por la rama serie; mientras que la antiresonancia, donde |Z| es méxima,
incluye la contribuciéon de Cy en paralelo. A partir de estas frecuencias y la me-
dicién experimental de Cy, se determinan los valores de L., y C,, utilizando las
Ecuaciones y del modelo eléctrico equivalente.

El célculo de la resistencia serie R,, se basa en la resistencia en serie equiva-
lente (ESR, por sus siglas en inglés), que representa la resistencia del resonador
piezoeléctrico en la fs. Las hojas de datos suelen proporcionar un valor maximo
de ESR como referencia, y para determinar su valor experimentalmente, se mide
el modulo de la impedancia en f;, donde la impedancia alcanza su minimo. En la
configuracion serie, el valor de R,, coincide directamente con el valor medido de
ESR. Esto es razonable porque, en serie, la reactancia de C), se anula con la de
Ly, y Cp es despreciable.

Sin embargo, si se incluye una capacidad de carga C, (por ejemplo, en confi-
guracién paralela), la ESR se relaciona con la R, segin se define en [73], mediante
la siguiente ecuacién

ESR =R, <1 + CO) . (4.27)
CL

Seria razonable suponer que la capacidad de carga del oscilador Colpitts de
este proyecto puede estar determinada por las capacidades pardsitas del sistema.
Sin embargo, al analizar la Ecuacién , se observa que valores pequenos de
C'r, incrementan el factor (1 + %)2, lo que conlleva a una reduccién significativa
del valor calculado de R,, en funcién de la ESR. Esta subestimacién puede ale-
jar los resultados del modelo respecto del comportamiento real del sistema. Por
el contrario, si en el modelo se asume un valor de R,, superior al valor real del
dispositivo, la condicién de oscilacion seguird estando garantizada, ya que el sis-
tema serd analizado como si presentara una mayor pérdida. Esto implica que una
sobreestimacion de R, no compromete la validez de las soluciones encontradas.
Este aspecto se discutird en mayor detalle en la Seccién donde se evaluara
el impacto de estas aproximaciones sobre la caracterizacién experimental con re-
sonadores piezoeléctricos reales.

Otra forma de determinar R,, es mediante el factor de calidad Q. El factor de
calidad @ se puede calcular como

W weL

= = n 4.28
= e T R (4.28)

donde w4 y w_, conocidas como las frecuencias angulares cuadrantales, corres-
ponden al valor de frecuencia angular cuando la impedancia vale | Zn|/V2 [74]
[75]. A partir de esta relacién, es posible despejar R, con la siguiente expresién
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Ry, = L (w4 —w_). (4.29)

A la hora de realizar las mediciones del resonador piezoeléctrico, se debe pres-
tar atencién al hecho de que la impedancia del resonador puede ser muy elevada,
lo que requiere dimensionar cuidadosamente la resistencia en serie auxiliar de la
Figura esta debe ser lo suficientemente grande para garantizar una medicion
precisa, pero no tan grande como para distorsionar la respuesta del sistema. En
particular, si la resistencia es excesiva en relacion con la impedancia del resonador
en ciertas frecuencias puede afectar el comportamiento del resonador y alterar los
resultados de la medicién. Asimismo, el Analog Discovery 2 no estd disefiado para
medir con precisién en frecuencias extremadamente altas, como podria ocurrir si
el resonador piezoeléctrico opera en el rango de decenas de MHz, lo que limita su
aplicabilidad en esos casos. Para frecuencias mas elevadas, pueden utilizarse anali-
zadores de impedancia o instrumentos de laboratorio con mayor ancho de banda y
precision. Otro aspecto critico es el efecto de las capacidades parasitas, presentes
en los cables y conexiones, que pueden introducir errores significativos, especial-
mente en frecuencias elevadas o cuando la impedancia a medir es muy grande.
Se mencioné previamente que Cj suele tener un valor méaximo de 7 pF; cualquier
capacidad parasita, tipicamente del orden de 1 — 5 pF en un montaje practico, se
sumaria a este valor, modificando el modelo real del resonador piezoeléctrico segin
lo presentado en la Seccién |3.1.4] En una medicion experimental sobre protoboard,
se observé una capacidad parasita aproximada de 1,2 pF. En configuracion para-
lelo, este efecto desplazaria la frecuencia de resonancia fr, mientras que en serie,
aunque fg permanece teéricamente fija, un aumento no controlado de la capacidad
efectiva podria reducir el factor de calidad Q.

En conclusion, la determinacion del modelo eléctrico del resonador piezoeléctri-
co con el AD2 se puede realizar, pero es necesario tener en cuenta los diversos
factores que afectan dicha medicion mencionados anteriormente. Sin embargo, a
pesar de estas limitaciones, se considera una buena aproximacién para caracterizar
el comportamiento del resonador piezoeléctrico en el contexto de este diseno.

La Tabla muestra valores tipicos para los componentes del modelo eléctrico
de resonadores piezoeléctricos de distintas frecuencias.

Tabla 4.1: Parametros eléctricos de cristales de cuarzo a distintas frecuencias.

Frecuencia R, () L, (H) Cu (pF) Co (pF)

32kHz 40 k 4800 0.00491 2.85
280 kHz 1820 25.9 0.0126 5.62
525 kHz 1400 12.7 0.00724 3.44
2MHz 82 0.52 0.0122 4.27
12 MHz 5 12 m 0.0145 4.35

55



Capitulo 4. Disefio de Oscilador Colpitts MOS con resonador piezoeléctrico en
ultra baja tensién

4.4.2. Caracteristicas requeridas para el disefo

El resonador piezoeléctrico a seleccionar para el disefio del oscilador Colpitts
de este proyecto debe cumplir las Ecuaciones (4.23)), (4.24]) y (4.26]), que garanti-
zan el arranque y la oscilacién en régimen del circuito. Un pardmetro critico en
esta seleccion es la resistencia serie R,,, que toma valores que pueden variar desde
menos de 12 en cristales de alta frecuencia y baja pérdida, hasta varios de cientos
o incluso miles de ohmios en resonadores de baja frecuencia o con pérdidas signifi-
cativas. Este valor esta influenciado por multiples factores, como la frecuencia de
operacion, el tipo de corte del cristal, el tamafo fisico y las condiciones de fabri-
cacién. En general, a mayor f,;, menor tiende a ser R,,, debido a la reduccién de
la resistencia mecdanica equivalente |76].

Siguiendo el método descrito en la Seccion se determinaron los pardame-
tros del circuito eléctrico equivalente a partir de un resonador piezoeléctrico selec-
cionado de un grupo de resonadores (que se analizardn en la préxima seccién) que
se cuentan fisicamente, de frecuencia de resonancia serie 10 MHz. Se obtuvieron los
siguientes parametros:10fF, 6 pF, 25 mH, y 30 2. A partir de estos parametros, se
analiz el comportamiento del cristal variando el valor de R, en un rango de 52
a 602 con el fin de analizar su influencia en alguna de las condiciones del circuito.
En las Figuras y se muestra cémo varfa la parte real e imaginaria al
modificar R,,.

— Rm=50Q

Rm=10Q
—— Rm=200Q
—— Rm=300Q
—— Rm=600Q

=4
o
L

o
IS
L

o
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Im(Z) [MQ]
=3
o

T T T T T T T T
0.003 0.004 0.005 0.006 0.007 0.008 0.009 0.010
Frecuencia [MHz] +lel

Figura 4.11: Parte imaginaria del resonador piezoeléctrico de 10 MHz para diferentes valores
de R,,. Los resultados corresponden al modelo con C,, = 10fF, Cy = 6pF, L,, = 25mH y
R,,, variando entre 5 a 60 ().

Al examinar la parte real de la impedancia, en la Figura (b), se observa
que alrededor de f;, donde Z ~ ESR, un R,, menor reduce la parte real de
la impedancia. Esto facilita el cumplimiento de la condiciéon de arranque ya que
exige menos ganancia por parte del elemento activo. Esto a su vez, por la Ecuacién
, incrementa el factor de calidad ), dando lugar a impedancias mas altas en
el pico de antirresonancia. Un mayor factor de calidad @) implica menores pérdidas
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(a) Parte real del resonador piezoeléctrico para diferentes valores de
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(b) Parte real del resonador piezoeléctrico para diferentes valores
de R, (con zoom).

Figura 4.12: Parte real del resonador piezoeléctrico de 10 MHz para diferentes valores de R,,.
Estos resultados fueron obtenidos para el modelo con C,,, = 10fF, Cy = 6 pF, L,, = 25 mHz
y R, variando entre 5 a 60 €.

resistivas, lo que mejora la eficiencia y la precisién en frecuencia. Ademas, favorece
la estabilidad, ya que la frecuencia de oscilacion se mantiene constante incluso ante
pequenas variaciones del entorno. Sin embargo, un @ alto hace que el sistema tarde
mas en estabilizarse al arrancar o ante una perturbacion.

En cuanto a la parte imaginaria, se observa que no hay grandes variaciones
alrededor de f;.

En conclusién, el valor del parametro R,, del modelo del resonador piezo-
eléctrico impacta en el factor de calidad y en el cumplimiento de la condicién de
oscilacion. A menor R,,, mayor es el factor de calidad @, y menos exigente se vuel-
ve la condicién de arranque y oscilacién sobre el elemento activo que compensa
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dichas pérdidas, el transistor. Se apunta entonces a trabajar con frecuencias altas
del orden de MHz con el objetivo de minimizar R,,, asegurando las condiciones
requeridas.

4.4.3. Determinacion de los pardametros del modelo eléctrico de
resonadores piezoeléctricos comerciales

Se adquirieron resonadores piezoeléctricos comerciales con bajo R, debido a
su menor Rggp, lo que facilita el arranque del oscilador como fue explicado en la
Seccién Se seleccionaron nueve resonadores piezoeléctricos que abarcan un
rango de frecuencias que van desde 2 MHz hasta 24 MHz, incluyendo modelos de
montaje superficial (SMD) y otros diseniados especificamente para operacién en
resonancia serie. Los resonadores piezoeléctricos con especificacion de resonancia
serie nos permiten asegurar que el oscilador oscile a f5, ya que el fabricante garan-
tiza un funcionamiento éptimo en ese modo, a diferencia de los que son para uso
paralelo.

En los resonadores piezoeléctricos SMD, la estructura pequeiia con encapsulado
ceramico y un cristal de menor espesor permite una reduccién significativa de las
pérdidas mecanicas, resultando en valores de ESRy,4x entre 10Q a 100 [77].

En la Tabla[4.2]se muestra un resumen de los resonadores piezoeléctricos selec-
cionados, con sus parametros mas relevantes. A medida que aumenta la frecuencia,
el valor maximo de ESR tiende a disminuir, y a su vez, este valor tiende a ser menor
en los resonadores SMD.

Tabla 4.2: Pardmetros eléctricos de los resonadores piezoeléctricos seleccionados.

Hoja de datos f, (MHz) Tipo Cr (PF) Cpmax (PF)  ESRmax
(78 2 Through-hole  Serie 7 500
77 4 SMD 18 7 40
[79] 4 Through-hole  Serie 7 100
I80] 8 SMD 18 7 15
[81] 10 Through-hole 30 7 30
[82] 10 Through-hole  Serie 7 30
53] 12 SMD 18 7 15
8] 24 SMD 18 7 10
[85] 24 Through-hole  Serie 7 20

Para obtener los modelos eléctricos de los resonadores piezoeléctricos seleccio-
nados se siguié el método definido en la Seccién En la Tabla [4.3] se muestra
un resumen de los resultados obtenidos para los parametros de cada resonador
piezoeléctrico, incluyendo fs, fp, Aw = wy —w—, ESR, Cy, Cp,, Ly,. También
se incluye el calculo de las dos versiones de la resistencia serie: R,,1, considerada
como equivalente a la ESR, y R,2, que se calcula a partir de la Ecuacién (4.29)).
Posteriormente, se analizard el error en el modelo eléctrico comparando ambos
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valores de R,,, para evaluar la consistencia entre los métodos y su correspondencia
con los datos obtenidos experimentalmente.

Tabla 4.3: Parametros del modelo eléctrico obtenido experimentalmente para los resonadores
piezoeléctricos comerciales seleccionados.

fo (MHz) f, (MHz) Aw (MHz) ESR (Q)) Cy (pF) C, (fF) Ly, (mH) Ry (Q) Rus (Q)

2 2.0013 0.0002 163.5 5.2 6.63 955.0 163.5 183.0
4 4.0019 0.0001 28.5 3.3 3.74 423.0 28.5 29.0
4 4.0034 0.0001 14.8 5.9 10.05 158.0 14.8 21.0
8 8.0063 0.0003 12.1 4.5 8.91 44.5 12.1 12.9
10 10.0106 0.0010 9.9 7.0 19.02 13.3 9.9 12.6
10 10.0143 0.0011 15.5 6.1 17.36 14.6 15.5 17.2
12 12.0074 0.0007 9.6 4.5 8.22 214 9.6 16.5
24 24.0235 0.0038 9.5 6.2 16.93 2.6 9.5 9.8

24 24.0338 0.0035 7.4 6.5 18.22 24 74 8.6

En la Tabla se presentan los errores relativos del modelo tedrico obtenido
con respecto a los datos experimentales relevados, para cada resonador piezoeléctri-

Zlewp—|2
co, calculados como Hefzplﬁ
P

Ry Rpo.

