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Resumen de la tesis que presenta Marlon Molina Ceseña como requisito parcial para la obtención del 
grado de Doctor en Ciencias en Electrónica y Telecomunicaciones. 
 

Caracterización de transistores de potencia para el diseño de amplificadores en modo continuo 
utilizando un Load-Pull a baja frecuencia 

 
Resumen aprobado por: 
 
 

_______________________________ 
   Dr. J. Apolinar Reynoso Hernández  

Director de tesis  

 
Los sistemas de comunicación actuales demandan al transmisor mayor potencia, eficiencia, linealidad 
y que opere en un mayor ancho de banda. El principal elemento del transmisor que está relacionado 
con estos parámetros es el amplificador de potencia. La teoría de amplificadores de potencia está 
definida en la fuente de corriente de conducción del transistor. En general, los diseñadores utilizan un 
modelo no-lineal para desplazar el plano de diseño desde la fuente de corriente de conducción hasta 
el plano extrínseco del transistor. Para ello, es necesario que el modelo prediga con precisión la fuente 
de corriente de conducción, elemento altamente no-lineal. Otro método utiliza un “load-pull” en el 
dominio del tiempo a alta frecuencia para medir las formas de onda de voltaje y corriente en el plano 
extrínseco y después desplazarlas al plano de la fuente de corriente de conducción mediante un 
modelo no-lineal. A diferencia del primer método, sólo se requiere extraer del modelo no-lineal los 
elementos parásitos y las fuentes de corriente de desplazamiento debido a los capacitores intrínsecos 
no-lineales. Estos elementos del modelo pueden considerarse independientes del estado de las 
trampas de electrones y de la temperatura, lo que facilita la extracción. Sin embargo, un “load-pull” en 
el dominio del tiempo a alta frecuencia es muy costoso y requiere técnicas de calibración muy 
complejas. El tercer método para medir las formas de onda es utilizar un “load-pull” a baja frecuencia. 
Gracias a que la frecuencia es de unos cuantos MHz, los elementos del sistema son menos costosos, la 
calibración se simplifica considerablemente y los efectos debido a los elementos parásitos del 
transistor sobre las formas de onda se consideran insignificantes. Gracias a estas ventajas, es posible 
corroborar experimentalmente la teoría de amplificadores de potencia sin necesitar un modelo no-
lineal o aplicar técnicas de calibración avanzadas. Para cubrir las necesidades actuales de ancho de 
banda, recientemente se han estado investigando amplificadores de potencia que cumplan con dicha 
característica, entre ellos se encuentran el amplificador clase-J y el clase-F modo continuo. Debido a 
las ventajas que presenta el “load-pull” de baja frecuencia sobre los otros métodos, en este trabajo se 
desarrolló un “load-pull” en el dominio del tiempo a baja frecuencia para caracterizar transistores a 
base de nitruro de galio (GaN) y a base de carburo de silicio (SiC) en el plano de la fuente de corriente 
de conducción, corroborar la teoría de amplificadores de potencia y evaluar cada uno de ellos en 
términos de potencia y eficiencia en función de la impedancia de carga.  
 
 
 
 
 
 
 
 
Palabras clave:  Amplificadores de potencia,  Load-Pull,  modo de operación, clase-J reactivo-
resistivo, clase-F modo continuo resistivo, modelo no-lineal.   
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Abstract of the thesis presented by Marlon Molina Ceseña as a partial requirement to obtain the 
Doctor of Science degree in Electronics and Telecommunications. 
 
Characterization of power transistors to design continuous mode amplifiers using a Low-Frequency 

Load-Pull 
 

Abstract approved by: 
 
 

_______________________________ 
Ph.D. J. Apolinar Reynoso Hernández 

Thesis  Director 
 
Modern communication systems demand a transceiver with more output power, to be more linear 
and efficient and operate in wideband applications. The main element in the transceiver that it's 
related to these parameters is the power amplifier. Power amplifier theory is defined at the conduction 
current generator plane of the transistor. In general, power amplifier designers use a nonlinear model 
of the transistor to shift the design plane from the conduction current generator plane to the extrinsic 
plane. The model must accurately predict the conduction current generator, a highly nonlinear 
element, and low-frequency dispersive dependent. Another method uses a time-domain high-
frequency load-pull to measure the voltage and current waveforms at the extrinsic plane and then shift 
them to the current generator plane using a nonlinear model. In this case, the method requires 
extracting only the parasitic elements and the displacement current generators due to the nonlinear 
intrinsic capacitors. These model elements could be considered independent of the low-frequency 
dispersive effects, like traps and thermal effects. However, high-frequency time-domain load-pull is 
expensive and requires complex calibration techniques. The third method to measure the waveforms 
uses a low-frequency load-pull. The main advantages of measuring at low frequency are that the 
elements of the system are less expensive, do not require a complex calibration technique, and the 
effects due to the reactive parasitic elements of the transistor are negligible. The system can 
experimentally validate the power amplifier theory without a complete nonlinear model. Recently, 
operation modes like Class-J and resistive continuous Class-F have been used to cover modern 
communications requirements. Due to the system's advantages over the other methods, this work 
developed a time-domain low-frequency load-pull to characterize power transistors, especially those 
based on gallium nitride (GaN) and silicon carbide (SiC), at the current generator plane. This load-pull 
system experimentally validated the wideband power amplifier theory of the reactive-resistive Class-J 
and resistive continuous Class-F modes. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Keywords: Power amplifier, Load-Pull, operation mode, reactive-resistive class-J, resistive 
continuous mode class-F, nonlinear model. 
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Capítulo 1 Introducción 

1.1 Motivación 

Las comunicaciones inalámbricas actuales (por ejemplo, la cuarta o quinta generación de telefonía móvil) 

demandan que el sistema de comunicaciones trabaje en anchos de banda más grandes, sea altamente 

eficiente, maneje potencias mayores y sean lo más lineales posibles. Estos parámetros y características del 

sistema están principalmente limitados por el amplificador de potencia (AP), el último elemento del 

sistema antes de la antena transmisora. Por lo tanto, su diseño es de vital importancia en el área de las 

comunicaciones móviles. Existen diferentes modos de operación en los amplificadores de potencia, los 

amplificadores clásicos dependientes del ángulo de conducción (Clase A, AB, B, C), los modo interruptor 

(Clase E, D), los altamente eficientes (Clase F, 𝐹−1) y los de banda ancha (Clase J y los modo continuo) 

(Grebennikov et al., 2012). Los amplificadores de banda ancha, teóricamente, mantienen constante su 

potencia de salida y la eficiencia para un conjunto de valores de impedancia, mientras que los 

amplificadores clásicos solamente para una impedancia específica.Para comprobar cada modo de 

operación, es necesario medir las formas de onda de voltaje y corriente en el plano de referencia de la 

fuente de corriente de conducción. A continuación se presenta el estado del arte sobre la adquisición de 

las formas de onda de voltaje y corriente para la validación de los amplificadores de potencia. 

1.2 Antecedentes 

Algúnas figuras de mérito que caracterizan a los amplificadores de potencia son la potencia de salida (𝑃𝑆𝑎𝑙), 

la distorsión AM-AM (“amplitud-to-amplitude”, por sus siglas en inglés), la ganancia de potencia, la 

eficiencia de drenador (𝜂𝐷), PAE (“Power Added Efficiency”, por sus siglas en inglés), entre otros. Sin 

embargo, en estos parámetros no hay información que demuestre el modo de operación del amplificador. 

Por esta razón, es muy importante para el diseñador tener acceso a las formas de onda de corriente y 

voltaje en el plano de la fuente de corriente de conducción para comprobar el modo de operación del 

amplificador estudiado. Los tres métodos para extraer las formas de onda en el plano de la fuente de 

corriente de conducción son utilizando un modelo no-lineal, un “load-pull” a alta frecuencia (A-F) o un 

“load-pull” a baja frecuencia (B-F), ambos “Load- en el dominio del tiempo. 
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1.2.1 Extracción mediante un modelo no-lineal 

El modelo no-lineal está formado principalmente por dos grupos de elementos, los elementos parásitos y 

los elementos intrínsecos del transistor, como se muestra en la Figura 1. El circuito intrínseco del modelo 

cuasi-estático contiene dos tipos de fuente, fuentes de corriente de conducción y fuentes de corriente de 

desplazamiento. Las fuentes de corriente de desplazamiento representan la carga almacenada en los 

capacitores intrínsecos no-lineales que, a su vez, generan una corriente dependiente de la frecuencia 

llamada corriente de desplazamiento. Por otro lado, las fuentes de corriente representan la corriente de 

conducción, independiente de la frecuencia. El método más utilizado para extraer las fuentes de corriente 

de conducción y las fuentes de corriente de desplazamiento es medir curvas corriente-voltaje junto a 

parámetros S. Sin embargo, en estas mediciones los efectos dispersivos de baja frecuencia se hacen 

presentes. Múltiples trabajos demuestran que la corriente de desplazamiento se puede extraer mediante 

este método sin verse afectada por efectos tales como trampas de electrones o cambios abruptos en 

temperatura (Jang et al., 2014; Vadalà et al., 2012). Sin embargo, las curvas I-V si presentan cambios 

considerables, principalmente en transistores a base de nitruro de Galio (GaN) y aseniuro de galio (GaAs). 

Una solución es utilizar un sistema de medición de curvas I-V que alimente al transistor mediante pulsos 

lo suficientemente cortos para que el estado de trampas de electrones y la temperatura del transistor se 

mantenga constante. Por otra parte, se ha demostrado que las mediciones de curvas I-V pulsadas no son 

suficientes para predecir correctamente la fuente de corriente de conducción en transistores a base de 

GaN (McGovern et al., 2005; Roff et al., 2006, 2009). Debido a la no-linealidad y a la susceptibilidad a los 

efectos dispersivos de baja frecuencia, el modelado debe contar con más elementos que permitan 

predecir correctamente estos efectos físicos dentro del transistor, volviéndolo más complejo.  

1.2.2 Extracción mediante un “load-pull” a alta frecuencia 

Las formas de onda medidas a alta frecuencia en el plano extrínseco del transistor son diferentes a las 

ondas en la fuente de corriente debido al efecto de los elementos parásitos lineales y a las fuentes de 

carga intrínsecas. Debido a que estos elementos del modelo pueden considerarse independientes de los 

efectos dispersivos de baja frecuencia, se puede realizar un procedimiento de "de-embedding" lineal y no-

lineal para desplazar las formas de onda de voltaje y corriente al plano intrínseco del transistor (Friesicke 

et al., 2015; M. S. Hashmi et al., 2015; Tasker, 2009). En este punto, las formas de onda resultantes fueron 

desplazadas al plano de la fuente de corriente de conducción. Con el “load-pull” a alta frecuencia se lleva 

a cabo la extracción mediante mediciones bajo condiciones reales de operación. La entrada del transistor 
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se alimenta mediante una señal de RF de amplitud grande y a la salida se sintetiza la impedancia de carga 

óptima, mientras que el método tradicional mediante curvas I-V varía los voltajes de polarización tratando 

de emular la línea de carga dinámica. Para medir las formas de onda en el dominio del tiempo a alta 

frecuencia se requiere de un sistema de “load-pull” basado en un analizador de redes no-lineal o un 

analizador de redes de gran señal (NVNA y LSNA por sus siglas en inglés), dos sistemas costosos. Estos 

sistemas requieren de una calibración relativa, absoluta (en potencia) y de fase para poder medir de forma 

independiente las ondas incidentes y reflejadas, y, por consiguiente, las formas de onda de voltaje y 

corriente. El aumento en el costo y complejidad en la calibración hace que no cualquier laboratorio en el 

mundo pueda acceder a este tipo de sistemas. El diagrama a bloques del “load-pull” a alta frecuencia se 

muestra en la Figura 2 (Aboush et al., 2005; Benedikt et al., n.d.; M. Hashmi et al., 2011). 

 

Figura 1. Modelo no-lineal cuasi-estático. Los elementos 𝑹, 𝑳, 𝑪 son las resistencias, inductancias y capacitancias 
parásitas, respectivamente, mientras que 𝒊, 𝑸 son las fuentes de corriente de conducción y de desplazamiento, 
respectivamente. 

 

 

Figura 2. Diagrama a bloques del “load-pull” a alta frecuencia. 
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1.2.3 Extracción mediante un “load-pull” a baja frecuencia 

Utilizando una frecuencia de operación de 2 MHz, los efectos dispersivos de baja frecuencia permanecen 

constantes y los efectos de elementos reactivos son insignificantes (Raffo et al., 2009, 2010). El circuito 

eléctrico equivalente a baja frecuencia se muestra en la Figura 3. Los diodos conectados entre compuerta-

fuente y compuerta-drenador simulan la ruptura del transistor. Cuando el voltaje de compuerta-fuente 

𝑉𝐺𝑆 supera el umbral del diodo, la corriente del diodo aumenta de forma exponencial. Por otro lado, el 

diodo entre compuerta y drenador lo hace cuando el voltaje 𝑉𝐺𝐷 supera su umbral. Como se observa en 

el circuito eléctrico equivalente, los únicos elementos que se deben conocer para poder desplazar las 

formas de onda del plano de medición al plano de la fuente de corriente son las resistencias parásitas. 

Debido a que la corriente de conducción 𝑖𝑔𝑠 es muy pequeña y que la corriente debido a las fuentes de 

corriente de desplazamiento no está presente a baja frecuencia, la corriente en la compuerta es 

insignificante. Por lo tanto, solo es necesario conocer las resistencias 𝑅𝑆 y  𝑅𝐷 para desplazar las 

mediciones al plano intrínseco del transistor.  

El sistema “load-pull”, tanto a baja como a alta frecuencia, permite mover el plano de referencia entre el 

plano intrínseco y extrínseco del transistor utilizando un modelo no-lineal sin fuente de corriente de 

conducción. Sin embargo, el sistema a baja frecuencia tiene múltiples ventajas sobre su contraparte a alta 

frecuencia: 

• El proceso de calibración es más sencillo 

• Los componentes del sistema son más económicos 

• La complejidad del sistema es menor 

• Es posible medir un contenido armónico mayor 

Las formas de onda son directamente medidas en el plano intrínseco (con los efectos de las resistencias 

parásitas). Para llevar el diseño de baja frecuencia a la frecuencia de interés, se realiza el procedimiento 

inverso al utilizado a alta frecuencia (Vadalà et al., 2012). A baja frecuencia se realiza un procedimiento de 

incrustación (embedding) de los elementos parásitos y de las fuentes de carga intrínsecas a la frecuencia 

de interés, desplazando las mediciones al plano extrínseco. Esto provoca un corrimiento en las 

impedancias de nuestro amplificador, así como modificaciones en las formas de onda. Por otro lado, al 
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medir a alta frecuencia, el plano de medición está en el plano extrínseco, y con ayuda del modelo no-lineal, 

se aplica el procedimiento de desincrustación (de-embedding) los elementos parásitos y las fuentes de 

carga para desplazar las mediciones al plano de la fuente de corriente de conducción. 

 

Figura 3. Circuito eléctrico equivalente del transistor a baja frecuencia. 

1.3 Objetivos 

El objetivo general y los objetivos específicos de este trabajo de tesis se describen a continuación.  

1.3.1 Objetivo general 

Caracterización de transistores de potencia basados en nitruro de galio (GaN) mediante formas de onda 

de voltaje y corriente en el plano de la fuente de corriente de conducción para la comprobar la teoría de 

amplificadores de potencia altamente eficientes en modo continuo utilizando un sistema “load-pull” a baja 

frecuencia. 