. Se realiza el andlisis para ambos modelos de R,,,

ex

Tabla 4.4: Errores relativos del modelo tedrico del resonador piezoeléctrico y los datos experi-
mentales para ambos valores de R,,.

fs (MHz) Ry,1 (2) Error Ry (%) Rime () Error Ryo (%)

2 163.5 15.84 183 15.81
4 28.5 1.20 29.0 1.20
4 14.8 40.00 21.0 39.99
8 12.1 5.49 12.9 0.47
10 9.9 29.61 12.6 29.45
10 15.5 12.38 17.2 12.34
12 9.6 72.93 16.5 72.41
24 9.5 29.62 9.8 29.45
24 74 19.33 8.6 19.53

A partir de la Tabla se observa que la diferencia entre los errores de los
métodos R,,1 v Rpye es minima, siendo inferior al 0,06 % en general. Sin embargo,
en la mayoria de los casos, los errores de R,,; son levemente mayores que los
de R,.2. A pesar de esto, el método basado en ESR para determinar R,,; se
considera mas confiable. Esto se debe a que el valor de R,,1 se obtiene directamente
del médulo de la impedancia |Z| en fs, sin requerir estimaciones intermedias de
parametros como L,, o (). Estos parametros, que son necesarios para calcular
R,,2, introducen incertidumbre adicional debido a su dependencia con multiples
pardametros como fs, fp, wy, w—y Cp.
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Adicionalmente, es inconsistente con las propiedades fisicas del resonador pie-
zoeléctrico que el valor de R, supere al del ESR, como ocurre en algunos casos
con R,,9. Esta discrepancia en R,,s refuerza la preferencia por Ry,1.

Respecto a los errores cometidos entre el modelo tedrico y el experimental, se
puede observar que estos varfan entre el 1,2% y el 73%. Esta amplia variacién
muestra que, para algunos casos, el error es significativamente alto, lo que sugiere
que el modelo no es completamente confiable en dichas situaciones. Sin embargo, a
pesar de esto, el modelo proporciona una buena aproximacién del comportamien-
to del resonador piezoeléctrico y resulta ttil para la utilizacion practica. Existen
modelos més precisos que incorporan parametros adicionales, como las pérdidas
dieléctricas, la resistencia serie dependiente de la frecuencia, o incluso la disper-
sién acustica. Un ejemplo de esto es el modelo de Mason, en el que se considera
el acoplamiento electroacistico mediante una red de transformadores ideales y
elementos acusticos, permitiendo un modelado méas completo del comportamiento
eléctrico y mecanico del resonador piezoeléctrico. Este método es de gran utilidad
para aplicaciones en donde la precisién del modelo es critica [86]. Sin embargo,
dado que dicho modelo implica una mayor complejidad matematica y computacio-
nal, en este proyecto, como se mencioné previamente, se trabaja con el modelo de
Butterworth-Van Dyke (BVD).

En la Figura se presenta una comparacién entre los datos experimentales
obtenidos para cada resonador piezoeléctrico y sus respectivos modelos tedricos.
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Figura 4.13: Comparacién entre los datos experimentales y los modelos tedricos para cada uno
de los resonadores piezoeléctricos analizados. Los graficos estan organizados en dos filas: en
la primera fila se encuentran los resonadores correspondientes a 2 MHz serie, 4 MHz SMD,
4 MHz serie y 8 MHz SMD; y en la segunda fila, los de 10 MHz, 10 MHz serie, 12 MHz SMD,
24 MHz SMD y 24 MHz serie.

La comparacién se realiza en torno a la frecuencia de antiresonancia para lograr
una mejor visualizacién de las diferencias entre el modelo y los datos experimenta-
les, ya que en la frecuencia serie ambos tienden a coincidir con mayor precisién. Es
importante destacar que los errores reportados en la Tabla abarcan un rango
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amplio de frecuencias, desde la regién cercana a la frecuencia serie hasta un poco
después de la frecuencia paralela. Por esta razén, el pico de antiresonancia no tiene
un peso significativo en el cdlculo del error, ya que este se obtiene como un prome-
dio sobre miultiples puntos. A pesar de las diferencias observadas, se puede notar
que en todos los casos el modelo tedrico logra seguir adecuadamente la tendencia
de los datos experimentales. En general, se observa que los valores experimentales
tienden a quedar ligeramente por debajo del modelo en el pico de resonancia, lo
cual podria atribuirse a ciertas limitaciones, como la incapacidad del AD2 para
registrar impedancias elevadas y el step utilizado.

4.5. Determinacion del voltaje minimo entre drain-source

La minima tensién entre los terminales drain y source del transistor, que per-
mite alcanzar una configuracién en la que se cumplen las condiciones de oscilacion,
se determina a partir del modelo ACM. La expresién correspondiente para Vpg se
expresa como

gms oz
= 1 — s — . 4.
Vbs = ¢ ln <gmd> + 215 (gms — gmg) (4.30)

El modelo también proporciona una relacién entre la transconductancia total
y sus componentes, representada por

gms — gmq

- (4.31)

9m =

Al combinar estas expresiones con la desigualdad correspondiente a la condi-
cién de arranque de la topologia en estudio, definida por la Ecuacién , se
obtiene una férmula explicita para la tensién minima Vpg necesaria para iniciar
la oscilacion. Dicha expresion queda dada por la ecuacion (Ver Apéndice

RESRU)ZClTLCQ ClnRESR C’ln
Vbs,.., = ¢¢1n - =
gmg R5Cagmy RsCagmy
+ _t RESRw201n02 —
21

C’lnRESR C’ln
R%Cz RsCy )

Esta formulacién establece el umbral minimo de tensién entre los terminales
del transistor por encima del cual el circuito puede iniciar la oscilacién en las
condiciones impuestas por los parametros del sistema.

4.6. Determinacion de la amplitud de oscilacion

Para determinar la amplitud de oscilacién resultante se presentan dos caminos.
Se pretende hallar un mecanismo que modele lo més fielmente posible la amplitud
obtenida en simulaciones en régimen en Cadence. No se apunta a obtener un mo-
delo exacto ya que, como se vera en la Seccion en el flujo de diseno se realizan
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una serie de aproximaciones que dan lugar a leves desviaciones de las magnitudes
obtenidas a través de simulaciones respecto a lo tedrico.

Método 1 - Estimacion a partir de la minima tensiéon Vpgnm

Este método parte de la hipdtesis de que el resonador piezoeléctrico tiene un
alto factor de calidad Q. Debido a su alto Q se puede asumir que las oscilacio-
nes generadas son sinusoidales, ya que todos los armonicos de corriente que no
sean en la frecuencia fundamental se filtran. Esta hipdtesis permite plantear la
transferencia en pequenia senal entre las terminales de gate y source como

el _ jwoscCIRS +1+ jwoscC2RS + gmoscRS
vs gmoscRS + jwoscCIRS .

(4.33)

Considerando esta relacion, las tensiones instantaneas en los nodos del tran-
sistor se expresan como

Vd = VD

Ay
vs = Vg + Ta cosd (4.34)
vy = Vg + Agycost

donde A, es la amplitud de oscilacién del gate. El valor minimo de tensién
entre drain y source resulta ser

1
Vas,in =V = Vs = - Ag. (4.35)

Para esta arquitectura, el valor minimo entre drain y source estd definido por
la Ecuacién (4.32)), presentada en la Seccién Por lo tanto, en el caso limite, el
valor maximo de amplitud de oscilacion estd dado por

‘/OSC = (VD - VS - Uds'rnin)|a|' (4'36)

Método 2 - Adaptacién de ecuacién presentada en [35] a Colpitts
con resonador piezoeléctrico y Rg

Una segunda forma de estimar la amplitud de oscilacién se basa en adaptar
una expresion obtenida para un oscilador Colpitts tradicional con polarizacién in-
ductiva, definida en [35]. En ese circuito, la tensién en el source es cero en DC
debido a la presencia del inductor, mientras que en la arquitectura propuesta se
emplea una resistencia para la polarizacién de ese nodo.

La expresion adaptada para esta topologia resulta (Ver Anexo [C)

o, 1 2 B2 2 veeRC1)2

VOSC -
Gm (1 + w2, R2C3)?

osc
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donde 21,5 = 2Ip es la corriente de DC por el transitor y Gm es la trans-
conductancia de gran senal, que en oscilacion serd gm,s., como se explica en la

Seccién B.1.A

4. 7. Método de diseno iterativo

Dado que se trabaja a tensiones bajas y el Vi del transistor nn3 seleccionado
es del entorno de los —100mV, se concluye que la zona de operacion del presente
diseno corresponde a inversiéon moderada en zona triodo. Por este motivo, y dados
los buenos resultados obtenidos en la Seccién se decide modelar el transistor
nnd de acuerdo a las ecuaciones tedricas del modelo ACM. Para ello, se realizan
dos simulaciones paramétricas en Cadence, que permiten obtener los parametros
del transistor n, Vg e Ig en funcién de un conjunto de valores de W y L. Se de-
finen quince valores de W entre 100 pm y 1 mm, y quince valores de L entre 1 pm
y 10 um, obteniéndose las graficas de la Figura Los resultados se extraen en
archivos de extensién .csv con la finalidad de ser accedidos desde un cédigo imple-
mentado en Python que se encarga de llevar a cabo el método de disefio iterativo
de la Figura En el mismo se recorren los archivos .csv, logrando finalmente
para cada W y L del transistor obtener el conjunto de pardmetros de diseno Rg, Cy
y C2, que cumplen con las condiciones de oscilacién y de arranque. Cabe destacar
que dicho método se realiza fijando el resonador piezoeléctrico y la resistencia de
polarizaciéon Rpg, y por tanto los pardmetros de su modelo asociado. Los valores
establecidos para el modelo eléctrico del resonador se presentan y se fundamentan
més adelante en la Seccién [4.9]

En primer lugar, el flujo de disefio comienza fijando los parametros asociados
al resonador piezoeléctrico y su resistencia paralela: L,,, Ry, Cn, Co y Rpg. En
particular, se itera sobre un rango de Rp¢ definido de manera conveniente, segiun
lo analizado en la Seccién [£.2]

RpGrange = 150, 10, 5, 2, 1, 0,7, 0,5, 0,1] MQ.

En un segundo nivel, el flujo iterativo obtiene los pardmetros Ig, n y Vig aso-
ciados a las dimensiones del transistor de entrada. Con estos parametros, y fijando
valores para la tensién en el gate (Vg), drain (Vp) y source (Vg), es posible iterar
para resolver las ecuaciones del modelo ACM. A través de las Ecuaciones
y se hallan los valores de ¢s; y gq para finalmente, a través de la Ecua-
cién , calcular Ip. Luego, se puede calcular gm, gms y gmg a través de las
Ecuaciones (4.17)), (4.16) y (4.15). La resistencia de polarizacién Rg se obtiene
aplicando Kirchhoff con el resultado para la corriente Ip y el voltaje en el gate Vg
preestablecido.

Es importante observar que, al fijar las tensiones de drain y source a valores
concretos, se obtienen valores de g,, estaticos que dan lugar a las desviaciones
respecto de los valores tedricos para la amplitud de oscilacion mencionados en la
Seccién Los valores de Vp y Vi estan directamente asociados con la tension
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de alimentacién del circuito, dado el anélisis de DC del mismo. De esta manera, se
fijan en el valor objetivo Vpm = 40mV. Por otro lado, si bien Vg se encontrara
por debajo de la tensién de los restantes terminales, se desconoce inicialmente el
valor exacto, por lo que el método recorre en su entrada un vector de posibles
valores, definido como

v

Srange

S [10_3, VD ml’n] V.

Es decir, a este nivel del diagrama de flujo, se recibe como entrada para Vg un
vector de veinte valores linealmente espaciados, entre 1mV y Vpmin.

Con el objetivo de calcular la resistencia negativa Ry gg definida en la Ecuacién
, ademas de utilizar los resultados para gm y Rg obtenidos previamente, el
flujo de diseno debe fijar valores para la frecuencia de oscilacion fys., C1, Co.