1.3.2 Objetivos específicos 

• Estudio de los antecedentes del sistema “load-pull” a baja frecuencia 

• Automatización del sistema “load-pull” a baja frecuencia mediante Matlab 
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• Crear múltiples interfaces gráficas para diferentes experimentos utilizando el “load-pull” a baja 

frecuencia 

• Utilizar el sistema de medición “load-pull” a baja frecuencia para medir las formas de onda en el 

dominio del tiempo en el plano del transistor 

• Estudio de la teoría de amplificadores clásicos y en modo continuo 

• Comprobación de la teoría de amplificadores de potencia clásicos 

• Demostrar que el “load-pull” a baja frecuencia puede utilizarse para comprobar y caracterizar 

transistores operando como amplificadores en modo continuo 
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Capítulo 2 “Load-pull” armónico a baja frecuencia 

Este capítulo explicará el funcionamiento del “load-pull” armónico activo a baja frecuencia, su 

implementación y solución de problemas, la calibración y su respectiva validación. 

2.1 Introducción 

El objetivo principal de un sistema “load-Pull" es sintetizar una o varias impedancias de carga específicas 

a la salida del transistor (M. Hashmi et al., 2011). Los parámetros que se miden al variar la impedancia de 

carga son ηD, 𝑃𝑆𝑎𝑙  , PAE y, si el sistema lo permite, las formas de onda incidentes y reflejadas. Cuando el 

sistema es capaz de sintetizar una impedancia a la frecuencia fundamental de operación y a las frecuencias 

armónicas, se le conoce como “load-pull” armónico. La impedancia a la salida del dispositivo bajo prueba 

(DBP) se sintetiza mediante: 

1. Una carga pasiva 

2. Una carga activa 

3. una combinación de ambas 

La carga pasiva a alta frecuencia se sintetiza mediante un tuner. El tuner consiste en dos lineas de 

transmisión, una se mueve horizontalmente y la otra verticalmente. Al modificar las dimensiones de ambas 

lineas cambia la impedancia presente a la entrada. Por otro lado, la carga activa utiliza una fuente de RF 

para generar la onda que incide hacia el DBP y, mediante esta, controlar el coeficiente de reflexión. En el 

caso mixto, se utiliza un generador para compensar las pérdidas del tuner y poder sintetizar coeficientes 

de reflexión más altos. Debido a que no existen comercialmente tuners a baja frecuencia, en este trabajo 

se utilizará un carga activa para el sistema “load-pull”. La carga activa puede ser de dos tipos: 

1. Lazo abierto 

2. Lazo cerrado 
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En la Figura 4 se muestra el diagrama a bloques del “load-pull”de lazo abierto y el de lazo cerrado. La 

ventaja de utilizar lazo cerrado es que no se requiere una fuente de RF para generar la señal incidente, ya 

que se reutiliza la señal reflejada mediante el acoplador. La magnitud y la fase de la onda incidente 

generada mediante la onda reflejada se controla mediante el atenuador y desfasador, respectivamente 

(Aboush et al., n.d.). Sin embargo, su principal desventaja es que puede producirse inestabilidad en el lazo 

(Ghannouchi & Hashmi, 2013). Por otro lado, aunque requiere una fuente de RF para generar la onda 

incidente, el lazo abierto no tiene problemas de inestabilidad. Para tener un mejor control en la forma de 

onda incidente a la salida del DBP, se implementó un “load-pull” de lazo abierto a baja frecuencia. 

 
   a)        b) 

Figura 4. Diagrama a bloques del “load-pull” lazo abierto (a) y lazo cerrado (b). 

2.2 Descripción del “Load-Pull” a baja frecuencia 

En (Aboush et al., n.d.) se demuestra que la potencia generada por el “load-pull” es reflejada por el 

dispositivo bajo prueba, es decir, que la potencia total es la suma de la potencia del “load-pull” y la 

potencia del DBP. Para medir la potencia del DBP, es necesario utilizar un acoplador que separe el voltaje 

incidente y el voltaje reflejado. El cálculo de la potencia está dado por: 

 𝑃𝑇𝑜𝑡𝑎𝑙 = 𝑃𝐷𝐵𝑃 + 𝑃𝐿−𝑃 = (𝑏2)2,   (1) 
 

 𝑃𝐿−𝑃 = (𝑎2)2, (2) 
 

 𝑃𝐷𝐵𝑃 = (𝑏2)2 −  (𝑎2)2. (3) 
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Debido a que el “load-pull” propuesto en este trabajo utiliza un osciloscopio para capturar las ondas 

incidentes y reflejadas, el coeficiente de reflexión, definido en la Figura 5 en términos de voltaje, está dado 

por: 

 Γ𝐷𝐵𝑃 =
𝑎

𝑏
=

𝑉𝐼𝑁𝐶

𝑉𝑅𝐸𝐹
, (4) 

 

donde 𝑎 =
𝑉𝐼𝑁𝐶

√𝑍0
 y 𝑏 =

𝑉𝑅𝐸𝐹

√𝑍0
. 

A partir del voltaje incidente, el “load-pull” puede controlar la impedancia de carga de salida mediante el 

coeficiente de reflexión como se muestra a continuación: 

 𝑍𝐷𝐵𝑃 =
1 + Γ𝐷𝐵𝑃

1 − Γ𝐷𝐵𝑃
. (5) 

En la implementación del “load-pull” se debe tomar en cuenta que, a baja frecuencia, no es posible fabricar 

ni aisladores ni circuladores. Estos elementos son utilizados para proteger los amplificadores y/o 

generadores del sistema de las ondas reflejadas por el DBP. Esto ocasiona que el amplificador disipe tanto 

la potencia generada por si mismo, como la potencia generada por el dispositivo bajo prueba. En (Maier 

et al., 2015) se utilizan señales pulsadas para que el amplificador solamente disipe esa potencia en un 

periodo de tiempo muy pequeño. Se consideró esta solución debido a que el sistema maneja valores de 

potencia de hasta 1 kW. En el sistema implementado en este trabajo se han caracterizado transistores de 

15 W utilizando señales continuas sin afectar el funcionamiento del amplificador en el lazo abierto. El 

sistema “load-pull” armónico activo en el dominio del tiempo a baja frecuencia se muestra en la Figura 5. 

Como ya se mencionó, no es posible utilizar un aislador o circulador para protejer el amplificador, sin 

embargo, la potencia de los DBP caracterizados no supera la potencia máxima del amplificador del lazo 

abierto, por lo que este puede operar en condiciones normales. A la entrada, el sistema presenta un 

amplificador, un acoplador para separar los voltajes incidentes y reflejados y una red de polarización. A la 

salida, el elemento más cercano al dispositivo bajo prueba es el acoplador y despúes la red de polarización. 

Se observó que la red de polarización tiene influencia en las formas de onda de voltaje y corriente, por lo 

que se conecta lo más lejos posible del DBP. Se utilizan dos generadores de señales Keysight 33600A de 

doble canal, un canal para la señal de entrada a 𝑓0 y los otros tres canales para la señal de salida a 𝑓0, 2𝑓0 

y 3𝑓0. Debido a que el amplificador cubre toda la banda de frecuencias de interés, no es necesario utilizar 

un amplificador para cada frecuencia. Sin embargo, al amplificar la señal a la frecuencia fundamental y sus 
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armónicas en el mismo amplificador, se generan productos de intermodulación que dificultan el control 

de las impedancias armónicas. Para aumentar el rango dinámico de la amplitud a cada frecuencia se 

agregaron atenuadores. Esto fue necesario debido a que la ganancia del amplificador es muy alta. Por 

último, se utilizan dos fuentes de corriente continua de la marca Keithley, uno para alimentar los 

amplificadores del banco de medición y otro para el dispositivo bajo prueba. Como se explicó en el Capítulo 

1, al medir a baja frecuencia se tienen dos ventajas. Una de ellas es la simplificación del circuito eléctrico 

equivalente y la otra es el proceso de calibración. La frecuencia fundamental debe ser lo suficientemente 

alta para que los efectos dispersivos de baja frecuencia permanezcan constantes y lo suficientemente baja 

para que los elementos reactivos dependientes de la frecuencia sean despreciables (Raffo et al., 2009). 

Como se describe en (Musio et al., 2011; Raffo et al., 2009, 2014), la frecuencia fundamental utilizada es 

2 MHz para simplificar la adquisición de las armónicas de orden superior de las ondas incidentes y 

reflejadas. Sin embargo, la aproximación descrita en (Raffo et al., 2009) sigue siendo válida para 

frecuencias mayores (Maier et al., 2016). Para calibrar el banco de medición se puede seguir el 

procedimiento descrito a continuación o caracterizar el banco mediante mediciones de parámetros S.  

 

Figura 5. Diagrama a bloques del “load-pull” armónico activo en el dominio del tiempo a baja frecuencia. 

2.3 Calibración en magnitud y fase 

Para entender los pasos del proceso de calibración, primero es necesario analizar el funcionamiento del 

acoplador en el “load-pull” a baja frecuencia. El diagrama detallado de un acoplador se presenta en la 

Figura 6. Para caracterizar un acoplador es necesario medir su factor de acoplamiento, la directividad y las 

pérdidas por inserción. El factor de acoplamiento relaciona la potencia en un puerto con la potencia de su 

respectivo puerto acoplado (Pozar, 1998). El factor de acoplamiento está dado por: 
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 𝐾 = 10 log10 (
𝑃𝐸𝑁𝑇

𝑃𝐾−𝐸𝑁𝑇
). (6) 

Por otro lado, la directividad indica qué tan bien el acoplador aísla los voltajes incidentes y reflejados 

medidos en los puertos acoplados. El factor de directividad D modifica la señal acoplada 𝐸𝑒𝑛𝑡𝐾 dando 

como resultado una señal medida 𝐸𝑚. A alta frecuencia, este efecto introducido por la directividad se 

corrige utilizando una técnica de calibración como la SOL (“Short-Open-Load”, por sus siglas en inglés). La 

ventaja de medir a baja frecuencia es que la directividad es infinita. Para calcular la directividad, se 

comparan los puertos acoplados de la siguiente forma:  

 𝐷 = 10 log10 (
𝑃𝐾−𝐸𝑁𝑇

𝑃𝐾−𝑆𝐴𝐿
). (7) 

Por otro lado, la ecuación (8) define las pérdidas por inserción del acoplador. A baja frecuencia, las 

pérdidas por inserción de varios de los elementos utilizados en el banco de medición, como los cables, son 

despreciables.  

 𝑃 = 10 log10 (
𝑃𝑆𝐴𝐿

𝑃𝐸𝑁𝑇
). (8) 

En la Figura 6 se muestra un diagrama del acoplador y la trayectoria que toman las ondas dentro de este. 

La onda 𝐸𝑒𝑛𝑡 viaja desde el puerto de entrada hasta el dispositivo bajo prueba. La onda es sensada por el 

puerto acoplado de entrada teniendo como resultado 𝐸𝑒𝑛𝑡𝐾1. Lo mismo con la onda reflejada 𝐸𝑟, dando 

como resultado 𝐸𝑟𝐾2 en el puerto acoplado de salida. Por otro lado, cuando el puerto acoplado de entrada 

sensa la onda reflejada 𝐸𝑟, se genera una onda 𝐸𝑚1 dentro del puerto que produce el desplazamiento 𝐷1 

en la magnitud y la fase de la onda 𝐸𝑒𝑛𝑡𝐾1. Sucede lo mismo cuando el puerto acoplado de salida sensa la 

onda de entrada, generando otra onda 𝐸𝑚2. Hay dos formas para caracterizar en magnitud y en fase el 

“load-pull”. Una de ellas es midiendo los parámetros S de los cuatro puertos, tanto la sección de entrada 

como la de salida del sistema. El parámetro específico de interés es la transmisión (𝑆21) para medir el 

factor de acoplamiento 𝐾1 y 𝐾2, las pérdidas entre el puerto de entrada y salida, así como el desfase entre 

los puertos. La otra forma es utilizando el osciloscopio y un elemento con fase conocida. Este método tiene 

como ventaja que no es necesario desmontar completamente el sistema para caracterizarlo, ahorrando 

tiempo en el proceso. Por esta ventaja, se escogió este método para caracterizar el sistema. La 

caracterización del “load-pull” a baja frecuencia en magnitud y en fase requiere de tres pasos para 

completarla. 
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Figura 6. Diagrama del funcionamiento de un acoplador. Las constantes K y D son el factor de acoplamiento y la 
directividad, respectivamente. 

2.3.1 Paso 1: medición directa 

Utilizando el osciloscopio de cuatro puertos, se realizan las conexiones mostradas en la Figura 7. Para 

calcular el factor de acoplamiento se mide la señal acoplada y la señal directa en el plano coaxial señalado 

en el diagrama a bloques. El voltaje 𝑉𝑥
′ está dado por: 

 𝑉𝑥
´( 𝑓) = 𝑉𝑥(𝑓)  −  𝑃 = 𝐾𝑥1𝑉𝑥

𝑅𝐴𝑊(𝑓) − 𝑃. (9) 

La constante P representa las pérdidas entre los puertos de entrada del acoplador y el plano de referencia 

del DBP. Por otro lado, 𝑉𝑥
𝑅𝐴𝑊 es la onda medida en el puerto acoplado.  Al despejar el factor de 

acoplamiento se tiene: 

 𝑉𝑥
´( 𝑓) + 𝑃 = 𝐾𝑥1𝑉𝑥

𝑅𝐴𝑊(𝑓), (10) 

 

 𝐾𝑥1 =
𝑉𝑥

´( 𝑓) + 𝑃

 𝑉𝑥
𝑅𝐴𝑊(𝑓)

. (11) 

Debido a que con las conexiones mostradas en la Figura 7 no se mide 𝑉𝑥(𝑓), no se pueden calcular las 

pérdidas. Por lo tanto, el factor calculado no es el factor de acoplamiento: 

 𝐾𝑥1
′ = 𝐾𝑥1 −

𝑃

 𝑉𝑥
𝑅𝐴𝑊(𝑓)

=
𝑉𝑥

´( 𝑓)

 𝑉𝑥
𝑅𝐴𝑊(𝑓)

. (12) 
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Figura 7. Paso 1 para calibrar el “load-pull” a baja frecuencia. 

 

Si las pérdidas P son aproximadamente cero, el factor de acoplamiento es: 

 𝐾𝑥1 ≈
𝑉𝑥

´( 𝑓)

 𝑉𝑥
𝑅𝐴𝑊(𝑓)

, (13) 

 

 𝐾𝑦1 ≈
𝑉𝑦

´( 𝑓)

 𝑉𝑦
𝑅𝐴𝑊(𝑓)

. (14) 

En la Figura 8 se muestra el parámetro 𝑆12 de los puertos directos del acoplador del puerto de salida y de 

la red de polarización. Para la red de polarización y el acoplador de entrada, las pérdidas para frecuencias 

menores a 40 MHz no superan 0.1 dB. Sin embargo, para el acoplador de salida, las pérdidas son 

aproximadamente 0.2 dB. Lo que significa que, en este caso, las pérdidas por inserción no son 

despreciables y el factor que se calcula no es directamente el factor de acoplamiento si no el mostrado en 

la ecuación (12). Con el factor 𝐾𝑥1
′  y 𝐾𝑦1

′ , se puede calcular el voltaje incidente en el plano del DBP 

despejándolo de la expresión (12).  