En primer lugar, para definir la frecuencia de oscilacion se itera sobre un total
de cincuenta puntos equi-espaciados entre f, y fp, frecuencias serie y paralelo del
resonador piezoeléctrico. La frecuencia efectiva a la que oscila el sistema influye
directamente en la impedancia real e imaginaria del resonador piezoeléctrico en
paralelo con Rpg, es decir, Rgsr v Lpsgr. Estas tltimas se calculan a partir de
los pardametros del resonador y del valor de Rpg, como se detalla en la Seccion
[42] Finalmente, la frecuencia de oscilacién también afectard otros componentes
del circuito, como C1, Co y Rg.

En segundo lugar, para definir C; y C se itera dentro de los rangos

Cy e [1072 10719 F, Cye[1071° 1078 F.

Para cada combinacion de parametros fijos, se evalia la condicion de arranque
del oscilador, que se cumple si la resistencia negativa generada por el circuito es
mayor que la resistencia serie equivalente del resonador piezoeléctrico, incluyendo
el efecto de Rpg

RnEg > 7v.Resr,

donde v se define igual a 1,1 para tener un margen de al menos 10 %. Si esta
condicion se verifica, se procede a calcular el valor de gposc. Este resultado se aplica
a la Ecuacion , y se verifica que la parte inductiva vista por el resonador en
paralelo con Rpg es lo suficientemente cercana a la parte imaginaria equivalente
del mismo, es decir

L= Lpsrl _ 4
L

En caso de cumplirse ambas condiciones, se considera que se ha hallado una
combinacién 1itil de parametros, por lo que se procede al calculo de la amplitud
tedrica de oscilacién. Dicha amplitud se utiliza para filtrar las soluciones encon-
tradas segun el rango de amplitud deseado.

Finalmente, la salida del método de diseno iterativo retine los pardametros solu-
cion del oscilador Colpitts: W, L, Cq, Co y Rg, asi como la frecuencia de oscilacién
efectiva fosc, Lgsr, REsr, RNEG, inductancia vista, amplitudmsx, Va, Vb v Vs.

64
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—— W =100 pm

—m— W=1mm
1.030 A
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1.020 A

< 1.015 4
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1.000 -
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N J
ne
[ X
.
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Figura 4.14: Resultados de n. Los valores para el interior del rango dado por W € (100, 1000)
um, quedan delimitados por las curvas graficadas.

—e— W =100 pm - - - - - - -
—#— W=1mm
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Vto (V)
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=0.12 1
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Figura 4.15: Resultados de V. Los valores para el interior del rango dado por W € (100, 1000)
pm, quedan delimitados por las curvas graficadas.
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Figura 4.16: Resultados de Ig.

Figura 4.17: Variacién de los pardmetros del transistor MOS nn3 en funcién del largo de canal
L para distintos valores de ancho W.
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Cm I-m, Rm, Co

ENTRADA:
Rpc € [RDG,00 BDGum)

W € [100 zm, 1000 um)]

L € [1pm,10 pum]

VS € [Vsuinr Vol
gm, Rs
-
C1 € [Cruny Cruuanl
¢ 02 E szln’ C2"laX]

fosc € [fosCmin, fOSCmax]
NO
Rneg > Rusr
1:01

I I
W

Parametros no son solucién.
Combinacion siguiente.

C, =

Cy =Cs,, s
fosc = foscsol

Vs = Vs,

RESR = RESle

Ssol

Parametros no son solucién.
Combinacion siguiente.
amplitud

W, L, C1, Cs, Rg, fosc
RNEG) Lvistas LESR, RESR, amplituduy, Ve, Vb, Vs

SALIDA:

Figura 4.18: Flujo del método de disefio iterativo. El loop principal recorre una serie de archivos
csv que contiene los pardmetros del transistor para cada W y L relevado en Cadence. El método
recibe en su entrada el modelo eléctrico de un resonador piezoeléctrico dado, y en su salida
retorna los parametros del circuito Colpitts que garantizan el cumplimiento de las condiciones
de arranque y oscilacion.
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4.8. Validacidn de los métodos tedricos de calculo de am-
plitud

Para validar los métodos de cdlculo de amplitud de la Seccién [4.6] se us6 un re-
sonador de ejemplo (Seccién unicamente con fines de analisis. Ambos métodos
se contrastaron con simulaciones en Cadence segtin el flujo de la Figura[£.18 En la
Figura se presenta la distribucién del error relativo, |Amp-leo=Amp-sim

Amp_sim
mostrado en el eje horizontal, y la densidad de muestras en el eje vertical.

Se observa que la media de los errores, tanto en el caso de las soluciones obte-
nidas para 30 mV como para 40 mV, es bastante baja. En particular, para el caso
de 30mV, la media del error utilizando el método 1 resulta ligeramente superior
a la del método 2, mientras que en el caso de 40 mV ocurre lo contrario: el método
2 muestra un error medio mayor. Lo recomendable debido a estos resultados ex-
perimentales es usar el método 2 para valores de fuente DC de 30 mV y el método
1 para 40mV. Para la simulacién de la Figura se tomé en cuenta todas las
soluciones encontradas con el script y se comparé una a una con las amplitudes
obtenidas de Cadence, en concreto, para ambos valores de fuente se lograron un
total de 191 soluciones aproximadamente, para 30 mV 131 soluciones y para 40
mV 60 soluciones.

T 1
0.10 4 1 1 |Error método 1|
1 1 =
: : VD=30my |Error método 2|
1 1 ——- Media de error método 1 = 53.57 %
0.08 - : : ——- Media de error método 2 = 14.71 %
1 1
1 1
1 1
3 i i
© -
= 0.06 1 ]
@ 1 1
S 1 1
a I 1
0.04 ! 1
1
1 1
1 1
0.02 4 i
1
i
0.00 —pls T T T T
0 50 100 150 200 250
Valor absoluto del error relativo (%)
1 1
1 1 |Error método 1|
0.07 4 1 1 -
: : vD=40my |Error método 2|
0.06 4 1 1 —=-- Media de error método 1 = 32.36 %
| 1 —=- Media de error método 2 = 62.40 %
1 1
0.05 1 1
o 1 1
® 1 1
T 0.041 ] I
a 1 1
g i i
9 0.03 1 | |
1 1
1 1
0.02 i i
1 1
| 1
o0t AQN\\
1
1
0.00 1 T 1 T T T T
0 50 100 150 200 250

Valor absoluto del error relativo (%)

Figura 4.19: Comparacién del error relativo en valor absoluto entre las amplitudes obtenidas
mediante simulaciones en Cadence y las estimadas con ambos métodos tedricos. La evaluacién
se realiza para tensiones de alimentacién de 30 mV y 40 mV, utilizando un modelo de resonador
ideal con pardmetros: C,,, = 0,012 pF', L, = 0,52 H, R,,, =5 Q y Cy =4 pF. Se considera
un transistor con W =400umy L = 2 pym.
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4.9. Seleccion del resonador piezoeléctrico y presentacion
de soluciones del Colpitts asociadas

Tras desarrollar un método de disefio para los parametros del oscilador en
la Seccién y luego de haber analizado los modelos eléctricos de resonadores
piezoeléctricos comerciales y sus requerimientos para incorporarse al disefio en la
Seccién [4.4] esta seccién incorpora la variacién de la entrada del método de diseno
iterativo asociada al resonador piezoeléctrico (pardmetros de entrada Cy,, Ly, R
y Cp en la Figura . El objetivo principal es determinar el resonador piezo-
eléctrico que optimiza el rendimiento del oscilador, considerando como criterios
clave el voltaje minimo de alimentacién y la maxima amplitud de oscilacién.

Si bien se simularon todos los modelos de resonadores, se muestra a continua-
cién solamente los dos mejores resultados (resonadores de 4 Mhz) en la Tabla 4.5y
en la Tabla (El resto se pueden visualizar en el Anexo@, junto con la amplitud
pico obtenida en las simulaciones (V,s.) en Cadence. En particular, se presentan
las soluciones que cumplen las condiciones de arranque y oscilacién con el voltaje
de alimentacién minimo (Vp), variando Rp¢ entre 500k y 10 M. Las solucio-
nes evaluadas corresponden a dos configuraciones dimensionales para el transistor:
W =400pm, L = 21um y W = 750 pm, L = 2m. Las mismas se seleccionan con
el objetivo de minimizar el drea ocupada por los transistores en el diseno. Aunque
el valor minimo definido por la tecnologia para la longitud de canal es L = 1pm,
el fabricante no recomienda utilizarlo si se trabaja en ultra baja tensién. Por este
motivo, se adoptd una longitud de canal de L = 2 um.

Tabla 4.5: Parametros éptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 4 MHz SMD
con Vp de 40mV.

W (um) L (um) Ci(pF) C2 (wF) R, () Rpe (MQ) Vs (mV)

0.5 160
1 280
400.0 2.0 5.995 0.673 102.7 2 333
5 375
10 397
0.5 165
1 264
750.0 2.0 4.977 0.890 89.7 2 306
) 321
10 269
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Tabla 4.6: Pardmetros éptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 4 MHz serie
con Vp de 40mV.

W (um) L (pgm) Ci (pF) Cy (nF) R, () Rpag (MQ) Vese (mV)

0.5 192
336
442
527
551

188
306
380
435
424

400.0 2.0 4.037 1.024 102.7

750.0 2.0 3.275 1.52 89.7

— =
A I N

Analizando los resultados obtenidos, en primer lugar se observa que la am-
plitud de oscilacion tiende a disminuir con el incremento del ancho del
transistor W. Este comportamiento puede justificarse a partir de la Ecuacion
, donde se evidencia que el médulo de la amplitud es inversamente propor-
cional a gy,,... Dado que un mayor valor de W implica un aumento en la corriente
Ig, se produce consecuentemente un incremento en g,,.., lo cual resulta en una
reducciéon de la amplitud de oscilacién.

En segundo lugar, en la mayoria de los casos, un aumento en Rps conduce
a una mayor amplitud de oscilacién. Este comportamiento se explica por
el hecho de que al incrementar Rpg, la impedancia del paralelo entre Rpg v el
resonador se aproxima a la impedancia intrinseca del resonador. Como se discute
en la Seccién esto favorece el cumplimiento de las condiciones de oscilacién y
resulta en un aumento del factor de calidad Q.

En tercer y ultimo lugar, como se explica en la Seccién para lograr solu-
ciones con un voltaje de alimentacién minimo Vp reducido, es fundamental
que R,, sea lo suficientemente baja. Esto se puede evidenciar en el caso del resona-
dor de 2 M H z, que presenta un valor de R, = 163,52 que resulta relativamente
alto, permitiendo alcanzar un Vp minimo de apenas 100mV. Otro aspecto critico
a considerar es la frecuencia de operacién, ya que a medida que aumenta,
disminuye la amplitud. Este comportamiento puede justificarse a partir de la
Ecuacién , donde se observa que la amplitud disminuye a mayores valores de
VbSmin, ¥ & su vez, por la Ecuacién , implica un aumento en la frecuencia
angular w.

Evaluando los diferentes resultados obtenidos, se optd por seleccionar los re-
sonadores de 4 MHz, tanto la configuracién serie como la SMD. Esta eleccion
se basa en un compromiso entre amplitud de oscilacién, requerimientos de voltaje
minimo de alimentacién y precisién del modelo equivalente. Se observa que el re-
sonador de 4 MHz en configuracion serie, es el que presenta la mayor amplitud de
oscilacion, alcanzando un valor de 527 mV para la configuracion de W = 400 pm,
L =2um y Rpg = 5MS). Sin embargo, su modelo equivalente presenta un error
del 40 %, segtn lo presentado en la Seccién lo que introduce una incertidum-
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bre en la precisién de los resultados. Por otro lado, el resonador SMD de 4 MHz,
ofrece una amplitud un poco menor, pero presenta un error del modelo equivalente
de apenas el 1,2%, lo cual garantiza una mayor confiabilidad.

4.10. Diseno del layout del transistor integrado

En la Figura [£.20] se muestra la implementacién fisica del layout del transistor
integrado. Se opta por una geometria cuadrada con el objetivo de optimizar la
distribucion espacial y favorecer la uniformidad en temperatura. Por ello, el tran-
sistor se implementa con 14 fingers de 29 pm de ancho cada uno, y una longitud
de canal L = 2 pm.

Se realizé una organizacion funcional de los metales correspondientes a los ter-
minales de drain y source, conectdndolos adecuadamente a sus respectivos pines.
El terminal del gate se unié mediante una seccién de polisilicio y un pequeno con-
tacto metdalico al pin correspondiente. Finalmente, la conexion del bulk se realizé
mediante una regién de difusién (DIFF) con dopado tipo P (PIMP), asegurando
un contacto correcto.

Figura 4.20: Layout del transistor nn3 disefado con 14 fingers de 29 pm de ancho cada uno,
y una longitud de canal L = 2pm.
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Capitulo 5

Diseno del rectificador y analisis de
impedancias vista en el Cold-Start

En este capitulo se presenta el diseno del rectificador basado en una topologia
Dickson implementada con diodos. Con el objetivo de garantizar el correcto fun-
cionamiento del sistema oscilador con rectificador, se realiza un analisis detallado
de las impedancias involucradas. En particular, se caracteriza mediante simulacio-
nes la resistencia de entrada vista del rectificador, con el objetivo de estudiar la
integracién adecuada entre ambos bloques.

5.1. Diseno del rectificador

En esta seccion se presenta el diseno de la etapa de salida que permite convertir
la tensién oscilatoria generada en una alimentacién de corriente continua. El recti-
ficador presentado corresponde a un circuito Dickson con 10 etapas, implementado
con diodos discretos. Este disefio esta pensado para su montaje en circuito impreso,
aunque las consideraciones y principios pueden trasladarse a un disenio integrado.
La base tedrica y fundamentos del rectificador Dickson se describen en la Seccién
3.2.3]

5.1.1. Seleccién de diodos

La eleccion de los diodos para rectificar la senal oscilatoria cosechada, de am-
plitud pico a pico del orden de 1V y frecuencia de 4 MHz, requiere cumplir con
los siguientes criterios para asegurar un funcionamiento eficiente en condiciones de
baja potencia:

» Baja caida de voltaje directo (V,): Diodos estdndar como los de silicio pre-
sentan caidas cercanas a 0,7V, valor excesivo para esta aplicacién, ya que
representa una pérdida significativa sobre una senal de solo 1 V},,. Por tanto,
se priorizan diodos con V, lo més bajo posible (por ejemplo, de germanio o
Schottky).
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= Baja capacitancia pardsita: Una capacitancia parasita elevada puede degra-
dar el rendimiento del circuito a altas frecuencias al introducir pérdidas y
limitar la velocidad de respuesta. Se requiere un valor bajo para maximizar
la transferencia de carga entre etapas.

n Alta velocidad de conmutacion: A frecuencias del orden de los megahercios
(4 MHz en este caso), los tiempos de recuperacion inversa deben ser minimos
para evitar ineficiencias o conduccién no deseada.

» Corriente directa baja: Dado que el sistema opera en un régimen de muy
baja potencia, no se requieren diodos capaces de manejar altas corrientes.
Esto permite elegir dispositivos mas pequenos y rapidos.

s Tension inversa adecuada: La tension inversa maxima del diodo debe ser
superior a la maxima tensién inversa esperada en el circuito para evitar el
riesgo de ruptura.

Teniendo en cuenta estos requisitos, se selecciona el diodo 1N5711, un diodo
Schottky que ofrece una caida de tensién directa tipica de 0,41 V, a una corriente
directa de 1 mA, capacitancia baja (en el orden de 2 pF), y tiempos de conmutacién
adecuados para aplicaciones en el rango de RF y baja potencia H Asimismo, la
corriente directa méxima es de 15mA y la tensién inversa es de 70V, por lo que
soporta adecuadamente configuraciones de multiples etapas.

5.1.2.  Seleccién de capacitores

Para dimensionar los capacitores de bombeo Cy p, segin la notacién de [35],
debe considerarse que el rectificador serd implementado en PCB, lo que implica la
presencia de capacidades pardsitas. La capacitancia de unién de los diodos Cj y la
introducida por las pistas Cp, se suman en paralelo a Cy p, reduciendo el voltaje
transferido entre etapas. En consecuencia, la Ecuacién obtenida de [35] se
ajusta para reflejar con mayor precision este efecto

Cvp Nlipp

Vour = Vact N [(CVD +C), + QCj) (2Vp - QVV)} a (Cvp + Cp+2C)) fosc (5.1)

Se estima un valor razonable de Cp del orden de algunos picofaradios y Cj

= 2pF, segin el diodo seleccionado. Para que estas capacitancias resulten des-

preciables frente a las que almacenan y transfieren energia entre etapas, se elige

Cyp = 100 pF, de un orden superior. Como el diseno se implementa sobre PCB

y no en versién integrada, el tamano del capacitor no representa una restriccién,

a diferencia de lo presentado en [35]. Finalmente, se selecciona un capacitor de
salida de 4,7 nF y una cantidad de etapas N = 10.

'El modelo SPICE utilizado en Cadence a efectos de las simulaciones se corresponde
con el DI_LIN5711 de Diodes Incorporated y se define en un archivo scs como: model dio-
de_schotky diode IS=315n RS=2.80 BV=70.0 IBV=10.0u CJO=2.00p M=0.333 N=2.03
TT=1.44n.
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5.2. Andlisis de impedancias vistas en el diseno Cold-
Start

La impedancia vista hacia el rectificador, desde la salida del oscilador, juega
un papel fundamental en el desempeno global del sistema Cold-Start. Esta impe-
dancia representa la carga que el rectificador impone sobre la salida del oscilador,
condicionando la amplitud y estabilidad de la sefial oscilante. Un valor adecuado
en esta impedancia es fundamental, ya que una carga demasiado baja puede re-
ducir significativamente la tension de salida del oscilador. Esto ocurre porque el
rectificador, al estar conectado en paralelo con la resistencia interna Rpa del osci-
lador, modifica la carga total vista por éste, afectando tanto su punto de operacién
como la dindmica de la oscilacién. Es importante recordar que, segin lo concluido
al final de la Seccién valores bajos de Rpg también disminuyen el factor de
calidad Q del oscilador, lo que a su vez reduce la amplitud de la sefial oscilante y
puede comprometer la estabilidad del sistema.

Dado que el rectificador es un circuito no lineal, el analisis tradicional en pe-
quena senial alrededor de un punto de operacién DC resulta insuficiente para ca-
racterizar correctamente su comportamiento. En su lugar, es necesario utilizar
técnicas que consideren la naturaleza periddica y dindmica del sistema, permitien-
do evaluar la impedancia de entrada de manera precisa en el régimen operativo
real. En este contexto, la combinacién de andlisis PSS (Periodic Steady-State) y
PAC (Periodic AC') resulta especialmente ttil.

5.2.1. Analisis PSS/PAC

En circuitos no lineales como el rectificador Dickson, el punto de operacién
no es estatico ni constante, sino que varia periédicamente debido a la excitacién
de la senal oscilatoria. Por esta razon, el andlisis tradicional en pequena senal
(AC analysis), que asume un punto de operacién fijo en DC, no es aplicable para
obtener la impedancia de entrada de manera precisa.

El anélisis PSS permite determinar el punto de operacién periddico estable del
circuito. Esto significa que calcula la respuesta del sistema cuando ha alcanzado
un estado estacionario peridédico, considerando magnitudes que excitan el circuito
en gran senal, como la senal oscilatoria aplicada al rectificador.

Una vez encontrado este punto de operacién periddico, se realiza el analisis
PAC, que evalua la respuesta en pequena senal alrededor de esta trayectoria pe-
riddica. El andlisis PAC barre una banda de frecuencias, midiendo la respuesta del
sistema en todas las bandas laterales relevantes, y asi permite obtener parametros
como la impedancia de entrada en condiciones dindmicas reales.

Esta combinacién PSS+PAC es fundamental para el estudio de circuitos con
comportamientos no lineales y excitaciones periédicas, ya que proporciona una
caracterizacién mucho mas confiable del circuito, superando las limitaciones del
andlisis AC tradicional [87].
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5.2.2. Validacion del método PSS+PAC

Antes de aplicar el método PSS+PAC para calcular la impedancia de entrada
del rectificador, es necesario validar su precision y confiabilidad. Para ello, se com-
pararon los resultados obtenidos mediante PSS+PAC con los obtenidos a partir del
anglisis AC tradicional en un circuito lineal, donde el andlisis AC es plenamente
aplicable. El anélisis AC consiste en la extraccién de las partes real e imaginaria
de la impedancia a partir de la magnitud (20log|¥| en dB) y la fase.

Como circuito de prueba auxiliar basado en componentes lineales, se utiliza
un resonador con una frecuencia de resonancia de 2 MHz, con el siguiente modelo
eléctrico: Cp, = 0,012pF, L,, = 0,52H, R,, = 5Q y Cy = 4pF. Se realizaron
ambas simulaciones (andlisis AC y andlisis PSS+PAC) para extraer las partes real
e imaginaria de la impedancia. Ademds, se contrastaron estos resultados con el
modelo teérico del resonador, que incluye los pardametros inductivos y resistivos
(Lesr y Resr) calculados mediante un c6digo en Python.

Las Figuras y muestran la comparacién de la parte real e imaginaria de
la impedancia obtenidas por ambos métodos y el modelo tedrico. En ambas partes
se observa una excelente concordancia entre los métodos, lo que valida la precision
del andlisis PSS+PAC en condiciones lineales.

1.01 m— Método PSS+PAC
== = Método db20
----- Tedrico

0.8+

0.6 4

Resistencia (MQ)

=3
IS
L

0.2+

0.0+

T T T T T T T T
2.010 2.012 2.014 2.016 2.018 2.020 2.022 2.024
Frecuencia (MHz)

Figura 5.1: Comparacién de la parte real de la impedancia del resonador obtenida mediante
anélisis AC, PSS+PAC y modelo tedrico para un resonador de 2 MHz con el siguiente modelo
equivalente: Cy, = 0,012pF, L,, = 0,52H, R,, =5Q vy Cy = 4pF.

Para cuantificar esta precisién, se calcularon los errores relativos entre los méto-
dos simulados y el modelo tedrico. Los errores maximos registrados fueron inferiores
a 0.02 %, demostrando que el método PSS+PAC es confiable para caracterizar la
impedancia en sistemas con excitaciones periddicas.
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m—— Método PSS+PAC
= = Método db20
o4+—t A e Teérico
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Reactancia (MQ)

-0.2 4

-0.4 4

2.010 2.012 2.014 2.016 2.018 2.020 2.022 2.024
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Figura 5.2: Comparacién de la parte imaginaria de la impedancia del resonador obtenida me-
diante andlisis AC, PSS4+PAC y modelo teérico para un resonador de 2 MHz con el siguiente
modelo equivalente: C,,, = 0,012pF, L,, = 0,52H, R,, =5Q vy C, = 4pF.

5.2.3. Simulacién de la impedancia del rectificador Dickson di-
sefado

Con esta validacién, se simula la impedancia de entrada del rectificador. Para
ello, se configura una fuente oscilatoria con una amplitud de entrada de 500 mV,
frecuencia de 4 MHz y un valor de DC de 40 mV y se mide la impedancia de entrada
utilizando el método combinado PSS+PAC. Ademas, se establece un vector de
resistencias de carga que varia entre 1 MSQ y 100 M2, mientras que el valor del
capacitor de carga se fija en 4,7nF, adoptado de [35] por simplicidad. El objetivo
de este andlisis es observar cémo varia la impedancia de entrada del rectificador
en funcién de la carga conectada. En la Figura [5.3| se presenta la parte real, y en
la Figura la parte imaginaria obtenidas, que en conjunto definen la impedancia
de entrada del rectificador.
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Figura 5.3: Parte real de la impedancia de entrada del rectificador.
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Figura 5.4: Parte imaginaria de la impedancia de entrada del rectificador.

Figura 5.5: Impedancia de entrada del rectificador Dickson de 10 etapas para distintas resis-
tencias de carga.

Por otra parte, se extrajeron los valores de parte real e imaginaria a 4 MHz y
se calcularon las impedancias equivalentes correspondientes para cada resistencia
de carga, tal como se resume en la Tabla Este andlisis busca modelar la im-
pedancia que experimenta el oscilador segun la carga conectada al rectificador, y
demostrar que distintos valores de carga resultan en impedancias de entrada dife-
rentes, lo que impacta directamente en la tensién de salida cuando el rectificador
se conecta al oscilador.

Como se observa en la Tabla al conectar cargas resistivas de bajo valor,
la tensién de salida del rectificador alcanza los valores mas bajos, mientras que la
corriente a través de la carga adquiere los valores altos. A medida que la resistencia
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Tabla 5.1: Valores a 4 MHz de la impedancia de entrada del rectificador con Cyyy = 4,7nF y
variacion de Rcarga. Se incluyen las componentes real e imaginaria del modelo serie, asi como
las correspondientes conversiones al modelo paralelo. Ademads, se muestra la tensién de salida
del rectificador y la corriente por la resistencia de carga. La dltima fila ("Vacio”) corresponde
al caso sin resistencia conectada, es decir, con Cy,; = 4,7nF.