 

Figura 8. Parámetro 𝑺𝟏𝟐 del acoplador y red de polarización de salida. 
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2.3.2 Paso 2: medición de elemento reflector  

Al conectar un elemento reflector conocido, en este caso un corto circuito, se puede caracterizar 

totalmente el puerto de entrada y de salida por separado. En la Figura 9, se muestran las conexiones 

realizadas para medir el corto circuito. Al medir el corto circuito a baja frecuencia, se puede considerar 

que su coeficiente de reflexión es igual a -1, es decir, la amplitud del voltaje incidente es igual a la amplitud 

del voltaje reflejado y la fase entre ambas ondas es 180°. Calculando 𝐾𝑥1
′  y 𝐾𝑦1

′  de acuerdo al paso 1, se 

puede calcular 𝑉𝑥
′ y 𝑉𝑦

′ de la siguiente forma: 

 𝑉𝑥
´( 𝑓) = 𝐾𝑥1

′ 𝑉𝑥1
𝑅𝐴𝑊, (15) 

   

 𝑉𝑦
´( 𝑓) = 𝐾𝑦1

′ 𝑉𝑦1
𝑅𝐴𝑊. (16) 

Debido que en el plano del dispositivo bajo prueba está conectado un corto ideal, los voltajes 𝑉𝑥
′ y 𝑉𝑦

′ son 

reflejados totalmente. Los factores de acoplamiento 𝐾𝑥2 y 𝐾𝑦2 están dados por: 

 𝐾𝑥2 ≈
𝑉𝑥

´( 𝑓)

 𝑉𝑥2
𝑅𝐴𝑊(𝑓)

, (17) 

   

 𝐾𝑦2 ≈
𝑉𝑦

´( 𝑓)

 𝑉𝑦2
𝑅𝐴𝑊(𝑓)

. (18) 

Al conocer el factor de acoplamiento de cada acoplador direccional, el “load-pull” a baja frecuencia se 

encuentra calibrado en magnitud. Para ajustar la fase entre las ondas acopladas de cada puerto se debe 

considerar que el desfase producido por el corto es de 180°. Por lo tanto, el ajuste en fase que se debe 

hacer a una de las dos ondas se calcula de la siguiente forma: 

 𝜙𝑥 = 180 − (𝜙𝑉𝑥1
𝑅𝐴𝑊 − 𝜙𝑉𝑥2

𝑅𝐴𝑊), (19) 

   

 𝜙𝑦 = 180 − (𝜙𝑉𝑦1
𝑅𝐴𝑊 − 𝜙𝑉𝑦2

𝑅𝐴𝑊). (20) 

En la Figura 10 y Figura 11 se muestra el factor de acoplamiento y el desfase calculado, respectivamente. 

En este punto, se puede conocer la magnitud y la fase del coeficiente de reflexión tanto en el puerto de 
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entrada como en el de salida. Sin embargo, si se desea relacionar alguna de las ondas del puerto de entrada 

con otra del puerto de salida, es necesario realizar el paso 3. 

 

Figura 9. Paso 2 para calibrar el “load-pull” a baja frecuencia. 

 

 
   a)        b) 

Figura 10. Factores de acoplamiento Kx y Ky del acoplador direccional de entrada (a) y de salida (b), respectivamente. 

2.3.3 Paso 3: medición de elemento thru 

El elemento thru es una linea de longitud cero, es decir, es un elemento que permite conectar la terminal 

del puerto de entrada con la terminal del puerto de salida. Como resultado se tiene que la fase medida es 

igual a 0°. En la Figura 12 se conecta el elemento thru en el plano del DBP. En esta configuración sólo se 

utiliza el generador de entrada para que la onda viaje desde el puerto de entrada, pase al de salida 
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mediante el thru y sea absorbida por la carga de 50 Ω al final del puerto. Para conocer el desfase entre la 

entrada y la salida es necesario medir 𝑉𝑥1
𝑅𝐴𝑊 y 𝑉𝑦2

𝑅𝐴𝑊. La diferencia de fase es la siguiente: 

 𝜙𝑥1−𝑦1 = 𝜙𝑉𝑥1
𝑅𝐴𝑊 − 𝜙𝑉𝑦2

𝑅𝐴𝑊 . (21) 

Los resultados obtenidos para las frecuencias entre 1 y 30 MHz se muestran en la Figura 13. 

 
a)                  b) 

Figura 11. Desfase entre la onda incidente y reflejada del puerto de entrada (a) y salida (b). 

 

 

Figura 12. Paso 3 para calibrar el “load-pull” a baja frecuencia. 

2.3.4 Corrección de la magnitud y la fase de las mediciones  

Al realizar los tres pasos anteriores ya es posible calibrar las mediciones del dispositivo bajo prueba de 

interés utilizando la configuración mostrada en la Figura 5. El procedimiento para adquirir una medición y 

corregir la magnitud y la fase se enlista a continuación: 
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1. Se miden las ondas de voltaje incidentes y reflejadas utilizando el osciloscopio 

2. Se aplica la transformada rápida de Fourier para obtener el contenido armónico de cada una de las 

ondas de voltaje 

3. Se aplican las ecuaciones para corregir tanto la magnitud y la fase de cada uno de los tonos del 

contenido armónico 

4. Se aplica la transformada inversa de Fourier para obtener las formas de onda en el dominio del tiempo 

Las ecuaciones para corregir en magnitud son las siguientes: 

 𝑉𝐼𝑁𝐶1( 𝑓) = 𝐾𝑥1
′ (𝑓)𝑉𝐼𝑁𝐶1

𝑅𝐴𝑊(𝑓), (22) 

 

 𝑉𝑅𝐸𝐹1( 𝑓) = 𝐾𝑥2
′ (𝑓)𝑉𝑅𝐸𝐹1

𝑅𝐴𝑊(𝑓), (23) 

 

 𝑉𝐼𝑁𝐶2( 𝑓) = 𝐾𝑦1
′ (𝑓)𝑉𝐼𝑁𝐶2

𝑅𝐴𝑊(𝑓), (24) 

 

 𝑉𝑅𝐸𝐹2( 𝑓) = 𝐾𝑦2
′ (𝑓)𝑉𝑅𝐸𝐹2

𝑅𝐴𝑊(𝑓), (25) 

donde 𝑉𝐼𝑁𝐶(𝑓) y 𝑉𝑅𝐸𝐹(𝑓) son el voltaje incidente y reflejado, respectivamente, y el subíndice 1 y 2 son el 

puerto de entrada y salida, respectivamente.  

Para corregir la fase de los tonos se utilizan las siguientes ecuaciones: 

                                             𝜙𝑉𝐼𝑁𝐶1
(𝑓) = 𝜙𝑉𝐼𝑁𝐶1

𝑅𝐴𝑊(𝑓), (26) 

 

 𝜙𝑉𝑅𝐸𝐹1
(𝑓) = 𝜙𝑉𝑅𝐸𝐹1

𝑅𝐴𝑊(𝑓) − 𝜙𝑥(𝑓), (27) 

 

       𝜙𝑉𝐼𝑁𝐶2
(𝑓) = 𝜙𝑉𝐼𝑁𝐶2

𝑅𝐴𝑊(𝑓) − 𝜙𝑥1−𝑦1(𝑓), (28) 

 

                       𝜙𝑉𝑅𝐸𝐹2
(𝑓) = 𝜙𝑉𝑅𝐸𝐹2

𝑅𝐴𝑊(𝑓) − 𝜙𝑦(𝑓) − 𝜙𝑥1−𝑦1(𝑓). (29) 
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Ahora que está calibrado cada uno de los tonos, se puede calcular el coeficiente de reflexión para cada 

frecuencia: 

 Γ(𝑓) =
𝑉𝐼𝑁𝐶(𝑓)

𝑉𝑅𝐸𝐹(𝑓)
. (30) 

 

Figura 13. Desfase entre la onda incidente del puerto de entrada con la onda reflejada del puerto de salida. 

2.4 Validación en magnitud y fase 

Para comprobar la calibración en magnitud y fase es necesario un conjunto de elementos conocidos. En la 

Figura 14 se utiliza un analizador de espectro para comprobar la calibración en magnitud. La conexión 

consiste en conectar el analizador de espectro en el plano coaxial del dispositivo bajo prueba. Eso se hace 

en el plano coaxial ya que no es posible conectarlo directamente en el plano del DBP ya que el medio por 

el cual se mueven las ondas son líneas de microcinta. Debido a que las pérdidas son despreciables a baja 

frecuencia, el error por medir en el plano coaxial es despreciable también. En la Figura 15 se muestra la 

comparación entre la potencia medida con el analizador de espectro y la calculada mediante el “load-pull” 

a baja frecuencia. A la entrada del analizador de espectro se conectó un atenuador de 30 dB y las señales 

del generador son de 2 MHz con una amplitud de 100, 200 y 300 mV, en el puerto de entrada, y 500, 1000 

y 1500 mV en el puerto de salida. Las pérdidas del cable utilizado para conectar el analizador de espectro 

al puerto coaxial del “load-pull” se consideraron muy pequeñas para tomarlas en cuenta. La potencia 

mediante el “load-pull” se calcula de la siguiente forma:  

 Potencia = 0.5𝑅𝑒(𝐼𝑓0
𝑉𝑓0

∗ ). (31) 
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Se observa que, tanto en el puerto de entrada como en el de salida, los valores calculados mediante el 

“load-pull” son muy similares a los medidos con el analizador de espectro.  

 
          a)             b)  

Figura 14. Validación en magnitud a la entrada (a) y a la salida (b) utilizando un analizador de espectro. 

 

 
     a)                 b)  

Figura 15. Validación en magnitud a la entrada (a) y a la salida (b) utilizando un analizador de espectro. 

 

Para la validación en fase se requiere de un elemento reflector con fase conocida como el corto circuito, 

con magnitud igual a 1 y fase de 180°. Sin embargo, debido a que el corto circuito se utilizó en el proceso 

de calibración, no se puede utilizar en la validación. Utilizando cables y conectores, el corto circuito se 

desplazó en fase como se muestra en la Figura 16. Debido al cable agregado al puerto de salida, el desfase 

debe ser mayor que en el puerto de entrada. Esto se confirma en los resultados mostrados la Figura 17, 

donde la magnitud se mantiene constante pero la fase cambia con una pendiente diferente conforme la 

frecuencia aumenta. Debe resaltarse que en ambos puertos, la fase a 0.5 MHz es de 180°. 
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Figura 16. Corto desplazado tanto en el puerto de entrada como en el de salida. Los elementos agregados se indican 
con un cuadro rojo.  

 

 
     a)                 b)  

Figura 17. Magnitud (a) y fase (b) del corto desplazado en el puerto de entrada y salida. 

 

 
   a)                 b)  

Figura 18. Magnitud (a) y fase (b) del coeficiente de reflexión de una resistencia de 𝟐𝟓 𝛀 y 𝟓𝟎 𝛀 en el puerto de 
entrada y salida, respectivamente.  
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Se realizó otra medición utilizando dos impedancias, una impedancia de 25 Ω en el puerto de entrada y 

una impedancia de 50 Ω en el puerto de salida. La magnitud y la fase del coeficiente de reflexión de ambas 

impedancias se muestra en la Figura 18. La magnitud del coeficiente de reflexión en el puerto de entrada 

permanece constante con un valor de 0.35. Por otro lado, la fase se mantiene en valores cercanos a los 

180°. Para el puerto de salida se tiene que la magnitud del coeficiente de reflexión es menor a 0.02 pero 

tiene una fase que oscila desde -50° a 50° en un ancho de banda de medición de 30 MHz. Sin embargo, 

este comportamiento se espera cuando la carga es muy cercana a 50 Ω debido a que la amplitud de la 

onda reflejada por la carga es muy pequeña. Evaluando las cargas para un punto específico, por ejemplo 

10 MHz, la impedancia calculada en el puerto de entrada y en el de salida son 24.5 + 𝑗0.17 Ω y 51.6 +

𝑗0.86 Ω, respectivamente. La diferencia entre el valor ideal de 25 Ω y 50 Ω,  y el valor medido está dentro 

del rango de error típico de una resistencia. 

2.5 Contenido armónico en las formas de onda 

Para calcular la potencia y eficiencia en el puerto de salida del transistor es necesario conocer el voltaje y 

corriente a la frecuencia fundamental y de corriente directa (CD). Para medir el punto de intersección de 

tercer orden es necesario medir la potencia en el tercer armónico. Para que el transistor opere como clase-

B es necesario conocer el segundo armónico y sintetizar un corto circuito. Para un amplificador clase-F es 

necesario conocer y controlar el tercer armónico para poder presentarle un corto circuito al segundo 

armónico y un circuito abierto al tercero. Sin embargo, en la mayoria de los casos, el contenido armónico 

de las formas de onda presenta armónicas de mayor orden. Esto no significa que sea necesario controlar 

la impedancia de cada armónica presente en el voltaje reflejado, sino que el contenido armónico medido 

no se debe truncar. El contenido armónico presente depende de la potencia de entrada, voltajes de 

polarización e impedancia de salida. En esta sección se analizará el contenido armónico bajo diferentes 

condiciones de polarización y como truncar el contenido armónico afecta las formas de onda. Cabe 

mencionar que representar fielmente las formas de onda de voltaje y corriente es indispensable para 

comprobar el modo de operación de los amplificadores de potencia. En el primer ejemplo se utilizó el 

transistor a base de nitruro de galio (GaN) encapsulado CGH40010F con unos voltajes de polarización 

𝑉𝐺𝑆 = −3 𝑉 y 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉; voltaje de compuerta máximo 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉 y una impedancia de carga óptima 

de 8.8 Ω. El espectro del voltaje y corriente se muestran en la Figura 19. Se observa que el contenido 

armónico de la corriente corresponde a una onda rectificada de media onda ya que solo presenta 

armónicas pares; donde los tonos más grandes son el segundo y cuarto armónico. Por otro lado, el 

contenido armónico del voltaje es muy grande, presentando hasta el décimo armónico. Esto se debe a que 
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el punto de polarización se encuentra en zona de corto y muy cerca de la zona óhmica, áreas altamente 

no-lineales. Se observa que el tono a la frecuencia fundamental es casi 3 veces más grande que el cuarto 

armónico, el armónico más grande. Normalmente, las armónicas de menor orden son las que presentan 

la mayor energía, por esto la relación armónica en el voltaje está definida como: 

 𝐷𝐴2,𝑑𝐵𝑉 = 10 log (
𝑉2𝑓0

𝑉𝑓0

) = −12.8 𝑑𝐵𝑉, (32) 

 

 𝐷𝐴3,𝑑𝐵𝑉 = 10 log (
𝑉3𝑓0

𝑉𝑓0

) = −8.55 𝑑𝐵𝑉, (33) 

 

 𝐷𝐴4,𝑑𝐵𝑉 = 10 log (
𝑉4𝑓0

𝑉𝑓0

) = −4.7 𝑑𝐵𝑉. (34) 

 

 
    a)                 b)  

Figura 19. Espectro de la forma de onda de voltaje en a) y de corriente en b). El voltaje de drenador es igual a 10 V y 
voltaje de compuerta máximo 𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 = 𝟎 𝑽. 

 

En la Figura 20 se muestran las formas de onda de voltaje y corriente y las líneas de carga. Se tienen dos 

conjuntos distintos, uno que contiene todo el contenido armónico (hasta 10𝑓0) y otro donde el contenido 

se truncó hasta 3𝑓0. Analizando la corriente en el dominio del tiempo y de la frecuencia, se observa que al 

considerar solamente hasta 3𝑓0, la forma de onda presenta una oscilación en la zona de corte. Esta 

oscilación genera una corriente negativa, un comportamiento anormal en un transistor. En el voltaje es 

más evidente el impacto negativo de truncar el contenido armónico. Analizando la linea de carga se 

observa que, además de la distrosión presente, el voltaje toma valores negativos, otro comportamiento 

anormal en un transistor. En la Figura 21 se observa el contenido armónico del voltaje y de la corriente 
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para un voltaje de polarización 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉 y un voltaje de compuerta máximo 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉. La impedancia 

de carga óptima para este voltaje es 33.3 Ω. El contenido armónico es similar al presente en la Figura 20, 

se presentan principalmente armónicas pares. Con respecto al voltaje, las armónicas tienen una magnitud 

similar también, pero con la diferencia de que la magnitud del tono a la frecuencia fundamental es 

considerablemente más grande. Por lo tanto, la relación armónica con el voltaje está dada por: 

 𝐷𝐴2,𝑑𝐵𝑉 = 10 log (
𝑉2𝑓0

𝑉𝑓0

) = −16.8 𝑑𝐵𝑉, (35) 

 

 𝐷𝐴3,𝑑𝐵𝑉 = 10 log (
𝑉3𝑓0

𝑉𝑓0

) = −13.2 𝑑𝐵𝑉, (36) 

 

 𝐷𝐴4,𝑑𝐵𝑉 = 10 log (
𝑉4𝑓0

𝑉𝑓0

) = −9.2 𝑑𝐵𝑉. (37) 

 

 
   a)         b)  

Figura 20. Formas de onda en a) y líneas de carga en b) considerando todo el contenido armónico y trucado hasta 
𝟑𝒇𝟎. El voltaje de drenador es igual a 10 V y voltaje de compuerta máximo 𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 = 𝟎 𝑽. 