R Parte real Parte imag. Cs Rp (k) Cp (fF) Vrect Ig
Carga (M) (serie) (kQ2) (serie) () (serie) (pF) Paralelo Paralelo (mV) (nA)
1 26.6 -25.1 1580 26.6 1420 151 151
11 156 -56.8 701 156 93.2 474 43.1
21 271 -70.8 606 271 38.3 586 27.9
31 382 -74.4 562 382 20.2 655 21.1
41 491 -65.7 535 491 10.9 705 17.2
51 597 -77.1 516 597 8.60 747 14.7
61 702 -81.0 502 702 6.60 781 12.8
71 805 -79.3 482 805 4.90 808 11.4
81 908 -82.5 491 908 4.00 832 10.3
91 1010 -186 214 1010 7.30 853 9.40
Vacio 6,80 x 106 -101 393 6,80 x 106 0.00 1240 -

de carga incrementa, se observa un aumento progresivo en la tensiéon de salida y
una disminucién correspondiente en la corriente.

La impedancia de entrada del rectificador se conecta en paralelo con la resis-
tencia Rpg y el capacitor (), en el contexto del circuito oscilador Colpitts. La
componente imaginaria de dicha impedancia (modelada como una capacitancia
en paralelo) no introduce un efecto significativo sobre el valor de Cy debido a su
6rden. Por otro lado, la componente real de la impedancia equivalente (también
en paralelo con Rpg) presenta valores superiores a 100 M€, lo cual implica que su
influencia sobre el valor efectivo de Rpg es practicamente despreciable.

Se concluye entonces que el oscilador no se ve afectado significativamente por
la impedancia que le impone el rectificador disenado, y puede operar de manera
estable dentro del rango de condiciones analizado.
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Capitulo 6

Simulaciones y analisis de resultados

6.1. Simulaciones y caracterizacién del oscilador Colpitts

6.1.1. Resultados del Colpitts: simulaciones pre y post-layout

En la Tabla se presenta un resumen de las soluciones finales seleccionadas
para el oscilador, conforme al andlisis de la variacién en la amplitud oscilatoria
frente a distintos valores de Rp¢, desarrollado en la Seccion Como se discutié
en dicha seccién, la solucidon con resonador serie y Rpg = 5MS) alcanza una
mayor tensién oscilatoria, 527 mV, pero presenta mayor incertidumbre en el modelo
eléctrico (40 %). En contraparte, la solucién con resonador SMD y Rpg = 5MQ
logra una amplitud a la salida de 375mV, con una menor incertidumbre en el
modelo eléctrico (1,2%).

Tabla 6.1: Resumen de las soluciones seleccionadas para el disefio del oscilador Colpitts, obte-
nidas con una tensién de alimentacién de 40 mV.

Hoja de datos f, (MHz) Tipo W (um) L (um) Cy (pF) Cy (nF) R, (Q) fote, (]\[Q)
[77] 4.0 SMD 400 2 5.995 0.673 102.7 [O 5,1, 2,5, 10
(79 4.0 Through-hole 400 2 4.037 1.024 102.7 [0.5, 1, 5 10]

En la Figura se muestra la simulacién de la salida oscilatoria en régimen
(gate del transistor) para los casos pre-layout (Simulaciones con el transistor selec-
cionado de la biblioteca de Cadence) y post-layout (Simulaciones con el transistor
disenado y sus parésitos) del transistor integrado, considerando el resonador serie.

En la Tabla se muestra una comparacion de las amplitudes obtenidas pre
y post-layout para ambos resonadores de 4 MHz.

Como puede observarse en la Figura y en la Tabla la inclusién de los
parasitos del layout impacta de forma significativa en la amplitud de oscilacién
del circuito, especialmente para valores bajos de Rpg. En particular, para Rpg =
0,5 M(), la oscilacién se ve completamente suprimida en ambos resonadores. A me-
dida que Rpg aumenta, se logra recuperar la oscilacion, aunque con una reduccién
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Figura 6.1: Comparaciéon de la sefial oscilatoria simulada en las etapas pre y post-layout,
considerando como parametro de ajuste el resonador piezoeléctrico de 4 MHz en configuracién
serie, variando Rp¢g entre 500k€2, 5 MQ y 10 M.

Tabla 6.2: Resumen de las soluciones seleccionadas para el disefio del oscilador Colpitts con
resonador serie y SMD, obtenidas con una tensién de alimentacién de 40 mV. Se presenta la
amplitud pre y post-layout para distintos valores de Rpg

Rpg (M)  Amplitud pre-layout  Amplitud post-layout ~ Amplitud pre-layout  Amplitud post-layout
resonador SMD (mV) resonador SMD (mV) resonador serie (mV) resonador serie (mV)

0.5 160 0 192 0
1 280 226 336 258
2 333 275 442 338
5 375 311 527 401

10 397 321 551 430

notable en la amplitud respecto al caso pre-layout. Este comportamiento resalta la
sensibilidad del oscilador a los efectos pardsitos del diseno fisico y la importancia
de considerar estos elementos al realizar el diseno.

6.1.2. Determinacién del voltaje minimo de alimentacién para os-
cilacién

Para determinar la tensién minima de alimentacion que permite la oscilacién

del circuito, se utilizaron los dos resonadores de 4 MHz mencionados en la Seccion

6.1.1) analizando dos valores de Rpg: 1MQ y 5MSQ. La tension en el nodo de

alimentacién drain (Vp) se varié desde 10mV hasta 40mV, en incrementos de

5mV. En las Figura 77 se muestra la evoluciéon de la amplitud en el terminal de

gate en funcion de Vp para ambos valores de Rpg, utilizando el resonador de 4 MHz
SMD vy serie (through hole), respectivamente. Los resultados fueron obtenidos a
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partir de simulaciones con el transistor extraido del layout, y se representa la
amplitud pico de la senial en cada caso.

4901 Datos IMQSMD e Datos 1MQ S x
Ajuste IMQ SMD == Ajuste 1MQ ,/
3501 Datos 5 MQ SMD x  Datos 5MQ %
Ajuste 5 MQ SMD == Ajuste 5MQ Xy
300 /
/
s / /
E 250 / ’,®
= X // //
~ 4 /
o 200 4 7
=1 4 7
= 4 ®,
: - ,
£ 150 . yi
X7 ’
7 4
L S iL: ,,’ ,9', ‘
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Figura 6.2: Amplitud de oscilaciéon obtenida mediante simulacién en Cadence, y ajustada por
minimos cuadrados, para el resonador SMD vy serie de 4 MHz, variando Vp entre 10mV y
40mV, con Rp¢ igual a 1MQ y 5 MQ.

Se puede observar que la tensién minima de alimentacién para la cual se alcanza
la oscilacion en el caso del resonador de 4 MHz SMD es de aproximadamente 30 mV,
obteniendo una amplitud pico de senal en el gate levemente mayor a 150 mV para
Rpa = 5MS. En el caso del resonador de 4 MHz serie, la oscilacién se logra a
partir de 25mV, con una amplitud inferior a 150 mV para el mismo valor de Rp¢.

6.1.3.

Para evaluar la variacién de la tension de salida frente a cambios de proceso,
se simularon distintos corners en Cadence (variaciones extremas en el transistor
respecto a sus parametros, debido al proceso de fabricacién), cuyas configuraciones
se resumen en la Tabla [6.3] En estos corners, las opciones Fast y Slow para los
transistores se interpretan principalmente como variaciones en los pardametros Vr
y wCos: Fast implica una disminuciéon de Vpy y un aumento de uC,,, mientras
que Slow representa el caso opuesto. Si bien en la practica varfan muchos mas
parametros, estos dos son los més representativos desde un enfoque teérico. En
cuanto a las resistencias y capacidades parasitas del transistor, los valores Low y
High indican una disminucién o aumento, respectivamente, respecto al valor tipico
(Typical).

En nuestro caso solo importa el comportamiento del transistor NMOS y sus
capacidades parasitas, y de las combinaciones posibles se eligieron las de la Tabla
para reducir tiempos y memoria de simulacién.

Corners y Montecarlo
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Tabla 6.3: Configuracién de los corners en Cadence.

Caso NMOS PMOS  Capacitancia
Typical (Typ) Typical Typical Typical
Worst-case power condition (wp) Fast Fast Low
Worst-case speed condition (ws) Slow Slow High
Worst-case one condition (wo) Fast Slow -
Worst-case zero condition (wz) Slow Fast -

Tabla 6.4: Configuracién de los corners en Cadence.

NMOS  Capacitancia

‘Worst power wp wp
‘Worst speed ws ws
‘Worst one WO typ
Worst zero Wz typ

En la Figura[6.3] se muestran los resultados de las simulaciones para cada confi-
guracién de corner, registrando la tension pico de salida a los 150 ms de evolucién.
Este instante permite determinar si el circuito oscila sin esperar a la amplitud defi-
nitiva y, al mismo tiempo, reduce el uso de memoria y tiempo de cdlculo, dado que
cada simulacién ocupa un espacio considerable. De este modo, el andlisis se centra
en las variaciones iniciales de la respuesta segun el corner aplicado, en lugar de en
los valores en régimen de oscilacion. Para las simulaciones se tomé el resonador de
4 M Hz en configuracion serie y una resistencia Rpg de 1 M€). Cabe destacar que
todos los resultados fueron obtenidos utilizando el layout completo del transistor,
incluyendo el modelo parasitario extraido del diseno fisico.

Para analizar el efecto de los distintos corners, se evaluaron las condiciones de
arranque, oscilacion y amplitud. Concretamente, a través de las Ecuaciones ,

(4.26)) y (4.37)), presentadas en las Secciones y En resumen, se cumple:
Cp=Cp+Cga, Cp=C1+Cps, Cy=0Co+Cy,

1 f 1
D) X —=,
gmosc o \/5

Por lo tanto, el aumento o disminucién de las capacidades parasitas se traducira
a un aumento o disminucién de las capacidades C,, C1 y Co del circuito oscilador.

Vose o<

= Worst Power vs. Tipico: No se observa oscilacion. En este caso, el aumen-
to de uCyx v la disminucién de Vp implican, segtin las ecuaciones del modelo
ACM, un incremento en g,,. Esto provoca una reduccién en la amplitud de
oscilacién Vgge. Como se muestra en la Figura[6.3] aunque se cumple la con-
dicién de arranque, el circuito no logra mantener la oscilaciéon. Esto puede
deberse al incremento de g,, junto con la disminucién de las capacidades
y el aumento de la frecuencia, lo cual modifica el valor efectivo de Lggsgr,
junto a la disminucion de la amplitud provoca un des-balance de la igualdad
necesaria para cumplir la condicién de oscilacion.
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Figura 6.3: Evolucién de la tensién maxima de salida del oscilador bajo diferentes configuracio-
nes de corners, descritas en la Tabla[6.3] Las simulaciones se realizaron utilizando el resonador
de 4 M Hz serie, con Rpg = 1 MQ.

= Worst Speed vs. Tipico: El circuito presenta oscilaciéon con mayor ampli-
tud respecto al caso tipico. La reduccién de g, incrementa Vg, y aunque
las capacidades aumentan y la frecuencia se reduce, esto solo produce una
leve reduccién en la amplitud, en el balance de ambos efectos perdura el que
incrementa la amplitud.

= Worst One vs. Tipico: El circuito no oscila. Aunque en este caso se verifica
el arranque, no se logra sostener la oscilacién. A diferencia del caso Worst
Power, aqui solo aumenta g,,, lo que no solo reduce la amplitud de oscilacién,
sino que también puede impedir que se cumpla la igualdad en la condicién
de oscilacion. Un g, suficientemente alto puede incrementar Lggg, alejando
al sistema del punto resonante.

= Worst Zero vs. Tipico: Se observa la mayor amplitud de oscilaciéon entre
los cuatro casos. En este corner sélo se reduce g,,, lo que incrementa V.
Como el resto de los pardmetros se mantiene en valores tipicos, no hay
degradacién adicional que limite la amplitud, a diferencia del caso Worst
Speed. Ademas, se verifica que el circuito arranca y oscila correctamente,
lo que sugiere que el balance entre g, y las capacidades permite que la
condicién de oscilaciéon se mantenga cercana a su igualdad tedrica.

Por otro lado, para la variacion méas completa y aleatoria de los parametros,
se simulé un Montecarlo de 200 puntos, con el fin de obtener una estadistica de la
variacién de la amplitud de salida. Los 200 puntos no son completamente represen-
tativos de las variaciones, pero en un afan de reducir los tiempos de procesamiento,
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se decidié simular esa cantidad de puntos. Se busca visualizar los extremos a los
que podria llegar el proceso de fabricacién, en cuanto a su influencia sobre la am-
plitud de oscilacién. En la Figura|6.4] se aprecia la simulacién de MonteCarlo para
el resonador de 4 MHz serie, con una Rpg de 1 MQ y 40mV de fuente DC.
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° ° o o ° ° ° °

Py / ° o ° ° ° ° 9 c e e 5 e
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Figura 6.4: Simulacién de la amplitud de salida estadistica en un Montecarlo, con fuente dC
de 40 mV, y con el resonador de 4Mhz serie.