 

En la Figura 22 se observan las formas de onda y el contenido armónico. En la corriente, al truncar hasta 

3𝑓0, se observa el mismo efecto en zona de corte. Por otro lado, el voltaje negativo y la distorsión no es 

tan grande comparado con el caso de 𝑉𝐷𝑆 = 10𝑉, esto debido a que la diferencia entre la magnitud de las 

armónicas y de la fundamental es mayor. El contenido armónico presente en el voltaje no cambió 

sustancialmente al aumentar 𝑉𝐷𝑆 de 10V a 30V, lo que sugiere que el responsable es el voltaje de 

compuerta 𝑉𝐺𝑆. También se ha observado que depende de las dimensiones del transistor, ya que no se 

observa un contenido armónico grande en transistores en oblea de baja potencia. Debido a que el sistema 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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debe caracterizar transistores para diferentes condiciones iniciales, el ancho de banda de la calibración 

debe ser lo suficientemente grande para cubrir todo el contenido armónico posible. Con los experimentos 

realizados en este trabajo, se encontró que la frecuencia superior debe ser igual o mayor a 20 MHz. 

 
   a)                 b)  

Figura 21. Espectro de la forma de onda de voltaje en a) y de corriente en b). El voltaje de drenador es igual a 30 V y 
voltaje de compuerta máximo 𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 = 𝟎 𝑽. 

 

 
   a)         b) 

Figura 22. Formas de onda en a) y líneas de carga en b) considerando todo el contenido armónico y truncado hasta 
𝟑𝒇𝟎. El voltaje de drenador es igual a 30 V y voltaje de compuerta máximo 𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 = 𝟎 𝑽. 

2.6 Problemas con el L-P a baja frecuencia 

En esta sección se explicarán dos problemas que se tuvieron al implementar el “load-pull” a baja 

frecuencia. El primero es la dificultad de sintetizar impedancias cercanas a 50 Ω y el segundo el efecto 

introducido por la red de polarización de salida. 

(𝜇𝑠) 
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2.6.1 Dificultades al sintetizar impedancias cercanas a 50𝛀 

El coeficiente de reflexión de una carga de 50 Ω es igual a 0. Para lograr que el coeficiente de reflexión sea 

0, el voltaje reflejado por la carga debe ser 0 V. Debido a como están definidas las ondas incidentes y 

reflejadas en la Figura 5 y la ecuación (4), el “load-pull” debe sintetizarle al transistor un voltaje incidente 

igual a 0 V. Sin embargo, esto es válido sí y solo sí el amplificador del “load-pull” tiene una impedancia 

característica de 50 Ω para todo el ancho de banda de interés. Es decir, la salida del amplificador debe 

absorber el voltaje que incide sobre él. En la práctica, la impedancia característica no es exactamente 50 Ω.  

El siguiente experimento evalúa la impedancia presente a la salida del transistor en modo de operación 

clase-B. El transistor utilizado es el CGH40010F a base de GaN. Los voltajes de polarización son 𝑉𝐺𝑆 = −3 𝑉 

y 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉, mientras que el coeficiente de reflexión Γ2𝑓0
= −1. La impedancia a la frecuencia 

fundamental es el valor óptimo para máxima potencia. En la Figura 23 se muestra la impedancia medida a 

la salida del dispositivo bajo prueba. El sistema solo es capaz de controlar la impedancia de carga a la 

fundamental, al segundo y al tercer armónico. Debido a que en este caso 𝐼3𝑓0
≈ 0 𝑚𝐴, no es posible 

controlar la impedancia de carga al tercer armónico. Para las impedancias mayores al tercer armónico, el 

dispositivo bajo prueba tiene presente la impedancia característica del sistema “load-pull”, es decir, la 

impedancia del amplificador del lazo abierto de salida. Se observa que el coeficiente de reflexión a 4𝑓0 no 

es igual a 0 (50 Ω). Esto se debe a que hay reflexiones presentes entre los elementos que conforman el 

“load-pull” a baja frecuencia.  

 

Figura 23. Impedancias presentes a la salida del dispositivo bajo prueba funcionando como amplificador clase-B, 
donde la parte real de 𝒁𝟒𝒇𝟎

 varía entre 38 y 41 𝛀. 
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Hay dos posibles soluciones a este problema: 

1. Utilizar un elemento "pre-matching". Consiste en utilizar un elemento resistivo de 50 Ω para absorber 

toda la potencia que genera el transistor. 

2. Implementar un algoritmo diferente para sintetizar la carga de forma activa. Consiste en utilizar un 

algoritmo que suprima de forma activa la onda reflejada por el amplificador. Este algoritmo sería útil 

también para eliminar productos de intermodulación que dificultan sintetizar la impedancia a 3𝑓0. 

2.6.2 Efecto introducido por la red de polarización  

Al medir a voltajes mayores de 10 V, las formas de onda presentaron comportamientos no esperados. En 

la Figura 24 a) se muestran las formas de onda de voltaje y corriente para un 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉, 20 𝑉 𝑦 30 𝑉. El 

voltaje no presenta ninguna anomalía, pero por otro lado, la forma de onda de corriente pierde su 

planaridad en la zona de corte conforme 𝑉𝐷𝑆 aumenta, presentando corriente negativa. 

Experimentalmente se observó que el efecto desaparecía casi en su totalidad al intercambiar la posición 

del acoplador con la de la red de polarización. Esto no se replicó en el puerto de entrada porque, a 

diferencia del acoplador de salida (de la marca “ar”), el acoplador de entrada (de la marca pulsar) bloquea 

el voltaje de polarización. Para analizar el efecto de la red de polarización sobre el transistor, se midió un 

amplificador clase-J antes y después de mover ambos elementos. En la Figura 24 b) se muestran las 

impedancias medidas que se le presentaron al transistor para que opere como amplificador clase-J. Los 

voltajes de polarización son 𝑉𝐺𝑆 = −3 𝑉 y 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉, se aplicó la potencia de entrada para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉, 

mientras que el coeficiente de reflexión de la impedancia de carga óptima Γ𝑓0
 es -0.15. Las formas de onda 

de voltaje y corriente se presentan en la Figura 25. Se observa que también tiene un efecto sobre el voltaje, 

tanto en su valor mínimo (voltaje de codo) como en su valor máximo. Como se verá en el Capítulo 4, la 

expresión del voltaje del amplificador clase-J es función de la variable 𝛼. La variable tiene como objetivo 

agregar un término imaginario a la impedancia de la frecuencia fundamental y del segundo armónico, y su 

valor varía entre -1 y 1. La parte reactiva en la impedancia produce un corrimiento en la forma de onda de 

voltaje hacia la izquierda  para 𝛼 < 0 o hacia la derecha para 𝛼 > 0. Lo que hace que la eficiencia del 

amplificador clase-J se mantenga constante es que el traslape del voltaje y la corriente se mantenga 

constante.  
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   a)               b) 

Figura 24. Las formas de onda de voltaje y corriente para 𝑽𝑫𝑺 = 𝟏𝟎 𝑽, 𝟐𝟎 𝑽, 𝟑𝟎 𝑽 para la impedancia óptima a). Las 
impedancias del amplificador clase-J del experimento b). 

 

 
         a)                 b) 

Figura 25. Formas de onda de voltaje a) y corriente b) del amplificador clase-J con 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽 antes y después de 
cambiar de posición el acoplador. 

 

Sin embargo, como se observa en la Figura 25 a), el efecto de la red de polarización sobre el transistor 

hace que el voltaje de codo para 𝛼 = −1 cambie considerablemente. El efecto de 𝛼 en la corriente 

ocasiona que la no-planaridad en la zona de corte aumente. Para 𝛼 < 0, la corriente es negativa, mientras 

que para 𝛼 > 0, positiva. Tanto como el voltaje de codo como la no-planaridad de la corriente reducen 

considerablemente la eficiencia de drenador del transistor. La potencia y eficiencia antes y después de 

mover la red de polarización se muestra en la Figura 26. Para 𝛼 < 0, tanto la potencia como la eficiencia 

se reducen considerablemente, mientras que para 𝛼 > 0, la eficiencia aumenta debido a que el valle de la 

onda de voltaje está más cerca de 0 V. Al intercambiar de posición el acoplador con la red de polarización, 



 28 

la eficiencia se mantiene constante. Por otro lado, la potencia cae cuando 𝛼 ≠ 0 debido a que la amplitud 

de la corriente disminuye. El diagrama de bloques del sistema después de cambiar de posición el acoplador 

con la red de polarización se muestra en la Figura 5. 

 
        a)         b) 

Figura 26. Potencia de salida a) y eficiencia de drenador b) del amplificador clase-J con 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽 antes y después 
de cambiar de posición el acoplador. 

2.7 Ventajas del L-P activo a baja frecuencia 

La principal ventaja del “load-pull” activo a baja frecuencia es que permite sintetizar coeficientes de 

reflexión cercanos a 1, algo indispensable en la validación y caracterización de transistores para el diseño 

de amplificadores de potencia. Con el siguiente experimento, esta ventaja con respecto a sistemas pasivos 

(Maier et al., 2015; Raffo et al., 2017) será más evidente. El siguiente experimento analiza el efecto que 

introduce la impedancia al segundo armónico cuando se aleja del corto circuito ideal (0 Ω). Los voltajes de 

polarización utilizados son 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉 y 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉. En la Figura 27 se muestran las impedancias 

presentadas a cada voltaje de polarización. El coeficiente de reflexión al segundo armónico varía de -0.7 a 

-0.99. En la Figura 27 a), el coeficiente de reflexión óptimo para máxima potencia a la frecuencia 

fundamental es de -0.65 con 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉 y en b) es -0.2 con 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉. Convirtiendo los coeficientes en 

impedancias, para 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉, 𝑍𝑓0
 tiene un valor de 10.6 Ω, mientras que 𝑍2𝑓0

 varía de 0.25 Ω  (Γ2𝑓0
=

−0.99) hasta 8.8 Ω  (Γ2𝑓0
= −0.7).  

Por otro lado, tenemos que para 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉, 𝑍𝑓0
 tiene un valor de 33.3 Ω. Debe recalcarse que debido a 

que 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉 está más cerca de 0 V, la impedancia debe ser más pequeña para alcanzar la corriente 

máxima, y por consiguiente, la máxima potencia para ese voltaje de polarización. En la Figura 28 se 
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muestran las formas de onda para diferentes valores de Γ2𝑓0
. Para los dos voltajes de polarización se 

alcanza una corriente mayor a los 1.5 A, pero para 10 V, la amplitud cambia más al variar Γ2𝑓0
; donde el 

máximo de corriente y voltaje se encuentra para Γ2𝑓0
= −0.99. Γ2𝑓0

 influye más en las formas de onda 

cuando 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉 que cuando es igual a 30 V debido a que su impedancia óptima se encuentra más cerca 

de Γ2𝑓0
. La diferencia es más clara al analizar la potencia y eficiencia en la Figura 29. La eficiencia cae 7.7 

% para 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉, mientras que para 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉 cae solo 2.5 %. El mismo comportamiento se presenta 

en la potencia, donde para 10 V cae 0.8 dB, mientras que para 30V solo cae 0.25 dB. En los siguientes 

capítulos se mostrará que para poder comprobar la teoría de amplificadores de potencia será 

indispensable sintetizar exactamente el coeficiente de reflexión necesario. 

 
            a)                  b) 

Figura 27. Carta de Smith con las impedancias presentadas para el voltaje 𝑽𝑫𝑺 = 𝟏𝟎 𝑽 a) y 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽 b). Se varía 
la magnitud de 𝚪𝟐𝒇𝟎

 desde -0.7 hasta -0.99. 

 

 
   a)               b) 

Figura 28. Formas de onda de voltaje y corriente para 𝑽𝑫𝑺 = 𝟏𝟎 𝑽 a) y 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽 b). Se varía la magnitud de 𝚪𝟐𝒇𝟎
 

desde -0.7 hasta -0.99. 
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   a)                  b) 

Figura 29. Potencia de salida (-x-) y eficiencia (-o-) de drenador para 𝑽𝑫𝑺 = 𝟏𝟎 𝑽 a) y 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽 b). Se varía la 
magnitud de 𝚪𝟐𝒇𝟎

 desde -0.7 hasta -0.99. 
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Capítulo 3  Análisis teórico/experimental de los amplificadores 

de potencia clásicos 

En este capítulo se analizarán los amplificadores de potencia clásicos que funcionan como fuente de 

corriente. Estos son el clase-A, AB, B y C, y la diferencia entre cada uno es el ángulo de conducción de la 

forma de onda de corriente. A continuación, se llevará a cabo un análisis teórico/experimental del ángulo 

de conducción utilizando el “load-pull” armónico activo a baja-frecuencia. 

3.1 Parámetros de los amplificadores de potencia 

Los parámetros más importantes de un amplificador son la linealidad, la potencia de salida (𝑃𝑆𝑎𝑙), la 

ganancia (G) y la eficiencia, tanto la eficiencia de drenador (𝜂𝐷) como la PAE (Ghannouchi & Hashmi, 2013). 

La eficiencia de drenador está definida como la relación entre la potencia de salida (𝑃𝑆𝑎𝑙) de radio 

frecuencia (RF)  y la potencia de corriente continua (𝑃𝐶𝐶):  

 𝜂𝐷 =
𝑃𝑆𝑎𝑙

𝑃𝐶𝐶
 . (38) 

Esta métrica permite evalular la efectividad del amplificador en convertir la potencia de CC en potencia de 

RF a la salida. La energía que no se convierte en potencia de RF se pierde en forma de calor. Sin embargo, 

la métrica más utilizada es la eficiencia de potencia agregada (PAE, por sus siglas en inglés), que considera 

la potencia de entrada dentro del cálculo. La PAE está definida como: 

 𝑃𝐴𝐸 =
𝑃𝑆𝑎𝑙 − 𝑃𝐸𝑛𝑡

𝑃𝐶𝐶
=

𝑃𝑆𝑎𝑙

𝑃𝐶𝐶
(1 −

𝑃𝐸𝑛𝑡

𝑃𝑆𝑎𝑙
) = 𝜂𝐷 (1 −

1

𝐺
) . (39) 

Reescribiendo la definición de la PAE se encuentra que es dependiente de la ganancia del transistor. La 

PAE y η𝐷 son aproximadamente iguales cuando la ganancia es grande, y conforme esta disminuye, el valor 

de la PAE disminuye también. La linealidad del amplificador está ligada con el contenido armónico 

presente en la señal de salida. Por lo general, la segunda y la tercera armónica son las que contienen mayor 

energía, por lo tanto, la distorsión armónica se define de la siguiente forma: 
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 𝐷𝐴2,𝑑𝐵𝑐 = 10 log10 (
𝑃2𝑓0,𝑆𝑎𝑙

𝑃𝑓0,𝑆𝑎𝑙
) ,         (40) 

 

 𝐷𝐴3,𝑑𝐵𝑐 = 10 log10 (
𝑃3𝑓0,𝑆𝑎𝑙

𝑃𝑓0,𝑆𝑎𝑙
) .         (41) 

La distorsión armónica está expresada en dBc y normalizada a la potencia de la frecuencia fundamental. 

Cabe señalar que, por lo general, las armónicas son suprimidas por encontrarse fuera de la banda de 

operación de la red de adaptación del amplificador. La distorsión debido a los productos de 

intermodulación (IMD por sus siglas en inglés) está más presente en los sistemas de comunicaciones 

inalámbricas actuales. Esta se produce cuando dos o más señales interactuan dentro de un amplificador 

produciendo señales no deseadas adicionales. Por ejemplo, los productos de intermodulación generados 

por dos señales aplicadas a la entrada del amplificador son: 

 𝐼𝑀𝐷𝑝𝑟𝑜𝑑𝑢𝑐𝑡𝑜𝑠 = 𝑚𝑓1 ± 𝑛𝑓2 ,         (42) 

donde 𝑚 y 𝑛 son enteros y definen el orden del producto de intermodulación como la suma de 𝑚 + 𝑛. 

Al igual que las armónicas de la frecuencia fundamental, los productos de intermodulación de orden mayor 

a tres generalmente son eliminados por estar fuera de la banda de funcionamiento de la red de 

adaptación. Por otro lado, los productos de intermodulación de tercer orden 2𝑓1 − 𝑓2 y 2𝑓2 − 𝑓1 

comprometen la linealidad del dispositivo debido a que se localizan dentro de la banda de funcionamiento, 

muy cerca de las frecuencias fundamentales 𝑓1 y 𝑓2. El producto de intermodulación de tercer orden 

(IMD3) está definido como: 

 𝐼𝑀𝐷3,𝑑𝐵𝑐 = 10 log10 (
𝑃𝑆𝑎𝑙(2𝑓2 − 𝑓1)

𝑃𝑆𝑎𝑙(𝑓2)
) ≈ 10 log10 (

𝑃𝑆𝑎𝑙(2𝑓1 − 𝑓2)

𝑃𝑆𝑎𝑙(𝑓1)
) .         (43) 

Otra métrica muy utilizada para especificar las no-linealidades de un amplificador es el punto de 

intersección de tercer orden. Este consiste en el punto de intersección entre la recta de potencia teórica 

a la frecuencia fundamental y la de los productos de intermodulación de tercer orden. Existen otras 

métricas como la relación de potencia de los canales adyacentes, pero debido al limitado ancho de banda 

de funcionamiento actual, no es posible utilizar multiples tonos como señales de entrada.    
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3.2 Teoría del ángulo de conducción 

En la Figura 30 se muestra la forma de onda de corriente en función de la variable 𝜃. El ángulo de 

conducción está definido como 2𝜃. Conforme 𝜃 disminuye, la corriente comienza a recortarce. La teoría 

del ángulo de conducción descrita en (Grebennikov et al., 2012) define la forma de onda de voltaje y 

corriente como: 

 𝑣𝑑𝑠 = 𝑉𝐷𝑆 + 𝑉𝐷𝑆 cos(𝜔𝑡) ,     (44) 

 

 𝑖𝑑𝑠 = 𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛(cos(𝜔𝑡) − cos(𝜃)) .     (45) 

donde 𝑉𝐷𝑆 es el voltaje de drenador-fuente, 𝑔𝑚 la transconductancia y 𝑉𝑖𝑛 el voltaje de entrada. 

 

Figura 30. Forma de onda de corriente en función del ángulo de conducción. 

 

Para analizar la forma de onda de corriente dependiente del ángulo de conducción, se utiliza la serie de 

Fourier definida hasta la 𝑛 armónica:  

 𝑖(𝜔𝑡) = 𝐼0 + 𝐼1 cos(𝜔𝑡) + 𝐼2 cos(2𝜔𝑡) + ⋯ + 𝐼𝑛 cos(𝑛𝜔𝑡).     (46) 

Por otro lado, los coeficientes de la serie de Fourier se calculan de la siguiente forma: 

 𝐼0 =
1

2𝜋
𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛 ∫ (cos(𝜔𝑡) − cos(𝜃))𝑑𝜔𝑡

𝜃

−𝜃

= 𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛𝐼0(𝜃),     (47) 
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 𝐼1 =
1

𝜋
𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛 ∫ (cos(𝜔𝑡) − cos(𝜃)) cos(𝜔𝑡) 𝑑𝜔𝑡

𝜃

−𝜃

= 𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛𝐼1(𝜃),     (48) 

 

 𝐼𝑛 =
1

𝜋
𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛 ∫ (cos(𝜔𝑡) − cos(𝜃)) cos(𝑛𝜔𝑡) 𝑑𝜔𝑡

𝜃

−𝜃

= 𝑔𝑚𝑉𝑖𝑛𝐼𝑛(𝜃).     (49) 

Las soluciones de las ecuaciones (47)-(49) son: 

 𝐼0(𝜃) =
1

𝜋
(𝑠𝑒𝑛(𝜃) − 𝜃 cos(𝜃)) ,     (50) 

 

 𝐼1(𝜃) =
1

𝜋
(𝜃 −

𝑠𝑒𝑛(2𝜃)

2
) ,     (51) 

 

 𝐼𝑛(𝜃) =
1

𝜋
(

𝑠𝑒𝑛(𝑛 − 1)𝜃

𝑛(𝑛 − 1)
−

𝑠𝑒𝑛(𝑛 + 1)𝜃

𝑛(𝑛 + 1)
) .     (52) 

Las ecuaciones (50)-(52) describen el contenido armónico de la forma de onda de corriente en función del 

ángulo de conducción, como se muestra en la Figura 31. Para un ángulo de conducción de 360° (𝜃 = 180°), 

la amplitud de la corriente directa y la frecuencia fundamental son iguales, mientras que las armónicas son 

iguales a cero. Es decir, la forma de onda de corriente es una senoidal. Cuando el voltaje y la corriente son 

puramente senoidales, el modo de operación del transistor es conocido como amplificador clase-A. 

Conforme el ángulo de conducción comienta a decrecer, la forma de onda se recortar y el contenido 

armónico aumenta. Cuando el ángulo de conducción es de 180° (𝜃 = 90°), la forma de onda resultante es 

una senoidal rectificada de media onda. En este punto, el contenido armónico de la corriente lo 

constituyen solamente las armónicas pares. El modo de operación que presenta esta forma de onda de 

corriente se le conoce como amplificador clase-B. Al seguir reduciendo el ángulo de conducción, las 

armónicas impares aparecen de nuevo. Al modo de operación con un ángulo entre 360° y 180° se le conoce 

como clase-AB, mientras que para ángulos menores a 180° se le conoce como clase-C.  

La eficiencia y potencia de salida en función del ángulo de conducción se muestran en la Figura 32. La 

potencia mostrada se calcula de la siguiente forma: 

 𝑃𝑆𝑎𝑙 =
1

2
𝑉1𝐼1(𝜃) .     (53) 
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Desarrollando la ecuación (38) en términos de voltajes y corrientes, se tiene que la eficiencia está definida 

como: 

 𝜂𝐷 =
𝑃𝑆𝑎𝑙

𝑃𝐶𝐶
=

1

2

𝑉1𝐼1(𝜃)

𝑉𝐷𝑆𝐼0(𝜃)
  .     (54) 

Se observa que la máxima potencia se obtiene en el modo de operación clase-A, pero también la eficiencia 

mínima (50 %). Por otro lado, el clase-C presenta máxima eficiencia pero potencia mínima. La caída de 

potencia se debe claramente a la reducción de la amplitud de la corriente cuando el ángulo de conducción 

disminuye. 

 
      a)          b) 

Figura 31. El contenido armónico de la corriente en función del ángulo de conducción. La componente continua, la 
fundamental y el segundo armónico se muestran en a), mientras que las armónicas de orden superior en b). 

 

 

Figura 32. Eficiencia de drenador y potencia de salida en función del ángulo de conducción. 
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       a)                    b) 

Figura 33. Eficiencia de drenador en a) y potencia de salida en b) en función de 𝚪𝒇𝟎
 para diferentes valores de 𝑽𝑮𝑺. 

3.3 Análisis experimental del ángulo de conducción 

Para este análisis experimental, se utilizó el transistor en oblea basado en GaN con un ancho de 300 μm. 

El ángulo de conducción lo define el voltaje de polarización 𝑉𝐺𝑆, por lo que éste se varió 

experimentalmente. Cabe mencionar que el análisis teórico no presenta las mismas condiciones iniciales 

que el análisis experimental, ya que en el primero, la potencia de entrada se mantiene constante; mientras 

que en el segundo, la potencia se ajusta para mantener un 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 constante. Esto explica porqué en el 

análisis teórico la potencia cae hasta cero conforme el ángulo de conducción se reduce. Sin embargo, el 

análisis experimental nos muestra las condiciones ideales para obtener máxima potencia y máxima 

eficiencia en aplicaciones prácticas. El ánalisis realizado consistió en variar el 𝑉𝐺𝑆 desde -1.2 V hasta -3.2 

V, manteniendo constante 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 con un valor de 0 V. Para cada valor de 𝑉𝐺𝑆, se varió Γ𝑓0

 desde 0.05 hasta 

0.8. La impedancia correspodiente es de 55.3 Ω y 450 Ω, respectivamente. Los primeros resultados se 

muestran en la Figura 33, la eficiencia mostrada en (a) y la potencia en (b) en función de Γ𝑓0
 para valores 

de 𝑉𝐺𝑆 constantes. Se concluye que el coeficiente de reflexión óptimo para máxima potencia para cada 

𝑉𝐺𝑆 constante es diferente al de máxima eficiencia. También se observa que pequeños cambios en Γ𝑓0
 son 

pequeños cambios en la potencia de salida. Los resultados se grafican utilizando el coeficiente de reflexión 

y no la impedancia de carga a 𝑓0 porque es más sencillo encontrar el valor máximo visualmente. 

Considerando Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 de máxima potencia para cada valor de 𝑉𝐺𝑆 medido, se obtuvieron los resultados 

mostrados en la Figura 34. La eficiencia experimental presenta el mismo comportamiento que la teórica, 

ya que cuando el ángulo de conducción disminuye, la eficiencia aumenta. Por otro lado, la potencia no 
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presenta su valor máximo en un ángulo de conducción cercano a 360°. Sin embargo, la potencia cae 

conforme el ángulo de conducción disminuye después de pasar por el valor máximo. 

 

Figura 34. Eficiencia de drenador (-o-) y potencia de salida (-x-) en función de 𝑽𝑮𝑺 para su correspondiente 𝚪𝒇𝟎
 

óptimo. 

 

El contenido armónico de la forma de onda de corriente en función de 𝑉𝐺𝑆 para su respectivo Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 se 

muestra en la  Figura 35. Analizando 𝐼𝐷𝑆,𝑓0
, se observa que presenta un cambio de aproximadamente 5 mA 

entre -3.2 V y -1.5 V. Por otro lado, la segunda y tercer armónica cambian sustancialmente con el voltaje 

de polarización. No hay un voltaje de polarización donde todas las armónicas sean cero, ya que cuando 

𝐼𝐷𝑆,2𝑓0
 tiene su valor mínimo, 𝐼𝐷𝑆,3𝑓0

 tiene su valor máximo, y viceversa. Por lo tanto, el amplificador clase-

A libre de armónicas no se puede sintetizar. Sería necesario reducir la potencia de entrada o cambiar la 

impedancia de salida, teniendo como consecuencia una reducción en la potencia y eficiencia. El voltaje de 

polarización seleccionado para el clase-A es -1.4V. Para el amplificador clase-B es necesario que presente 

solamente armónicas pares. Para 𝑉𝐺𝑆 = −2.7 𝑉, 𝐼𝐷𝑆,2𝑓0
 tiene un valor diferente de cero, mientras que 

𝐼𝐷𝑆,3𝑓0
 tiene su valor mínimo. Sin embargo, presenta quinto armónico. Para 𝑉𝐺𝑆 = −2 𝑉, 𝐼𝐷𝑆,5𝑓0

 es 

aproximadamente cero, pero 𝐼𝐷𝑆,3𝑓0
 aumentó considerablemente. En la mayoría de los casos se le da 

prioridad a reducir a la armónica de menor orden y que, por lo general, es más grande. En este caso, la 

forma de onda de corriente del clase-B se obtiene con 𝑉𝐺𝑆 = −2.7 𝑉. Cualquier voltaje entre -1.4 V y -2.7 

V presentará una corriente de un clase-AB, y un clase-C con voltajes menores de -2.7 V. Las formas de 

onda, así como las lineas de carga, se muestran en la Figura 36. Se observa que el amplificador clase-A no 

presenta un voltaje puramente senoidal, por lo que sería necesario ajustar 𝑉𝐺𝑆  o la impedancia de carga 

para eliminar el contenido armónico.  
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Figura 35. Contenido armónico de la forma de onda de corriente en función de 𝑽𝑮𝑺 para su correspondiente 𝚪𝒇𝟎
 

óptimo. 

 

 
                a)                   b) 

Figura 36. Formas de onda de voltaje y corriente a) y líneas de carga para diferentes modos de operación. 

3.4 Análisis experimental del amplificador clase-B 

En esta sección se analizará y optimizará el funcionamiento del transistor como amplificador clase-B. Los 

pasos a seguir son los siguientes:  

1. Polarizar el transistor en zona de corte 

2. Buscar la impedancia óptima de potencia 

(𝜇𝑠) 
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3. Ajustar el voltaje de polarización 𝑉𝐺𝑆 para minimizar 𝐼𝐷𝑆,3𝑓0
 

La zona de corte del transistor es el punto donde no fluye corriente entre las terminales de drenador y 

fuente. Para polarizar al transistor en zona de corte se puede utlizar como valor inicial el voltaje de umbral 

especificado en la hoja de datos. Para que el transistor entregue la potencia máxima se debe buscar la 

impedancia que entregue la máxima excursión de voltaje y de corriente. La impedancia óptima 

considerando el voltaje de codo 𝑉𝐾 se puede calcular mediante la ley de Ohm (Cripps, 2006): 

 𝑅𝑜𝑝𝑡 =
2(𝑉𝐷𝑆 − 𝑉𝐾)

𝐼𝑚𝑎𝑥
  .     (55) 

Al igual que con el voltaje umbral, la corriente máxima se puede consultar en la hoja de datos del transistor, 

sin embargo, es mejor medirla junto a 𝑉𝐾 mediante curvas I-V pulsadas. Con el voltaje de umbral e 

impedancia inicial se puede empezar la optimización del amplificador clase-B. A partir de este capítulo, el 

analisis de los amplificadores de potencia se llevará a cabo utilizando dos transistores de potencia 

encapsulados, el CGH40010F a base de GaN, y el CRF24010F a base de SiC. El objetivo de esta comparación 

es mostrar las diferencias entre ambos semiconductores y el estado actual de ambas tecnologías. Aunque 

el transistor de SiC utilizado aquí ya está descontinuado y el futuro de este semiconductor en aplicaciones 

de alta frecuencia no es muy claro, este transistor permitirá observar los problemas presentes en la 

tecnología GaN actual. Como se indicó en el Capítulo 1, el circuito eléctrico equivalente para el transistor 

consta solamente de las resistencias parásitas, de las cuales solo 𝑅𝑆 y 𝑅𝐷 presentan una caída de voltaje 

no despreciable. El valor de las resistencias utilizadas se muestra en la Tabla 1, y fueron extraídas utilizando 

el método descrito en (Zarate-de Landa et al., 2009). Para calcular los voltajes intrínsecos en el plano de la 

fuente de corriente se realiza el siguiente cálculo:  

 𝑣𝑔𝑠
𝑖𝑛𝑡 = 𝑣𝑔𝑠

𝑒𝑥𝑡 − 𝑖𝑑𝑠
𝑖𝑛𝑡 ∗ 𝑅𝑆,     (56) 

 

 𝑣𝑑𝑠
𝑖𝑛𝑡 = 𝑣𝑑𝑠

𝑒𝑥𝑡 − 𝑖𝑑𝑠
𝑖𝑛𝑡 ∗ (𝑅𝑆 + 𝑅𝐷).     (57) 

 

Tabla 1. Resistencias parásitas 𝑹𝑺 y 𝑹𝑫 del transistor a base de GaN y a base de SiC. 

Transistor 𝑅𝑆 𝑅𝐷 

CGH40010F (GaN) 0.22 Ω 0.66 Ω 

CRF24010F (SiC) 0.82 Ω 1.7 Ω 
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Los valores iniciales de polarización de los transistores son 𝑉𝐺𝑆
𝐺𝑎𝑁 = −3 𝑉, 𝑉𝐺𝑆

𝑆𝑖𝐶 = −10 𝑉 y 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉. 