De la Figura [6.4] se extrae que la media de la amplitud de salida del oscilador
es 192mV y las variaciones entre -3¢0 y 30, son 138 mV y 245 mV respectivamente,
con un 0 = 17,9mV, lo que indica una variaciéon esperada respecto al valor medio
de entre 72% y 127 %. Estos valores, se tienen que tener en cuenta a la hora de
considerar las amplitudes del oscilador, en términos de en que rango se esperar
que esté la amplitud con el transistor disenado.

6.1.4. Simulacién del Oscilador Colpitts alimentado por Celda So-
lar

En esta secciéon se muestran los resultados simulados del sistema completo
del oscilador Colpitts, alimentado por la celda solar modelada en condiciones de
baja irradiancia, y compatible con una potencial aplicacién subcutanea tal como
se detallé en la Seccién 2.3.2] Para esta simulacién se considera el modelo del
resonador SMD con Rpa = 5 M de la Tabla

En primera instancia, se observa que el comportamiento no lineal del oscilador
implica que alterna entre consumir mucha y poca corriente a lo largo del ciclo,
a la vez que requiere una tensién de alimentacién estable. Es en este contexto
que el transistor alcanza el punto de polarizaciéon adecuado y la realimentacién
es suficiente para sostener las oscilaciones. Para que la celda modelada sea capaz
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de cumplir con ese requerimiento se coloca un capacitor C;, de valor 1 uF entre
la entrada del oscilador y tierra, como muestra la Figura El capacitor actia
entonces como una reserva temporal de carga. Cuando el oscilador demanda mas
corriente de la que la celda puede entregar instantaneamente, el capacitor libera
esa carga momentaneamente, estabilizando la tensién. Se selecciona el capacitor
en ese valor ya que es capaz de almacenar suficiente reserva de energia sin volverse
lento en su proceso de carga y descarga.

Vout

R =0,4662 Q
Vin

Colpitts

Cn=1uF

o 4
D

Figura 6.5: Esquematico del modelo eléctrico de la celda solar en cadena con el bloque oscilador,
con un capacitor C;, = 1 uF a tierra que estabiliza la alimentacién en tensién.

Finalmente, se simula el sistema con una corriente fotogenerada de I,, =
225 uA, la cual permite sostener las oscilaciones del oscilador Colpitts. La alimen-
tacion se mantiene constante y estabilizada en aproximadamente 40 mV, gracias
al efecto del condensador de entrada Cj,. Por tanto, usando la Ecuacién , la
irradiancia necesaria para obtener este punto de operacién es de aproximadamente
4Wm™2.

Una irradiancia de 4 Wm™?2 puede interpretarse como un nivel de luz visible
semejante al que se encuentra en un ambiente exterior durante un dia muy nublado,
o en zonas de sombra intensa, donde la radiacién solar directa es fuertemente
atenuada. También puede ser comparable a la luz ambiente durante el atardecer.

En condiciones subcuténeas, sin embargo, la irradiancia disponible se ve se-
veramente limitada por la absorcion y dispersién de la luz al atravesar la piel y
tejidos biolégicos. Como se presenté en la Seccién estudios han demostrado
que sélo entre el 1% y el 10% de la luz incidente sobre la piel puede alcanzar
profundidades de varios milimetros, dependiendo de la longitud de onda, el fo-
totipo de piel, y otros factores. Asi, para que una célula fotovoltaica implantada
subcutaneamente reciba 4 Wm™2, se requeriria una irradiancia externa significa-
tivamente mayor (del orden de 40 Wm~=2 a 400 Wm™2) en la superficie de la piel.
Esto es una condicion factible en condiciones de baja luz, y se encuentra lejos del
limite maximo de irradiancias superficiales seguras (2000 W m~2).

Finalmente, en las Figuras|[6.6]y [6.7]se presentan los resultados de la simulacién
conjunta del modelo de celda solar y el oscilador Colpitts, incluyendo la evolucién
de la corriente, el voltaje y la potencia de entrada, asi como la senal oscilatoria de
salida en tension. Estos resultados se obtienen utilizando los siguientes parametros
del modelo de la celda solar, correspondientes a la irradiancia determinada:
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s I, = 225 pA.
» [, =1.21nA.
» Ry =0,479.

» R, =1000€.
= n=1,52.

Se observa que el consumo en corriente de pico del oscilador Colpitts tiene
un valor maximo de 570 pA, dando lugar a un consumo méaximo en potencia de
241W. Los valores promedios son 183 nA y 7,65 pW respectivamente.
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Figura 6.6: Voltaje de entrada (V;,,) y corriente de entrada (I;,,) entregados por la celda solar
al oscilador Colpitts, junto con la tensién oscilatoria de salida (V,.:), utilizando el resonador
piezoeléctrico SMD de 4 MS2 con Rpg = 5 M.

6.2. Simulaciones y analisis del rectificador Dickson

6.2.1. Analisis de potencia del rectificador Dickson con fuente os-
cilatoria ideal

Con el objetivo de caracterizar el diseno del rectificador, se realiza una simula-
cién transitoria en Cadence utilizando fuentes ideales: una fuente de DC de 40 mV
y una fuente oscilatoria senoidal de 4 MHz y 500 mV de amplitud. Esta tultima re-
presenta el orden de magnitud de tensién que puede entregar el oscilador Colpitts
MOS propuesto, segin lo discutido en la Seccién para el resonador serie de
4 MHz. Las simulaciones se realizan con un paso del orden de 10ns con el objetivo
de garantizar una frecuencia de muestreo adecuada, y evitar asi errores numéricos.

Se analiza el comportamiento del rectificador Dickson al variar la carga resis-
tiva conectada a su salida, con valores entre 1 M€) y 91 M(2, junto con un valor fijo
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Figura 6.7: Potencia entregada por la celda solar a la entrada del oscilador Colpitts, consi-
derando irradiancia baja y el uso de un resonador piezoeléctrico SMD de 4 MS2 con Rpg =
5 M.

de capacitancia de 4,7nF. También se considera el caso en vacio, es decir, tnica-
mente con el condensador conectado en la salida. Para ello, se simula la potencia
suministrada por la fuente ideal AC y por la fuente DC, asi como la potencia en-
tregada al resistor de carga. Las Figuras y muestran la potencia de entrada
de la fuente AC para los distintos valores de carga. La Figura [6.10] presenta la po-
tencia aportada por la fuente DC, que sirve para alimentar el circuito de manera
constante. Finalmente, la Figura [6.11] ilustra la potencia ttil entregada a la carga
resistiva para cada valor de impedancia considerado.
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Figura 6.8: Potencia de entrada al rectificador Dickson de 10 etapas desde una fuente ideal
AC, medida en régimen estacionario para cargas resistivas entre 1 MQ y 41 M. El circuito
es excitado con una sefial senoidal de 500 mV de amplitud a 4 MHz con una componente de
DC de 40mV.
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Figura 6.9: Potencia de entrada al rectificador Dickson de 10 etapas desde una fuente AC,
medida en régimen estacionario para cargas resistivas entre 51 MQ y 91 M. El circuito es
excitado con una sefal senoidal de 500 mV de amplitud a 4 MHz con una componente de DC
de 40mV.
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Figura 6.10: Potencia de entrada al rectificador Dickson de 10 etapas desde fuente ideal ideal
DC, medida en régimen estacionario para cargas resistivas entre 1 MQ y 91 MQ. El circuito
es excitado con una sefial senoidal de 500 mV de amplitud a 4 MHz con una componente de
DC de 40 mV.
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Figura 6.11: Potencia de salida del rectificador Dickson de 10 etapas, medida en régimen
estacionario para cargas resistivas entre 1 My 91 M. El circuito es excitado con una sefial
senoidal de 500mV de amplitud a 4 MHz con una componente de DC de 40 mV.

En la Tabla[6.5se presenta un resumen de los valores més relevantes obtenidos
en la simulacién del rectificador con distintas cargas resistivas. Se incluyen las
potencias de entrada minima y maxima provenientes de la fuente oscilatoria ideal
(Pin) y de la fuente DC (Pycin), asi como la potencia de salida (P,,) entregada
a la carga. Respecto a la eficiencia, se calcula la acumulada promedio como la
suma acumulada de la eficiencia instantdnea, y esta instantdnea se obtiene con
como el cociente entre la potencia de salida y las potencias de entradas, solamente
cuando la potencia de entrada es negativa, ya que se adopta una convencién de
signos en la que una potencia de entrada negativa indica que dicha energia esta
siendo suministrada al rectificador (es decir, fluye desde la fuente hacia el circuito),
mientras que un valor positivo indica que parte de esa energia retorna a la fuente.
La eficiencia minima se obtiene de la minima eficiencia de la potencia instantanea
tomando como referencia varios periodos de cada senal de potencia de entrada AC.
En la Tabla no se incluyo el valor de potencia maxima DC de entrada ya que
en todos los casos fue de cero.

Es posible concluir que al alimentar la carga por encima de los 41 M, la
eficiencia cae completamente a cero. Para valores menores, la eficiencia se mantiene
muy baja. La potencia de salida disminuye conforme aumenta la carga, al igual
que la potencia suministrada al rectificador por la fuente DC. En contraste, la
potencia consumida por la fuente AC tiende a aumentar con la carga. Sin embargo,
la diferencia en el consumo de potencia entre ambas fuentes se debe a que la fuente
AC opera en el rango de microvatios, mientras que la fuente DC consume en el
orden de nanovatios. Esto ya nos da una visién de que el rectificador disenado en
principio no se podra utilizar para rectificar en base a cargas resistivas de salida,
se verd méas adelante (con el oscilador incluido) que el potencial uso serd de cargar
algin capacitor para un uso en alguna etapa posterior.
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Tabla 6.5: Potencias medidas en el rectificador para distintas cargas Rout, con Coy: = 4,7nF.
Se muestran los valores minimo y maximo de potencia AC de entrada (Pjy, mmn, Pin,max):
el valor minimo de potencia DC de entrada (Pjc in,min). la potencia de salida (Ppy:), y dos
métricas de eficiencia: promedio acumulada (7acum) Y minima (nmm ) instantanea. La fila vacio
corresponde al caso sin resistencia conectada.

Rout (MQ) Pin,min (pW) Pin,méx (}lW) Pdc,in,min (DW) Pout (HW) MNacum (%) Mmin (%)

1 —4,37 0,01 —64,40 22,80 2.64 0.60
11 —28,96 26,60 —4,40 20,50 0.12 0.07
21 —0,91 0,10 —18,50 16,40 777 1.78
31 5,17 4,12 ~11,90 13,80 0.50 0.27
41 —9074,26 9495,94 -9,10 12,10 0.00 0.00
51 —397,38 396,74 —7,30 10,90 0.00 0.00
61 —984,87 984,20 —5,50 9,90 0.00 0.00
71 —1117,59 1116,86 —4,80 9,10 0.00 0.00
81 —1002,43 1001,77 —5,10 8,40 0.00 0.00
91 —900,02 899,41 —4,70 7,80 0.00 0.00

Vacfo —53,57 533,66 —0,90 - - -

6.3. Simulaciones y analisis del diseno Cold-Start

A partir de esta seccién, todos los resultados que involucren al oscilador Col-
pitts MOS serén analizados utilizando el modelo del resonador piezoeléctrico SMD
de 4 MHz con Rpa = 5MSQ. Esta eleccién se debe a que dicho modelo presenta
una amplitud de oscilacién adecuada para la excitacién del rectificador Dickson,
y si bien el resonador en configuracién serie proporciona una mayor amplitud, el
error asociado a su modelo extraido es considerablemente mayor. Esta cuestion fue
discutida previamente en la Seccién
Con esta configuracion establecida, se procede a analizar el comportamiento con-
junto del oscilador y el rectificador bajo diferentes condiciones de carga, con el
objetivo de evaluar la transferencia efectiva de potencia y el rendimiento del sis-
tema Cold-Start.

6.3.1. Anilisis de potencias del Cold-Start

Se analiza el sistema conformado por el oscilador Colpitts MOS conectado
al rectificador Dickson, utilizando la configuracién seleccionada previamente. La
Figura [6.12] muestra el esquemdtico del circuito considerado.

De manera andloga a como se hizo en la Seccién [6.2.1] para estudiar el com-
portamiento del rectificador alimentado con una fuente oscilatoria ideal, se simula
un analisis transitorio de varios segundos en Cadence para obtener resultados en
régimen, utilizando un paso del orden de 10ns que garantiza una frecuencia de
muestreo adecuada. Se observa que la salida rectificada, cuando la salida estd en
vacio, es de 816 mV, cuando la amplitud oscilatoria pico a pico a la entrada es
de 750mV . En este caso, la potencia que la fuente oscilatoria es capaz de pro-
porcionar al rectificador varia en el orden de nW, como muestra la Figura[6.13] a
diferencia de la potencia del orden de ptW que la fuente ideal era capaz de otorgar
en las mismas condiciones. Este resultado, en conjunto con la baja eficiencia para
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Figura 6.12: Esquematico del bloque Cold-Start conformado por el oscilador Colpitts MOS con
resonador piezoeléctrico, junto con el rectificador Dickson de 10 etapas.

el rectificador presentada en la Seccion [6.2.1] supone una limitante en términos de
la potencia que puede suministrar el bloque en cadena del oscilador Colpitts con
el rectificador a una posible carga de salida. Por este motivo, en su lugar, se limita
el Cold-Start a aplicaciones consistentes con el almacenamiento de energia en un
capacitor. Para el capacitor de salida de este disefio, Cout = 4,7nF, se logran
almacenar 1,56 nJ de energia, con una tensién en bornes de 816 mV.
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Figura 6.13: Potencia entregada por el Oscilador Colpitts MOS con cristal SMD de 4 MHz al
rectificador Dickson en vacio, con un capacitor de salida Cout = 4,7nF.

Se realiza un balance de potencias del oscilador Colpitts MOS bajo la carga del
rectificador con C,y; = 4,7nF. Se observa que la potencia que ingresa al oscilador
Colpitts, proporcionada por la fuente de alimentaciéon DC ideal, alcanza el orden
de pW, como muestra la Figura[6.14] Este resultado conduce a la conclusién de que
la eficiencia del oscilador Colpitts bajo la carga del rectificador, definida como el
cociente de la potencia de salida sobre la de entrada, es aproximadamente np = 0,01.
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Figura 6.14: Potencia de entrada al oscilador Colpitts MOS con el resonador de 4 MHz SMD
cuando esta cargado con el rectificador Dickson en vacio.

Para identificar la causa de esta baja eficiencia se realiza un analisis detallado
de la energia almacenada (por componentes capacitivos e inductivos) y consumida
(por componentes resistivos) en el circuito oscilador. Para ello, se integra la poten-
cia instantdnea calculada como V(t).I(t) en un periodo de 10ms, correspondiente
al régimen del circuito. Luego, se divide este valor de energia entre la cantidad
de ciclos considerada, 40.000, de manera tal de obtener la energia disipada por ci-
clo. Por otra parte, la energia almacenada en el circuito se obtiene como E;yquctor
= %12 Y Eeapacitor = CTVQ para cada inductor L, con corriente que circula a través
de él I, y capacitor C, con voltaje entre bornes V', respectivamente. Los resultados
obtenidos se muestran en la Tabla[6.6] En particular, resulta interesante observar el
intercambio energético entre los componentes inductivo y capacitivos del circuito,

como muestra las Figuras y que es propio de los osciladores LC.

Tabla 6.6: Anélisis energético del Colpitts MOS cargado con el rectificador Dickson de 10
etapas con C,,; = 4,7nF. Se considera el valor promedio sobre un ciclo para calcular tanto la
energia almacenada como la energia disipada.

Componente Energia almacenada promedio (J) Energia disipada promedio (J)

Co 106 f -
Cm 1,38n _
L,, 1.41n -
Ch 203 f -
Cy 127f _
R, - 46,5 f
Rsource - 919f
Rpa - 3,54 f
Transistor 736 f
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Se puede concluir que si bien el factor de calidad del oscilador es alto, definido
como el cociente entre la energia total maxima almacenada en inductores y capa-
citores durante el ciclo, y la energia disipada por resistencias y transistores en un
ciclo, segin muestra la Ecuacion , el mayor porcentaje de energia se disipa en
el transistor y en la resistencia al source Rg.

Maximo de energfa almacenada 5 2,8nJ

> Energia disipada T 1,1pJ

Qoscilador = 2T = 16000 (61)

En términos de potencia instantanea, observando la Figura [6.15] resulta claro
de manera intuitiva que la mayoria de la potencia que ingresa al Colpitts se disipa
por estos componentes.

20.0
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M ootencia disipada Rsource 15.0 _:
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M ootencia disipada Rm ]
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Figura 6.15: Potencias disipadas por componentes activos en el Oscilador Colpitts MOS con

resonador de 4 MHz SMD cuando esté cargado con el rectificador Dickson en vacio con Cpt =

4,7nF.
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Figura 6.16: Energia almacenada en el tiempo en componentes reactivos del Oscilador Colpitts
MOS con resonador de 4 MHz SMD cuando esta cargado con el rectificador Dickson en vacio
con Cyyy = 4,7nF. Se observa el intercambio entre energia eléctrica y magnética en la rama
serie del cristal piezoeléctrico Cy,, y L,y,, propia de los circuitos LC.
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Figura 6.17: Energia almacenada en los capacitores del Oscilador Colpitts MOS con resonador
de 4 MHz SMD cuando esta cargado con el rectificador Dickson en vacio con Cy,s = 4,7nF,
mostrando el comportamiento de los componentes capacitivos restantes en el circuito.
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Capitulo 7

Diseno PCB en Altium Designer

El chip que contiene el integrado del transistor disenado también contiene
circuitos de otros estudiantes y docentes. En las Figuras y se muestra la
estructura principal del chip, el cual serd montado en un adaptador para facilitar
su insercion y extraccién de la PCB. Para ello, se utilizard un encapsulado tipo
DIP-40, como se ilustra en la Figura[7.3] En el disefio de la PCB, el transistor de
este proyecto se conecta a los pines 7 (drain), 8 (gate) y 9 (source) del encapsulado
DIP-40. Para su correcta evaluacion en la placa, los pines 6, 7, 13, del 15 al 22, el
25 y el 32 deben mantenerse en circuito abierto. El resto de los pines se conectaran
a GND, con excepcién de los correspondientes a los anillos de guarda, esto es, el
pin 32 debera conectarse a una fuente de 3,3V y el pin 35 a una de 1,8V, ambas
referenciadas a GND. La conexién de pines se resume en la Tabla

El diseno de la PCB se realizé utilizando el software Altium Designer, siguiendo
las directrices establecidas por PCBWay. Para optimizar el costo de fabricacion, se
opté por una configuraciéon de dos capas y se emplearon las dimensiones minimas
permitidas para las pistas. La Figura muestra el disenio en planta de la primera
capa, donde el plano de GND cubre completamente cada componente. Por su parte,
la Figura [7.5]| presenta el modelo correspondiente a la segunda capa, en la cual el
plano de GND también esta presente, asegurando una adecuada referencia a GND.
Se incorporaron dos jumpers principales: JP, destinado a la conexién del resonador;
y JDC, para gestionar las conexiones a GND, 1,8V, 3,3V y a la celda solar de
cosecha. Para permitir la evaluacién independiente de los bloques funcionales, se

Tabla 7.1: Configuracién de pines del encapsulado DIP-40 en el disefio de la PCB.

Pines Conexién

7 Drain

8 Gate

9 Source

6, 13, 1522, 25 Circuito abierto
32 3,3V

35 1.8V

1-5, 1012, 14, 23-24, 26-31, 33-34, 36-40 GND
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Figura 7.4: PCB capa 1. Figura 7.5: PCB capa 2.

incluyeron dos jumpers hembra adicionales: uno para desconectar la fuente DC
(JF) proveniente de la celda de cosecha, y otro (JDiv) para desconectar el gate del
transistor, aislando asf al rectificador. De esta forma, se podra probar el oscilador y
el rectificador tanto de manera independiente como en conjunto, segiin se requiera.
Finalmente, las Figuras (capa de soldadura) y muestran el modelo 3D de
los circuitos, permitiendo visualizar la disposicién final de los componentes en la
PCB. Con esta estructura, el PCB tiene un tamano de 48 mm de ancho por 58 mm
de largo. Cabe destacar que estas dimensiones se ven condicionadas principalmente
por la inclusién del encapsulado DIP-40, el cual ocupa una porciéon considerable
del drea. A futuro, el disefio podria hacerse integrado, manteniendo tinicamente
externo el resonador piezoeléctrico, lo que permitiria reducir significativamente el
tamano total y usarse para aplicaciones implantables.

Para facilitar el proceso de soldadura, se disené la PCB de manera que todas
las soldaduras queden concentradas en un solo lado. Por esta razén, el adaptador
del chip, los jumpers y los diodos del rectificador se ubicaron en un mismo lado
de la placa, mientras que el resto de los componentes se dispusieron en el lado
opuesto.

Respecto a los puntos de prueba, se seleccionaron Vg, Vg, Vs y Vieet, los cuales
seran accesibles tanto desde el lado superior (Top) como desde el inferior (Bottom)
de la PCB. Estos puntos corresponden respectivamente a las tensiones en el pin del
gate (Vy), en el pin de la celda de cosecha (Vy), en el pin de la resistencia de source
(Vs) y en el pin de salida del rectificador (V,eq). Para realizar las mediciones,
todos estos puntos deberan estar referenciados a GND, el cual podra ser accedido
directamente a través del jumper JDC.

Los componentes seleccionados en Altium se muestran en la Tabla Se
procur6é emplear valores lo més cercanos posible a los de diseno, eligiendo cada
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Figura 7.6: PCB modelo 3D Top.
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Figura 7.7: PCB modelo 3D Bottom.

componente segiin su disponibilidad al momento de la seleccién, sin aplicar criterios

adicionales especificos.

Tabla 7.2: Lista de materiales del PCB (BOM)

Componente Cant. PN Descripcion Valor de diseno
D1 a D9 10 IN5711 Diodo Schottky 70 V 430 mW -

CO0 a C8 rect 9 C0603C101J1GACTU Cap. SMD 100 pF 100 V 100 pF
C1 1 CGA3E2C0G1H060D080AA Cap. ceramico SMD 6 pF 50 V 5.995 pF
C2 1 CGA3E2C0G1H060D080AA  Cap. cerdmico SMD 0.68 nF 50 V 0.673 nF
C3 1 GRM155R61A105KE15D Cap. ceramico 1 uF 10 V 1 pF
RDG 1 RCO0603FR-071ML Resistencia SMD 1 M 100 mW 1 MQ
Rs 1 RC0603JR-07100RL Resistencia SMD 100 € 100 mW 102.7 Q
JP 1 691102710002 Conector bloque de terminales —
JDC 1 282836-4 Conector bloque de terminales -

JF 1 A-6373-02A222 Conector hembra -
JDIV 1 A-6373-02A222 Conector hembra -
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Conclusiones

8.1. Conclusiones

El proyecto HarvestVolt ha abordado con éxito el desafio de disenar un sistema
de cosecha de energia a ultra baja tensién, orientado a aplicaciones de dispositivos
médicos implantables activos.

En primer lugar, se realizé6 un estudio detallado del estado del arte en este
contexto, con el objetivo de definir la factibilidad de alimentar AIMDs a través de
energia cosechada. Se llevé a cabo una investigacion sobre las fuentes de cosecha
compatibles con el contexto biolégico, asi como la compatibilidad con AIMDs
concretos tomando como criterio la disponibilidad y los requerimientos en potencia.
A modo de prueba de concepto, se presenta el analisis de la cosecha de energia a
través de una celda solar comercial. Para ello, se estudia el modelo clasico de una
celda solar y se lo adapta para condiciones de baja irradiancia factibles en AIMDs
subcutaneos.

En segundo lugar, se desarrolla un circuito Cold-Start basado en un oscilador
Colpitts MOS a cristal y un rectificador Dickson de 10 etapas. El diseno propuesto
en este proyecto supone una innovacién en términos del estado del arte en osci-
ladores para cosecha de energia, al incorporar un resonador piezoeléctrico como
sustituto del elemento inductivo. Si bien previamente se han estudiado amplia-
mente los osciladores a cristal, estos no son la eleccion tradicional en el contexto
de la cosecha de energia a ultra baja tensién ya que no logran arrancar con ten-
siones tan bajas. En [67], reportan minimos de tensién de alimentacién de 60 mV
para una topologia Pierce a cristal. En este proyecto se implementa de manera
exitosa un oscilador Colpitts MOS con resonador piezoeléctrico que arranca con
tensiones de hasta 30mV. Este resultado, aparte de suponer una contribucion al
abanico de topologias de oscilador para circuitos Cold-Start, es particularmente
relevante en el contexto de la cosecha para AIMDs, donde el uso de inductores
o transformadores genera inconveniencias en términos de tamano e interferencia
electromagnética. Asimismo, para el diseno del oscilador Colpitts MOS a cristal
de este proyecto se presenté un cuidadoso estudio analitico y experimental sobre el
modelado eléctrico de resonadores piezoeléctricos, que puede ser de gran relevancia



Capitulo 8. Conclusiones

para trabajos futuros que busquen incorporar resonadores a sus circuitos. Se logré
implementar un método de diseno iterativo que parte del modelo de un resonador
piezoeléctrico comercial de 4 MHz y del modelo de un transistor MOS en ultra baja
tension, para determinar el resto de los parametros del circuito que garantizan el
arranque y la oscilacién en régimen. Los resultados de simulacion muestran que
la minima tension de alimentacién que garantiza el arranque del oscilador es de
30mV, con una amplitud a la salida de 300 mVy,,. El oscilador disenado entrega a
su salida 750 mV,,, para una tensiéon de entrada de 40 mV, con una eficiencia del
1%, comparable con la eficiencia de 0,9 %, del Cold-Start presentado en [1]. En
conjunto con el rectificador, se obtiene 816 mV a la salida. La energia generada,
1,56 nJ, se almacena en un condensador de carga C,,:, que tiene el potencial de ser
utilizada en un sistema de cosecha de energia para alimentar un conversor DC-DC
eficiente, como proponen en [35]. Adicionalmente, la energia generada puede ser de
utilidad para soportar requerimientos de energia intermitente, donde sea necesaria
una alimentacion de a pulsos compatible con la carga y descargar del capacitor de
salida. Tal es el caso para el sensado y la transmisién de senales biolégicas, como
ocurre en un monitor inaldmbrico de presién intraocular [88].