Aunque se buscan los valores óptimos para eliminar el tercer armónico en la corriente, se pueden utilizar 

estos voltajes y obtener buenos resultados en términos de potencia y eficiencia (Molina-Cesena et al., 

2022). Se varío la impedancia a la frecuencia fundamental mientras que se sintetizó un corto circuito al 

segundo y al tercer armónico (si la magnitud de 𝑉𝑅𝐸𝐹,3𝑓0
 es diferente de cero). También se varió 𝑉𝐷𝑆, el 

cual tomó valores entre 10 y 30 V. La potencia y eficiencia obtenida para el transistor basado en GaN y el 

SiC se muestran en la Figura 37 inciso a) y b), respectivamente. El coeficiente de reflexión óptimo Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 

para cada valor de 𝑉𝐷𝑆 para el GaN y el SiC se muestra en la Tabla 2. El transistor basado en GaN presenta 

impedancias más pequeñas que el transitor basado en SiC debido a que la corriente máxima es mayor. El 

contenido de las formas de onda de voltaje y corriente cambian en función de 𝑍𝑓0
, 𝑉𝐺𝑆 y 𝑣𝑔𝑠

𝑚𝑎𝑥. En la Figura 

37 se muestra la impedancia óptima en función del voltaje de drenador 𝑉𝐷𝑆 para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉.  

Se seleccionó este voltaje para presentar la máxima excursión de voltaje en la entrada sin que llegue a 

valores positivos. Esto ayuda a que el diodo de compuerta no se polarize en directa y fluya corriente que 

pueda dañar el dispositivo. Como veremos en las siguientes figuras, esto también ayuda a que la distorsión 

presente en las formas de onda no sea muy grande. Analizando la Tabla 2 y la Figura 37 se observa que 

Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 para máxima potencia cambia linealmente en función de 𝑉𝐷𝑆. A su vez, se muestra que la eficiencia 

mantiene un valor alto y aproximadamente constante. Este comportamiento es bastante relevante ya que, 

a pesar de que el voltaje de codo aumenta al incrementar 𝑉𝐷𝑆 (y por lo tanto la potencia disipada), la 

eficiencia es mayor a 75 % y 66 % para el transistor a base de GaN y a base de SiC, respectivamente. La 

diferencia en los valores de eficiencia se debe principalmente al voltaje de codo 𝑉𝐾 presente en ambos 

transistores en Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 para máxima potencia.  

Tabla 2. Coeficiente de reflexión óptimo (e impedancia) para máxima potencia en función del voltaje de polarización 
de 𝑽𝑫𝑺. 

Transistor 10 V 15 V 20 V 25 V 30 V 

CGH40010F (GaN) -0.65 (10.6 Ω) -0.5 (16.6 Ω) -0.4 (21.4 Ω) -0.3 (26.9 Ω) -0.2 (33.3 Ω) 

CRF24010F (SiC) -0.55 (14.5 Ω) -0.4 (21.4 Ω) -0.3 (26.9 Ω) -0.2 (33.3 Ω) -0.15 (37 Ω) 
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       a)                  b) 

Figura 37. Potencia y eficiencia obtenida al variar 𝚪𝒇𝟎
 del transistor GaN CGH40010F a) y del SiC CRF24010F b). El 

voltaje de polarización de compuerta 𝐕𝑮𝑺 de los transistores es igual a -3V y -10V, respectivamente. 

 

En la Figura 38 se presentan las líneas de carga para diferentes valores de Γf0
y 𝑉𝐷𝑆. En a) y b) se varía Γf0

 

para 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉, 20 𝑉, 30 𝑉, agregando también las curvas I-V pulsadas correspondientes a 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉. 

El sistema de mediciones pulsadas permite anchos de pulso menores a 1 𝑢𝑠, sin embargo, debido a la 

inductancia de la red de polarización, el pulso de corriente presenta oscilaciones. Para evitar esas 

oscilaciones, se utilizó un ancho de pulso de 2.5 𝑢𝑠. La corriente máxima de las líneas de carga del 

transistor basado en GaN difiere considerablemente con la corriente máxima de las curvas I-V. Sin 

embargo, para impedancias mayores a la óptima, la diferencia entre las líneas de carga y las curvas I-V es 

muy pequeña. Esto es más claro en la Figura 38 c) donde se comparan solamente las líneas de carga para 

Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
. Las líneas de carga del transistor a base de SiC mostradas en la Figura 38 b) y d) no presentan 

reducción en corriente ni incremento del voltaje de codo cuando 𝑉𝐷𝑆 aumenta. Otra diferencia muy 

evidente entre los resultados de ambos transistores es como cambia la corriente. Con el GaN, la corriente 

máxima al variar 𝑉𝐷𝑆 permanece constante, mientras que el aumento en la excursión de voltaje permite 

tener mayor ganancia en potencia. Por otro lado, con el SiC, es necesario que la excursión de corriente y 

voltaje aumenten conforme 𝑉𝐷𝑆 aumenta para obtener mayor potencia. Analizando la Figura 37, Figura 38 
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y Figura 39, el transistor a base de GaN entrega mayor potencia de salida que el SiC. Para 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉, el 

GaN tiene una potencia de salida mayor a 40 dBm (potencia típica que debe entregar este transistor), 

mientras que el SiC entrega una potencia por debajo de ese valor. Ya que la hoja de datos del transistor 

SiC especifica que puede entregar la misma potencia que el GaN, el voltaje 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 debe ser mayor a cero 

para alcanzar esa potencia.  

 
      a)                    b) 

 
      c)                  d) 

Figura 38. Líneas de carga en función de 𝑽𝑫𝑺 y 𝚪𝒇𝟎
 para el transistor basado en GaN a) y basado en SiC b). En c) y d) 

se muestran las líneas de carga óptimas para diferentes valores de 𝑽𝑫𝑺 para el transistor basado GaN y SiC, 
respectivamente.  

 

Como se verá capítulos posteriores, 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 puede tomar valores positivos considerablemente grandes sin 

dañar la compuerta, sin embargo, no se sabe si a largo plazo esto degrade la vida util del transistor. Es 

necesario recalcar que el ángulo de conducción de la forma de onda de corriente debe ser 180°, como 

predicen las ecuaciones del amplificador clase-B (Cripps, 2006; Grebennikov et al., 2012). Como se explicó 

en las secciones anteriores, el contenido armónico impar de la corriente debe ser igual a cero. Sin embargo, 
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en la práctica, para considerar el ángulo de conducción de 180°, sólo las armónicas impares más cercanas 

a la fundamental deben ser cero. Para ajustar el ángulo de conducción es necesario variar el voltaje de 

polarización 𝑉𝐺𝑆. Presentando un voltaje 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉 y  Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 descrito en la Tabla 1, se varió 𝑣𝑔𝑠

𝑚𝑎𝑥 y 𝑉𝐺𝑆, 

teniendo los resultados mostrados en la Figura 40.  Se observa que para el transistor a base de GaN es 

necesario un voltaje de -2.6 V para que 𝐼𝐷𝑆,3𝑓0
 sea menor a 10 mA para todo valor de 𝑣𝑔𝑠

𝑚𝑎𝑥. Por otro lado, 

con un valor de -9 V se cumple el mismo objetivo para el transistor a base de SiC. Sin embargo, al minimizar 

𝐼𝐷𝑆,3𝑓0
, 𝐼𝐷𝑆,5𝑓0

 es mayor a 0 mA, debido a que no se sintetiza un corto circuito a esa frecuencia.  

 
                 a)              b) 

 
                 c)              d) 

Figura 39. Formas de onda en función de 𝚪𝒇𝟎
 para 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽. Las formas de onda de corriente y voltaje en a) y c) 

para el transistor a base de GaN y, en b) y d) para el a base de SiC.  

 

Las formas de onda de corriente para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉 en función de 𝑉𝐺𝑆 para ambos transistores se muestra 

en la Figura 41. Se observa que conforme el voltaje de polarización se vuelve más positivo, la amplitud se 

reduce y el ancho de la forma de onda aumenta. Este aumento en el ancho se ve reflejado en una reducción 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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en la eficiencia debido a que la zona traslapada entre la forma de onda de corriente y de voltaje es mayor, 

como se observa en la Figura 36 en la sección anterior. Por otro lado, las líneas de carga en función de 

𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 para el voltaje 𝑉𝐺𝑆 inicial y el optimizado se muestran en la Figura 42. Utilizando el valor inicial, la 

corriente no aumenta linealmente con el voltaje. Por otro lado, cuando se utiliza el valor óptimo en ambos 

transistores, la corriente presenta una mejora en su linealidad. Esta no-linealidad se debe al alto contenido 

armónico de la onda de corriente y voltaje, ya que, en la práctica, la forma de onda de voltaje se ve 

afectada por 𝑉𝐺𝑆 y las no-linealidades presentes en la zona óhmica. 

 
   a)                b) 

Figura 40. 𝑰𝑫𝑺,𝟑𝒇𝟎
 en función de 𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 y 𝑽𝑮𝑺 para el transistor a base de GaN a) y a base de SiC b). 

 

 
   a)              b) 

Figura 41. Formas de onda de corriente para 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 = 𝟎 𝑽 en función de 𝑽𝑮𝑺 para el transistor a base de GaN a) y a 

base de SiC b).  

 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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   a)               b) 

 
   c)               d) 

Figura 42. Líneas de carga en función de 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 para 𝑽𝑮𝑺 inicial y 𝑽𝑮𝑺 óptimo para el transistor a base de GaN a) y c), 

y el a base de SiC b) y d), respectivamente. El voltaje de drenador 𝑽𝑫𝑺 es igual a 30 V. 

 

 
   a)               b) 

Figura 43. Formas de onda de voltaje y corriente del amplificador clase-B optimizado en función de 𝑽𝑫𝑺 para el 
transistor a base de GaN a) y el a base de SiC b).  

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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Se observa también que la corriente máxima disminuye con 𝑉𝐺𝑆 óptimo. Por lo que es necesario realizar 

otra medición de “load-pull” para encontrar el Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 para cada voltaje 𝑉𝐷𝑆. Sin embargo, al encontrar la 

nueva impedancia óptima será necesario ajustar de nuevo 𝑉𝐺𝑆, volviéndose un proceso iterativo. Para 

hacer el procedimiento más simple, se utiliza el valor de 𝑉𝐺𝑆 óptimo y los valores de Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 de la Tabla 2, 

obteniendo los resultados mostrados en la Figura 43. Como se comentó anteriormente, la corriente en el 

transistor a base de GaN permanece constante cuando se presenta Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 para diferentes valores de 𝑉𝐷𝑆. 

Debido al voltaje de codo, la corriente pico de la impedancia óptima no es igual a la corriente máxima 

presente en la curva I-V. Esto se debe a que la máxima excursión, no solo de corriente sino también de 

voltaje, se presenta con la impedancia óptima. Por otro lado, en el SiC la corriente aumenta su amplitud 

al presentar  Γ𝑓0

𝑜𝑝𝑡
 en función de 𝑉𝐷𝑆. La máxima excursión de corriente y voltaje se alcanza con 

impedancias más grandes que las que necesita el GaN. Con respecto a la forma de onda de voltaje, estas 

no son puramente senoidales debido al contenido armónico presente. La distorsión debido a las armónicas 

es mayor en el transistor a base de GaN que en el SiC. En este punto, ambos transistores operan en modo 

clase-B para diferentes valores de 𝑉𝐷𝑆. Esta aproximación es el punto inicial del estudio del amplificador 

clase-B/J y F de los siguientes capítulos.  
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Capítulo 4 Análisis teórico/experimental del amplificador de 

potencia clase-B/J  

En este capítulo se analizará el amplificador clase-J reactivo-resistivo utilizando el “load-pull” a baja 

frecuencia. En la primera parte se analizará el rendimiento del transistor mediante mediciones de “load-

pull” utilizando impedancias con parte reactiva. En la segunda parte de este capítulo se mostrará la teoría 

del amplificador clase-J. Por último, en la tercera parte se mostrarán los resultados obtenidos del análisis 

experimental utilizando el “load-pull” a baja frecuencia. Los dispositivos bajo prueba serán el transistor 

CGH40010F a base de GaN y el CRF24010F a base de SiC. Partiendo del amplificador clase-B optimizado y 

analizado en el capítulo anterior, se analizará de manera experimental el modo de operación clase-J 

puramente reactivo, puramente resistivo y el reactivo-resistivo.  

4.1 Impedancias reactivas-resistivas como impedancia de salida 

Hasta el momento, solamente se han sintetizado impedancias puramente resistivas a la salida del 

transistor mediante el “load-pull” a baja frecuencia. La teoría de amplificadores de potencia clásicos 

predice que la impedancia óptima para máxima potencia es puramente resistiva. Para corroborarlo, se 

utilizó el transistor basado en GaN y se tomaron mediciones de “load-pull” para diferentes valores de 

resistencia y reactancia de la impedancia de salida. En la primera medición se varió la impedancia de carga 

a la frecuencia fundamental alrededor del valor óptimo de 33.3  para 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉 y 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉. Por 

otro lado, la impedancia al segundo armónico es un corto circuito. La segunda medición de “load-pull” se 

varió la impedancia al segundo armónico, alrededor del corto circuito, y a la fundamental se sintetizó el 

valor óptimo. Los resultados de ambas mediciones se muestran en la Figura 44. La máxima potencia se 

encuentra cuando el valor de la impedancia a la fundamental es muy cercano al valor óptimo y el del 

segundo armónico del corto circuito. Estos resultados coinciden con la teoría de amplificadores de 

potencia clásicos, ya que los valores máximos de potencia y eficiencia se encuentran alrededor del eje real 

de la carta de Smith. Si la impedancia al segundo armónico se mueve del corto circuito, por ejemplo 10, 

la potencia se reduce 0.3 dB. La impedancia debe alejarse considerablemente para observar una reducción 

de la potencia mayor a 1 dB. En la práctica, la red de adaptación del amplificador presenta pérdidas que 

evitan sintetizar un corto circuito ideal, por lo que se espera una reducción de la potencia similar a esta. 
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       a)                    b) 

Figura 44. Contornos de potencia del transistor basado en GaN CGH40010F. “Load-Pull” a la frecuencia fundamental 
a) y al segundo armónico b).  

 

Si se le agrega una parte reactiva a una de las impedancias, el valor óptimo de la otra presentará un 

desplazamiento reactivo. Como muestra la Figura 45, este comportamiento se presenta al agregar un 

componente reactivo, en este ejemplo inductivo, a la impedancia a la frecuencia fundamental. Se realizó 

un “load-pull” a la impedancia del segundo armónico alrededor del corto circuito. Se encontró que el valor 

óptimo se movió del corto circuito ideal (Γ2𝑓0
= 1∠180°) a una impedancia con parte resistiva y una 

reactancia capacitiva (Γ2𝑓0
= 1∠ − 135°). La potencia máxima presente para esta impedancia es menor al 

caso donde ambas impedancias son puramente resistivas (𝑃𝑂𝑈𝑇 < 40.5 dBm y > 40.5 𝑑𝐵𝑚, 

respectivamente). Este experimento demuestra que es posible obtener una potencia y eficiencia similar al 

clase-B clásico con impedancias complejas cercanas al valor óptimo puramente resistivo. Anteriormente 

se han presentado propuestas de nuevos modos de operación que cumplen con este funcionamiento. En 

(Cripps, 2006) fue la primera vez que se analizó una carga compleja en un amplificador de potencia. Debido 

a que la forma de onda de voltaje contenía armónicas, el modo de operación ya no era un clase-B, por lo 

que se le dio el nombre de clase-J. En trabajos posteriores, la expresión de la forma de onda de voltaje 

para el clase-J se generalizó para obtener un conjunto de impedancias que mantengan la potencia y 

eficiencia constante. Es decir, el modo de operación clase-J mantiene la misma potencia y eficiencia que 

el clase-B, no solamente con una carga puramente resistiva, sino también con cargas complejas. La forma 

generalizada del clase-J presentada en (Dong et al., 2017; Friesicke et al., 2015) permite agregar pérdidas 

a la impedancia al segundo armónico mediante un término resistivo en la expresión de voltaje. Este 

término nos permite optimizar el diseño considerando las pérdidas que pueden presentarse en la red de 

adaptación al construir el amplificador. Además de este trabajo, hay otros que también han demostrado 
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las ventajas que puede presentar el amplificador clase-J (Amirpour et al., 2017; Bukvic & Ilic, 2016; Wright 

et al., 2009). 

 

Figura 45. Contornos de potencia del transistor a base de GaN CGH40010F. Se varió la impedancia al segundo 
armónico y a la fundamental se sintetizó una carga compleja constante.  

4.2 Teoría del amplificador clase-J reactivo-resistivo 

El amplificador clase-J presenta una onda de corriente rectificada de media onda como el clase-B. Por otro 

lado, el voltaje se modifica tal que la potencia y eficiencia se mantienen constantes e iguales a las del clase-

B pero con impedancias complejas. Las expresiones de corriente y voltaje del amplificador clase-J reactivo-

resistivo descritas en (Friesicke et al., 2015) están dadas como: 

 𝑖𝑑𝑠(𝜃) = 𝐼𝐷𝑆 [
1

𝜋
+

1

2
cos(𝜃) +

2

3𝜋
cos(2𝜃)] ,     (58) 

 

 𝑣𝐽𝑅−𝑅 = [𝑣𝐵][𝑣𝑅𝑒𝑎𝑐𝑡𝑖𝑣𝑜][𝑣𝑅𝑒𝑠𝑖𝑠𝑡𝑖𝑣𝑜],       (59) 

donde 𝑣𝐵 = 1 − cos 𝜃 , 𝑣𝑅𝑒𝑎𝑐𝑡𝑖𝑣𝑜 = 1 − 𝛾 sen 𝜃 , 𝑣𝑅𝑒𝑠𝑖𝑠𝑡𝑖𝑣𝑜 = 1 + 𝜓 cos 𝜃. 

La expresión de corriente es la serie de Fourier truncada hasta 2𝑓0 de la onda senoidal rectificada de media 

onda, mientras que el término 𝑣𝐵 representa la forma de onda de voltaje puramente senoidal del clase-B. 

Por otro lado, los términos 𝑣𝑅𝑒𝑎𝑐𝑡𝑖𝑣𝑜 y 𝑣𝑅𝑒𝑠𝑖𝑠𝑡𝑖𝑣𝑜 agregan contenido armónico al voltaje. Por esta razón, la 

expresión describe el voltaje del modo de operación clase-B y clase-J. La variable 𝛾 y 𝜓 controlan el término 

reactivo y el resistivo, respectivamente. Cuando 𝛾 = 𝜓 = 0, el modo de operación es el clase-B. Por otra 

parte, si 𝜓 = 0, el modo de operación es el clase-J reactivo y, cuando 𝛾 = 0, es el clase-J resistivo. Como 
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se verá más adelante, los valores más recomendados son −1 ≤ 𝛾 ≤ 1 y 0 ≤ 𝜓 ≤ 0.4. Como su nombre lo 

indica, el término 𝑣𝑅𝑒𝑎𝑐𝑡𝑖𝑣𝑜 agrega una parte reactiva, lo que permite utilizar impedancias complejas, 

mientras que el término 𝑣𝑅𝑒𝑠𝑖𝑠𝑡𝑖𝑣𝑜 permite agregar pérdidas a la parte real de la impedancia. Las 

ecuaciones de voltaje, potencia y eficiencia en (Friesicke et al., 2015) no consideran el voltaje de codo, lo 

que ocasiona una discrepancia entre la potencia teórica y la potencia medida. En (Dong et al., 2017) se 

solucionó este problema al considerar el voltaje de codo en la expresión de voltaje. Considerando el voltaje 

de codo 𝑉𝐾 y sustituyendo 𝑣𝐵, 𝑣𝑅𝑒𝑎𝑐𝑡𝑖𝑣𝑜 y 𝑣𝑅𝑒𝑠𝑖𝑠𝑡𝑖𝑣𝑜, la forma de onda de voltaje del amplificador clase-J 

reactivo-resistivo está dada por:  

 𝑣𝐽𝑅−𝑅 = 𝑉𝐾 + (𝑉𝑥 − 𝑉𝐾)(1 − cos 𝜃)(1 − 𝛾 sen 𝜃)(1 + 𝜓 cos 𝜃).     (60) 

Desarrollando la expresión tenemos que: 

 

𝑣𝐽𝑅−𝑅 = 𝑉𝐾 + (𝑉𝑥 − 𝑉𝐾)(𝑉𝐷𝑆 − 𝐴1 cos 𝜃 − 𝐴2 cos 2𝜃 + 𝐵1 sen 𝜃 + 𝐵2 sen 2𝜃

+ 𝐵3 sen 3𝜃), 
    (61) 

donde 𝑉𝐷𝑆 = 1 −
𝜓

2
; 𝐴1 = 1 − 𝜓; 𝐴2 =

𝜓

2
; 𝐵1 = −𝛾 (1 −

𝜓

4
) ; 𝐵2 =

𝛾

2
(1 − 𝜓); 𝐵3 =

𝛾𝜓

4
. 

Los valores del parámetro 𝛾 están restringidos entre -1 y 1. Si los valores están fuera de ese rango, la 

eficiencia disminuiría debido a que el voltaje presentaría valores negativos. Para 𝜓, los valores permitidos 

son entre 0 y 0.4. Si 𝜓 sigue aumentando, la amplitud del voltaje se reduciría considerablemente. Las 

formas de onda de voltaje en función de ambos parámetros se muestran en la Figura 46. En a) se muestra 

la onda de voltaje para 𝜓 = 0 y 𝛾 = −1, 0, 1. La eficiencia se mantiene constante debido a que el traslape 

entre el voltaje y la corriente es el mismo para cada valor de 𝛾. En las formas de ondas de voltaje mostradas 

en b), se tiene el modo de operación clase-B cuando 𝜓 = 0 y cuando 𝜓 > 0  el modo de operación cambia 

al clase-J resistivo. En el clase-J resistivo, la amplitud del voltaje disminuye, lo que ocasiona que la potencia 

del clase-J sea menor a la esperada en un clase-B. Otro efecto es que el contenido armónico par aumenta, 

y recordando que la corriente solo presenta armónicas pares, la potencia disipada aumenta.  

La impedancia de salida del clase-J para cada frecuencia se calcula mediante la ley de Ohm, los términos 

de la serie de Fourier de la corriente y los términos 𝐴 y 𝐵 del voltaje. Para poder calcular el contenido 

espectral de la corriente y voltaje es necesario calcular la transformada de Fourier de cada expresión. 

Ambas expresiones consisten en sumatorias de funciones seno y coseno, por lo que el cálculo se simplifica 
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a la transformada de estas funciones. La transformada de Fourier de la función seno y coseno son iguales 

a: 

 ℱ(𝑐𝑜𝑠𝜔0𝑡) = 𝜋(𝛿(𝜔 + 𝜔0) + 𝛿(𝜔 − 𝜔0)),     (62) 

 

 ℱ(sen 𝜔0𝑡) = 𝑗𝜋(𝛿(𝜔 + 𝜔0) − 𝛿(𝜔 − 𝜔0)).     (63) 

 

 
   a)               b) 

Figura 46. Formas de onda de voltaje en función de 𝜸 y 𝝍. En a) la variable 𝜸 toma valores entre -1 y 1 para 𝝍 = 𝟎. 
En b) la variable 𝝍 toma valores entre 0 y 0.4 para 𝜸 = 𝟎. 

 

En las expresiones (62) y (63) se deben considerar tres cosas. La primera es que solamente la delta 

posicionada a la frecuencia positiva 𝛿(𝜔 − 𝜔0) es medible y útil en la práctica. La transformada de Fourier 

del coseno se simplifica a una delta con magnitud positiva y real. En el caso de la función senoidal, la delta 

tiene magnitud negativa y compleja. Esto significa que cuando agregamos a la expresión de voltaje un 

término cosenoidal, se introduce una componente real, mientras que cuando se agrega un término 

senoidal se introduce una componente compleja. Tomando esto en cuenta, la expresión general para 

calcular la impedancia a las armónicas es la siguiente: 

 𝑍𝑛𝑓0
= − (

𝑉𝐷𝑆 − 𝑉𝐾

𝐼𝑚𝑎𝑥
)

𝑉𝑛𝑓0

𝐼𝑛𝑓0

= −
1

2

𝑉𝑛𝑓0

𝐼𝑛𝑓0

𝑅𝑜𝑝𝑡 = −
1

2
(

𝐴𝑛𝑓0
− 𝑗𝐵𝑛𝑓0

𝐼𝑛𝑓0

) 𝑅𝑜𝑝𝑡 ,     (64) 

donde la impedancia óptima del clase-B es 𝑅𝑜𝑝𝑡 =
Δ𝑣

Δ𝑖
=

2(𝑉𝐷𝑆−𝑉𝐾)

𝐼𝑚𝑎𝑥
, 𝐼𝑛𝑓0

 representa los términos de la serie 

de Fourier de la corriente, 𝐴𝑛𝑓0
 y 𝐵𝑛𝑓0

 representan el contenido armónico del voltaje.  
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Como se observa en la expresión (64), el voltaje de codo 𝑉𝐾 se considera en la definición de impedancia 

óptima del clase-B. Debido a que la corriente idealmente no presenta tercer armónico (𝐼3𝑓0
≈ 0 𝑚𝐴), la 

impedancia solo se calcula hasta el segundo armónico dando como resultado las siguientes expresiones:  

 𝑍𝑓0
= (1 − 𝜓 − 𝑗𝛾 (1 −

𝜓

4
)) 𝑅𝑜𝑝𝑡 ,     (65) 

 

 𝑍2𝑓0
= (𝜓 + 𝑗𝛾(1 − 𝜓))

3𝜋

8
𝑅𝑜𝑝𝑡 .     (66) 

La impedancia a la frecuencia fundamental y al segundo armónico se muestran en la Figura 47 a). El valor 

de 𝑅𝑜𝑝𝑡 utilizado para este ejemplo es 50 Ω. Se observa que al variar 𝛾, ambas impedancias se desplazan 

por el círculo de reactancia constante. Por otro lado, cuando varía 𝜓, las impedancias se desplazan en el 

eje central de resistencia constante. Si 𝜓 es mayor a 0.4, cómo se ve en la Figura 47 a), 𝑍2𝑓0
 sería mayor a 

𝑍𝑓0
. Por otro lado, la potencia está definida como: 

 𝑃𝑆𝑎𝑙 =
1

2
𝐼𝑓0

𝑉𝑓0
=

1

2
(

𝐼𝑚𝑎𝑥

2
) (1 − 𝜓)(𝑉𝑥 − 𝑉𝐾).     (67) 

Para calcular 𝑉𝑥 es necesario primero desarrollar 𝑉𝐷𝐶:  

 𝑉𝐷𝐶 = 𝑉𝐾 + (𝑉𝑥 − 𝑉𝐾)(𝑉𝐷𝑆) = (1 −
𝜓

2
) 𝑉𝑥 +

𝜓

2
𝑉𝐾 .     (68) 

Despejando 𝑉𝑥 de la expresión anterior tenemos: 

 𝑉𝑥 =
2𝑉𝐷𝐶 − 𝜓𝑉𝐾

2 − 𝜓
.     (69) 

Sustituyendo 𝑉𝑥, la expresión de potencia en función del voltaje de codo 𝑉𝐾 y el término resistivo 𝜓 está 

dada por:  

 𝑃𝑆𝑎𝑙 =
1

2
𝐼𝑓0

𝑉𝑓0
=

𝜋

2
(

1 − 𝜓

2 − 𝜓
) (𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝐾)𝐼𝐷𝐶 ,     (70) 

donde 𝐼𝐷𝐶 =
𝐼𝑚𝑎𝑥 

𝜋
.   



 53 

La eficiencia de drenador está definida en función de la potencia de salida y la potencia de corriente directa 

como se muestra a continuación:  

 
𝜂 =

𝑃𝑆𝑎𝑙

𝑃𝐷𝐶
=

𝜋
2 (

1 − 𝜓
2 − 𝜓) (𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝐾)𝐼𝐷𝐶

𝐼𝐷𝐶𝑉𝐷𝐶
=

𝜋

2
(

1 − 𝜓

2 − 𝜓
)

𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝐾

𝑉𝐷𝐶
.     (71) 

En (Friesicke et al., 2015) se considera el voltaje de codo añadiendo el término 
𝑉𝐷𝐶−𝑉𝐾

𝑉𝐷𝐶
 a la expresión de 

potencia y eficiencia, sin embargo, solamente la eficiencia teórica coincide con la medida. El error se 

elimina considerando 𝑉𝐾 en la expresión de voltaje (Dong et al., 2017), dando como resultado la expresión 

(70). En la Figura 47 b) se presenta la potencia y eficiencia en función de 𝜓. Se observa que ambos 

parámetros son muy similares debido a que comparten el término 
𝜋

2
(

1−𝜓

2−𝜓
) (𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝐾). Para estos 

resultados se puede concluir que, al menos teóricamente, existe un rango de impedancias que permiten 

tener una eficiencia mayor al 70 %. Los rangos de impedancias descritos por (65) y (66) facilita el diseño 

de la red de adaptación para mantener valores de potencia y eficiencia altos en un ancho de banda mayor. 

4.3 Análisis experimental del amplificador clase-J reactivo-resistivo 

En esta sección se analizará el amplificador clase-J reactivo-resistivo descrito en la sección anterior 

utilizando el “load-pull” armónico a baja frecuencia. El transistor a base de GaN CGH40010F y el transistor 

a base de SiC CRF24010F, caracterizados en el capítulo anterior, son utilizados para este análisis. El análisis 

se dividirá en dos secciones. La primera analizará la influencia del voltaje de polarización 𝑉𝐷𝑆 sobre el clase-

J reactivo. En la segunda parte, el análisis se enfocará en el clase-J reactivo-resistivo para un valor de 𝑉𝐷𝑆 

constante. El análisis parte del clase-B optimizado del capítulo anterior. Los parámetros se resumen en la 

Tabla 3.  

Tabla 3. Parámetros del clase-B optimizado para el transistor basado en GaN y basado en Sic. 

Transistor 𝑍𝑓0
 (10 𝑉) 𝑍𝑓0

 (15 𝑉) 𝑍𝑓0
 (20 𝑉) 𝑍𝑓0

 (25 𝑉) 𝑍𝑓0
 (30 𝑉) 𝑉𝐺𝑆  𝑣𝑔𝑠

𝑚𝑎𝑥   

CGH40010F (GaN) -0.65 (10.6 Ω) -0.5 (16.6 Ω) -0.4 (21.4 Ω) -0.3 (26.9 Ω) -0.2 (33.3 Ω) -2.6 V 0 V 

CRF24010F (SiC) -0.55 (14.5 Ω) -0.4 (21.4 Ω) -0.3 (26.9 Ω) -0.2 (33.3 Ω) -0.15 (37 Ω) -9 V 0 V 
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4.3.1 Clase-J reactivo en función de 𝑽𝑫𝑺 

Utilizando la impedancia óptima del clase-B en función de 𝑉𝐷𝑆, se sintetizó las impedancias del clase-J 

reactivo donde 𝜓 = 0 y 𝛾 toma valores entre -1 y 1. En la Figura 48 se muestran las impedancias 

sintetizadas en los dos transistores. Puede verse que para resistencias grandes (con 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉), la parte 

imaginaria de la impedancia se expande llegando a valores por encima de ±𝑗0.5 y ±𝑗0.75, a la frecuencia 

fundamental y al segundo armónico, respectivamente. Cuando con 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉, la impedancia de carga 

óptima es pequeña, lo que ocasiona que las impedancias de carga del amplificador clase-J se contraigan, 

tomando valores dentro del rango de ±𝑗0.3, tanto a la frecuencia fundamental como al segundo armónico. 