En cuanto a la implementacién fisica, se diseni6 el layout del transistor MOS
nnJd seleccionado, perteneciente a la tecnologia XH018 de 180 nm. Se disend tam-
bién un PCB en Altium Designer, con dimensiones de 48 mmx58 mm, donde se
monta el chip y los restantes componentes discretos que conforman al oscilador y
al rectificador. Se incluyen jumpers y puntos de prueba para la medicién de seniales
criticas (Vy, Vg, V). Aunque el tamaiio total del PCB es relativamente grande, esto
se debe al uso del encapsulado DIP-40, lo cual deja abierta la posibilidad de una
futura miniaturizacion del sistema a través de la implementacion de una versién
totalmente integrada.

En la Tabla se comparan los antecedentes estudiados en el estado del arte
sobre arquitecturas Cold-Start con los resultados de este proyecto. La amplitud
oscilatoria obtenida en este proyecto es mayor a las reportadas en [33], [34] y
[35]. En particular, se observa que el Colpitts MOS con resonador y resistencia
de polarizacion de source, permite mayores amplitudes de oscilaciéon respecto al
Colpitts MOS con inductores [35], para una misma tensién de alimentacién de
40mV. Sin embargo, la solucién de rectificador Dickson de 10 etapas integrada
de [35] tiene una mayor eficiencia que el diseno discreto del presente proyecto, lo
cual no permite sacar la maxima ventaja de los buenos resultados de amplitud
oscilatoria.

8.2. Trabajos futuros

Queda pendiente la medicién del circuito impreso disenado y la comparacién
con los resultados simulados. Se propone como trabajo a futuro el disefio de una
version integrada del Cold-Start presentado en este proyecto, en particular adap-
tando el rectificador Dickson para operar con transistores nativos conectados como
diodos.

Por otro lado, seria interesante incorporar el bloque Cold-Start de este proyec-
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8.2. Trabajos futuros

Tabla 8.1: Comparacién entre la arquitectura propuesta y las soluciones del estado del arte
en cuanto a métodos de arranque, tensién de entrada, amplitud de sefial generada y voltaje
rectificado.

Referencia Arquitectura Tensién de entrada Amplitud de sefial Voltaje rectificado

Oscilador Meissner . Jp
{ + Doblador de voltaje 20mY 27 Vep 1,35V
Oscilador Meissner - ;
3: 5mV ; /
i + Doblador de voltaje + Switched capacitor DC-DC ZHmy S00mVyp 12V
N Oscilador de Anillo P
134 + Dickson Charge Pump 24mV 110mVy, 1V
Oscilador Colpitts
+ Multiplicador de voltaje de 10 etapas
Oscilador Colpitts a cristal
+ Multiplicador de voltaje de 10 etapas

135! 40mV 400 mVy,, 1V

Este proyecto 40mV 750mVp, 816 mV

to, asi como los conceptos presentados sobre la celda solar, a un sistema completo
de cosecha de energia. Restarfa incluir un circuito de control que gestione la acti-
vacién del bloque Cold-Start en el arranque, y la posterior activacién del conversor
eficiente o alimentacién ciclica mediante la carga y descarga del capacitor de salida.
Un circuito de control basico podria estar basado en la conmutacion de llaves y la
polarizaciéon de un MOSFET. También aportaria valor al sistema la inclusion de
un algoritmo MPPT que permita extraer la maxima potencia posible de la fuente
de cosecha. Por ultimo, se propone el estudio y caracterizacién de otras fuentes de
energia, por ejemplo celdas TEG y plantas, como fuentes de alimentacién alterna-
tivas a la celda solar.
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Apéndice A

Calculo de la condicion de oscilacion y
arranque del oscilador Colpitts MOS
con resonador piezoeléctrico

En esta seccién se presentan los calculos detallados mediante los cuales se ob-
tienen las ecuaciones que determinan las condiciones de arranque y de oscilacion
del oscilador Colpitts implementado con un transistor MOS y un resonador piezo-
eléctrico, tal como se introdujo en la Seccién (1.3

Baséndonos en el modelo de pequena sefial mostrado en la Figura[d.9] se aplican
las leyes de Nodos y Mallas, lo que permite obtener la siguiente expresion

) Vs
(Ve = Vi) jwCi = ———-

| s = gm(Vy = Vs), (A.1)

JwCs
donde V, = V.
Ademds, se tiene que la corriente I, se relaciona con V,, Vi, C; y w como

I = (V, — V,)jwCy. (A.2)

Despejando de la Ecuacién (A.2)) el valor de V; y sustituyéndolo en la Ecuacién
se llaga a la siguiente relacién entre la tensién de entrada V, y la corriente I,

Vx 14 Rsgm+ Rsjw(C1 + C2)
IX jw01 —wZC’ngRs
De la ecuacién anterior se observa que, al tener un denominador complejo, es

necesario multiplicar por su conjugado para racionalizar la expresion y asi separar
claramente las partes real e imaginaria necesarias para nuestro andlisis

(A.3)

V7X _ (1 + ngm + stw(ol + 02))(_jw01 - W2CIC2RS)
IX N (ijl — w20102R5)(—jw01 — w2C102R5)

Desarrollando el denominador se obtiene

(A.4)



Apéndice A. Calculo de la condicién de oscilacién y arranque del oscilador
Colpitts MOS con resonador piezoeléctrico

Vx  RZgmCy — RC1 1+ Regmose + w3, R2C1Cy + w2, R2C3

. o osc
Iy ~ w?CZR2C,—C1 7 WoseC1 + w3,,C1C3R2 ’

(A.5)

donde el inverso del primer término corresponde a la R4 y el segundo término
corresponde a la parte imaginaria vista desde V.
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Apéndice B

Determinacion del voltaje minimo entre
drain y source del transistor del
oscilador Colpitts MOS con resonador
piezoeléctrico

En esta seccién se presentan los cdlculos detallados para determinar el voltaje
de alimentacién requerido entre drain y source del oscilador.

Combinando las Ecuaciones (4.23) y (4.31)) se llega a la siguiente expresién

RggmsCQ - Rzgmdcb — R,Cin

R < B.1
Bsk w2C2R2Cin — Cin (B-1)
Por lo tanto
ClnRs Cln
ms Rs 20 C — 5o~ m . B.2
g > w-C102n RECz + 9md + R.C?2 ( )

Combinando la expresién anterior junto con la Ecuacién [£.30] se llega a la
siguiente relacion

Vv — b lo REspw?CinCy B CinRgsr &
DSmim — ®t g gmyg R%ngmd RSCngd

2 (B.3)

+ 9 <RESRUJ201nC2 —

CmRESR + Cln
21 '

RZC; | RsCh
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Apéndice C

Determinacion de la amplitud del
oscilador Colpitts para el método 2

En esta seccion se presentan los cdlculos detallados para determinar la ampli-
tud de oscilacién utilizando el método 2 mencionado en la Seccién (4.6l

Partiendo de la Ecuacién (3.16]), se sabe que la transconductancia de gran sefial
con el modelado de [69] aplicado al oscilador Colpitts MOS tradicional de la Figura

B es

2Ibias
&
‘/oscm

Gm ~ (C.1)

Pero el caso de este proyecto, como se tiene R, en el paralelo a Cs, la ecuacién
del divisor capacitivo se transforma en el divisor conformado por C; en serie con
Cy //Rs, por lo tanto

2Ibms 2Ibms
Gy, = = : . (C.2)
14+jwCo R
‘/1 V;)SC( 1+jwfjis(6?1+02))
Haciendo cuentas se obtiene
2 pias (1 + ijS(Cl -+ CQ))(l — jWCQRS)
G, = . C.3
‘/;)sc 1+ CUQCQZRE ( )
Resolviendo el numerador
21 ia.s 1 2 2 ‘ S
G, — =b (1 +w*CaR;(C1 + 22)) +jwh Cl)' (C.4)
V;)sc 1 + w202 Rg
Despejando Vs y tomando modulo
2Ibias (1 =+ w2CQR§(Cl =+ CQ>)2 + (wR501)2
Viose = 5 . (C.5)

Sabiendo que Ij;,s = Ip, se obtiene finalmente la ecuacién de la amplitud



Apéndice C. Determinacion de la amplitud del oscilador Colpitts para el
método 2

Vo 2Ip \/(1 + w?2CyR2(Cy + C9))? 4 (WRC1)?

Gm (1 +W2C§R§)2
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Apéndice D

Tablas de los parametros de los
resonadores simulados con el cédigo de
las soluciones

Tabla D.1: Pardmetros éptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 2 MHz serie
con Vp de 100 mV.

W (um) L (um) Cy (pF) Cy (uF) R, (Q) Rpo (M) Vi (mV)

0.5 0

181
218
235
238

165
264
306
321
269

400.0 2.0 10.99 1.84 100.8

750.0 2.0 4.977 0.890 89.7

— =]
OO"[\J)—‘@ oC)‘lN))—‘




Apéndice D. Tablas de los pardmetros de los resonadores simulados con el
cédigo de las soluciones

Tabla D.2: Pardmetros 6ptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 8 MHz SMD
con Vp de 40mV.

W (pm) L (pm) Cy (pF) Co (0F) R, (2) Rpg (MQ)  Vose (mV)

0.5 193
273
318
329
300

166
227
239
223
206

400.0 2.0 2.848 0.3854 102.7

[ B O

Sl =
ol ©

750.0 2.0 2.364 0.673 89.7

(G2 B Nl

—
o

Tabla D.3: Parametros 6ptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 10 MHz con
Vp de 40mV.

W (pm) L (pm) Cy (pF) Ch (0F) R, (2) Rpg (MQ)  Vose (mV)

0.5 0

149
172
177
148

0
134
161
158
142

400.0 2.0 4.977 0.351 102.7

(2 B Nl

=]
ol ©

750.0 2.0 3.511 0.643 52.7

[ O

—
o

Tabla D.4: Parametros 6ptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 10 MHz serie
con Vp de 60mV.

W (um) L (pm) Ci(pF) C; (0F) R, (Q) Rpg (MQ) Vose (mV)

0.5 191
231
248
240
221

149
193
198
178
155

400.0 2.0 3.765 0.335 100.7

(G2 B NPl

=
ol ©

750.0 2.0 2.848 0.423 72.7

[ O O

—
o
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Tabla D.5: Pardmetros éptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 12 MHz SMD

con Vp de 40mV.

W (um) L (pgm) Ci (pF) Cy (nF) R, () Rpag (MQ) Vese (mV)

0.5 0
1 194

400.0 2.0 2.154 0.266 174.7 2 220
5 214
10 198
0.5 0
1 164

750.0 2.0 2.364 0.320 89.2 2 167
5 144
10 132

Tabla D.6: Pardmetros éptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 24 MHz SMD

con Vp de 100 mV

W (um) L (gm) Ci (pF) Cy (nF) R, () Rpg (MQ) Vyse (mV)
0.5 242
1 250
400.0 2.0 2.154 0.126 142.7 2 244
5 211
10 188
0.5 225
1 216
750.0 2.0 2.154 0.242 73.2 2 204
5 170
10 144

Tabla D.7: Parametros 6ptimos seleccionados para el resonador piezoeléctrico de 24 MHz serie

con Vp de 100 mV

W (um) L (gm) Ci (pF) Cy nF) R, (Q) Rpg (MQ) Vyse (mV)
0.5 305
1 316
400.0 2.0 1.963 0.183 114.1 2 309
5 279
10 243
0.5 311
1 302
750.0 2.0 1.630 0.221 73.2 2 251
5 223
10 185
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