Este efecto es muy sencillo de analizar ya que las expresiones que describen las impedancias están 

multiplicadas por 𝑅𝑜𝑝𝑡.  

Sin embargo, es necesario recalcarlo, ya que se conoce la trayectoria de las impedancias sobre la carta de 

Smith es muy importante en el diseño de la red de adaptación para el amplificador de potencia. Tener una 

trayectoria u otra puede facilitar el diseño o no. Por lo tanto, puede considerarse que el voltaje de 

polarización 𝑉𝐷𝑆 es una variable a considerar, no solo por su relación directa con la potencia de salida, sino 

también por su relación con la resistencia óptima y las impedancias del clase-J. La impedancia sintetizada 

para el transistor a base de SiC a 30 V fue 37 Ω ya que el valor óptimo no se pudo sintetizar por estar muy 

cerca de 50 Ω. Por esta razón, las impedancias del clase-J para 20 V y 30 V son similares entre sí.  

 
        a)                   b) 

Figura 47. Las impedancias 𝒁𝒇𝟎
 y 𝒁𝟐𝒇𝟎

 en a), la potencia y eficiencia en b), del modo de operación clase-J reactivo-

resistivo. La 𝑹𝒐𝒑𝒕 utilizada es de 𝟓𝟎 𝛀. 
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       a)                     b) 

Figura 48. 𝒁𝒇𝟎
 y 𝒁𝟐𝒇𝟎

 medidas del clase-J reactivo en función del voltaje de polarización 𝑽𝑫𝑺 para el transistor a base 

de GaN en a) y a base de SiC en b).  

 

En la Figura 49 se muestran las formas de onda en función de 𝑉𝐷𝑆 para los dos transistores. Los valores de 

𝛾 graficados en la figura son ±1, ±0.4, 0. Al variar el voltaje, se observa el mismo comportamiento visto 

en el capítulo anterior con el clase-B. Conforme 𝑉𝐷𝑆 aumenta, el voltaje de codo 𝑉𝐾 en el GaN también 

aumentan, mientras que en el SiC se mantiene constante.  

Sin embargo, en este último, al ajustar impedancia óptima para entregar máxima excursión de voltaje y 

corriente, el valor mínimo de la forma de onda de voltaje crece. Por otro lado, la corriente sigue 

presentando no-planaridad en la zona de corte, donde no debería conducir corriente. Este efecto se ve un 

poco más pronunciado en el transistor a base de GaN que en el SiC. El GaN presenta la misma corriente 

máxima para los tres valores de 𝑉𝐷𝑆 utilizados, mientras que para el SiC, la corriente aumenta debido a 

que 𝑉𝐾 permanece constante y al ajuste de la impedancia óptima.  

Al variar 𝛾 se observan cambios en el voltaje y la corriente. Como predice la teoría del clase-J reactivo, al 

presentar las impedancias adecuadas, la forma de onda de voltaje cambiará manteniendo la misma área 

de traslape entre ambas formas de onda. La única diferencia entre ambos transistores es que, para 𝑉𝐷𝑆 =

20 𝑉 y 30 𝑉, el voltaje mínimo aumenta en el transistor a base de GaN cuando 𝛾 está cerca de sus valores 

extremos. Al igual que el voltaje de codo 𝑉𝐾, esto se puede atribuir a los efectos dispersivos de baja 

frecuencia debido a las imperfecciones del semiconductor. Algo similar pasa con la corriente, que, al variar 

𝛾, no permanece constante. La corriente presente en el transistor GaN al variar 𝛾 se reduce hasta un 8% 

del valor máximo a 𝛾 = 0, y junto a los cambios en el voltaje, ocasionará una reducción en la potencia y 

eficiencia del amplificador clase-J reactivo.  
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   a)               b)  

 
   c)                d)  

 
   e)               f) 

Figura 49. Formas de onda de corriente y voltaje del clase-J reactivo en función del voltaje de polarización 𝑽𝑫𝑺 para 
el transistor basado en GaN en a), c) y e) y el basado en SiC en b), d) y f).  

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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       a)                  b) 

 
       c)                  d) 

 
      e)                  f) 

Figura 50. Líneas de carga del clase-J reactivo en función del voltaje de polarización 𝑽𝑫𝑺 para el transistor basado en 
GaN en a), c) y e) y el basado en SiC en b), d) y f). 
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        a)                    b) 

 
         c)                     d) 

Figura 51. Potencia de salida y eficiencia de drenador del clase-J reactivo en función del voltaje de polarización 𝑽𝑫𝑺 
para el transistor basado en GaN en a) y c) y el basado en SiC en b) y d). Las lineas discontinuas son los valores 
teóricos. 

 

En la Figura 50 se muestran las líneas de carga del clase-J junto a las curvas I-V pulsadas. Cuando 𝛾 = 0, la 

línea de carga no presenta histéresis, es decir, la onda de corriente y de voltaje están desfasadas 180 °. 

Para 𝛾 ≠ 0, el desfase entre las ondas es diferente de 180 ° y visualmente se observa histéresis en la línea 

de carga. Se observa que el GaN es no simétrico ya que las líneas de carga para 𝛾 = −1, −0.4 son distintas 

que las líneas para 𝛾 = 0.4, 1. En cambio, con el transistor SiC, la diferencia entre las líneas de carga es 

pequeña. La potencia y la eficiencia medida del clase-J en función de 𝑉𝐷𝑆 se muestran en la Figura 51. 

Debido a la reducción de la corriente y los cambios del voltaje en el GaN, tanto la eficiencia como la 

potencia presentan una reducción cuando el transistor opera en modo clase-J comparado con el clase-B 

(𝛾 = 0). Para 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉, la eficiencia en el transistor GaN es hasta 6 % menor que la presente en el clase-

B. Por otro lado, la eficiencia en el SiC se reduce solamente 2 %. El mismo comportamiento es visto con la 

potencia. Al mismo voltaje de polarización, la potencia del transistor GaN se redujo 0.8 dB del valor 
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máximo presente a 𝛾 = 0. En cambio, la reducción máxima vista en el SiC es de 0.25 dB. Otra observación 

es que la eficiencia con 𝑉𝐷𝑆 = 10 𝑉 es considerablemente mayor, en el GaN, que a valores de 𝑉𝐷𝑆 más 

grandes. Esto se debe a la alta compresión que presente el transistor por polarizarlo en la zona óhmica. 

4.3.2 Clase-J reactivo-resistivo 

El modo resistivo permite ampliar el rango de impedancias del clase-J en las cuales el transistor entrega 

una potencia y eficiencia igual o cercana al clase-B. Si 𝜓 = 0, se tiene el clase-J reactivo, donde 

teóricamente el rendimiento es el mismo que el del clase-B. Cuando 𝜓 > 0, la potencia y eficiencia se 

reducen, sin embargo, ambos parámetros permanecen altos para valores de 𝜓 cercanos a cero, lo que 

incrementa el rango de impedancias útiles. Las impedancias sintetizadas en el transistor basado en GaN y 

SiC se muestran en la Figura 52. El voltaje de polarización es 30 V y la impedancia óptima es la especificada 

en la Tabla 3. Se observa que para 𝜓 = 0.4, la impedancia 𝑍𝑓0
 y 𝑍2𝑓0

 están muy cercanas entre si. Esto es 

impráctico ya que no es posible replicar este comportamiento con una red de adaptación, sin embargo, se 

agrega al análisis para ver el efecto que tiene en la potencia y eficiencia. La comparación entre la potencia 

y eficiencia teórica y la medida se muestra en la Figura 53. La potencia y eficiencia en función de 𝛾 

permanecen constantes en el transistor a base de SiC. Como se observó en el análisis del clase-B, la 

eficiencia es mayor en el transistor a base de GaN debido a que el voltaje de codo 𝑉𝐾 es menor. La 

diferencia es de alrededor de 6 % para 𝛾 = 0, sin embargo, la eficiencia del GaN se reduce ese mismo valor 

para los valores extremos de 𝛾. Para 𝜓 = 0.4, la eficiencia en ambos transistores está por debajo del 45 

%, además de que 𝑍𝑓0
 y 𝑍2𝑓0

 están muy cerca entre sí. Si definimos 50 % como la eficiencia mínima 

aceptable, los valores de 𝜓 que cumplen este criterio en el transistor GaN son menores a 0.3. Por otro 

lado, debido a que el SiC es menos eficiente, los valores de 𝜓 son menores a 0.2. La potencia en el transistor 

GaN cae de su valor máximo conforme 𝛾 se acerca a sus valores extremos de 1 y -1. La reducción máxima 

presente es de 0.7 dB, mientras que con el SiC solamente cae 0.25 dB. Se observa también que la respuesta 

del transistor no es simétrica con 𝛾. Por ejemplo, para el SiC con 𝜓=0, la potencia a 𝛾 = −1 es 38.7 dBm y 

para 𝛾 = 1 es 38.5 dBm. La misma reducción de corriente vista en la sección anterior se muestra en la 

Figura 54 a) y b). La amplitud de la corriente presenta más cambios con 𝛾 en el GaN que en el SiC. En la 

Figura 54 c) y d) se presenta el voltaje y la corriente del clase-J resistivo, donde se observa el efecto de 𝜓 

sobre el voltaje. Conforme 𝜓  aumenta, la máxima excursión voltaje disminuye. Debido a que el valor 

máximo y mínimo se reduce e incrementa, respectivamente, la potencia y la eficiencia disminuye de su 

valor máximo.  
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       a)                    b) 

Figura 52. Las impedancias sintetizadas 𝒁𝒇𝟎
 (-o-) y 𝒁𝟐𝒇𝟎

 (-x-) del clase-J reactivo-resistivo con 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽 para el 

transistor basado en GaN en a) y el basado en SiC en b).  

 

 
        a)                     b) 

 
          c)                      d) 

Figura 53. Potencia de salida y eficiencia de drenador del clase-J reactivo-resistivo con 𝑽𝑫𝑺 = 𝟑𝟎 𝑽 para el transistor 
basado en GaN en a) y c) y el basado en SiC en b) y d). Las líneas discontinuas son los valores teóricos. 
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   a)                b) 

 
   c)                d)  

Figura 54. Clase-J reactivo-resistivo con el transistor GaN en a) y c) y con el SiC en b) y d). 

 

 
      a)                  b) 

Figura 55. Líneas de carga del clase-J resistivo (𝜸 = 𝟎) para el transistor basado en GaN en a) y el basado en SiC en 
b). 

 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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En la Figura 55 se muestran las líneas de carga del clase-J resistivo para ambos transistores. El efecto de 𝜓 

sobre el voltaje se observa claramente. Al aumentar 𝜓, la impedancia 𝑍𝑓0
 se vuelve más pequeña, 

causando que la línea de carga salga de la zona óhmica. Esto ocasiona que el voltaje mínimo sea mayor y 

disipe más potencia. El otro efecto visto es que la forma de onda se aplana a altos voltajes cuando 𝜓 > 0, 

esto se debe a que 𝐴2 > 0, como describe la expresión 61. Como se observó a lo largo de este capítulo y 

en (Molina-Cesena et al., 2022), el “load-pull" armónico a baja frecuencia en el dominio del tiempo sirve 

para caracterizar, analizar y comprobar modos de operación como el clase-J donde requiere impedancias 

complejas a la frecuencia fundamental y al segundo armónico. 

4.3.3 Clase-J reactivo – resistivo con transistores en oblea 

Con el fin de demostrar la flexibilidad del sistema, a continuación, se presentan mediciones adquiridas con 

el “load-pull” a baja frecuencia de un transistor a base de GaN en oblea. Es necesario conectar el sistema 

a una máquina de puntas microscópicas para medir directamente en las terminales coplanares del 

transistor. En la Figura 56 a) se muestra el sistema montado en la máquina de puntas SUMMIT 9000, 

mientras que en b) el transistor medido. El transistor a base de GaN tiene una longitud de compuerta 𝐿𝑔 

de 200 𝜇𝑚 y 10 “fingers”, dando como dimensiones totales 2 mm. Las resistencias parásitas 𝑅𝑆 y 𝑅𝐷 para 

este transistor tienen un valor de 0.4 Ω y 0.68 Ω, respectivamente. La extracción se realizó con los 

métodos descritos en (Zarate-de Landa et al., 2009) y en (Reynoso-Hernandez & Rangel-Patino, n.d.) para 

asegurar que la extracción fue correcta. El proceso de calibración del “load-pull” a baja frecuencia no se 

repitió ya que las pérdidas medidas de la máquina de puntas son despreciables. 

Se realizó una caracterización completa del transistor en oblea como se describió en el Capítulo 3. Se varió 

la impedancia a la salida del transistor para encontrar el valor óptimo que proporcione la máxima potencia. 

Sin embargo, se observó que para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉 la forma de onda de voltaje no es puramente senoidal y 

presenta una clara planaridad a valores bajos de voltaje para todas las impedancias medidas. Debido a que 

se desea operar como un amplificador clase-B, se redujo 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 desaturar el transistor y así reducir el 

contenido armónico. El valor seleccionado fue -0.4V.  

Tabla 4. Parámetros del clase-B optimizado para el transistor a base de GaN en oblea de 2 mm. 

𝑍𝑓0
 (10 𝑉) 𝑍𝑓0

 (15 𝑉) 𝑍𝑓0
 (20 𝑉) 𝑍𝑓0

 (25 𝑉) 𝑉𝐺𝑆  𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥   

-0.35 (24.1 Ω) -0.15 (37 Ω) 0.05 (55.3 Ω) 0.15 (67.6 Ω) -2.4 V -0.4 V 
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   a)        b) 

Figura 56. El “load-pull" armónico a baja frecuencia conectado a la máquina de puntas para medir transistores en 
oblea se muestra en a), mientras que el transistor en oblea a base de GaN se muestra en b). 

 

La reducción conlleva también que la corriente sea menor, como se observa en la Figura 57. Al igual que 

el transistor encapsulado a base de GaN, las curvas I-V y las líneas de carga no coinciden en su valor máximo 

de corriente. Sin embargo, la reducción de la corriente cuando 𝑉𝐷𝑆 aumenta es mayor en las líneas de 

carga que en las curvas I-V. La reducción en corriente se debe a las trampas de electrones y a los cambios 

de temperatura al variar 𝑉𝐷𝑆. Por otro lado, la discrepancia entre las curvas I-V y las líneas de carga se debe 

a que la corriente de reposo inicial no es igual en ambos casos (Roff et al., 2006, 2009). Sin embargo, un 

punto a resaltar es que las líneas de carga sí coinciden de la curva I-V para impedancias altas, es decir, 

siempre se mantiene dentro de la zona óhmica y por debajo del codo de la curva I-V. Esto implica también 

que no se presentan valores negativos en la forma de onda de voltaje. 

El voltaje de polarización 𝑉𝐺𝑆 cambió de -2.3 V a -2.4V después de minimizar el tercer armónico de la forma 

de onda de corriente 𝐼3𝑓0
. Tanto las líneas de carga óptimas para máxima potencia, así como las formas de 

onda de corriente y voltaje en función de 𝑉𝐷𝑆 se muestran en la Figura 58. Para 𝑉𝐷𝑆 = 20 𝑉, la impedancia 

sintetizada no es la óptima debido a que el valor es aproximadamente 50 Ω, impedancia que el sistema no 

puede sintetizar. Por esta razón se utilizó para ese voltaje la impedancia descrita en la Tabla 4. Analizando 

las formas de onda, la dependencia de la amplitud de la corriente con 𝑉𝐷𝑆 es evidente cuando el voltaje 

de drenador es mayor a 15 V. Por otro lado, al presentar la impedancia óptima, la corriente del transistor 

encapsulado a base de GaN permanece constante al variar 𝑉𝐷𝑆. Una posible causa de esto es que el 

transistor en oblea es un transistor a base de GaN prototipo y uno de los primeros cuando este 

semiconductor comenzó a sobresalir por sus altas prestaciones en aplicaciones de potencia. Por otro lado, 

el transistor encapsulado a base de GaN es un producto más reciente y fabricado después de muchos años 
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de trabajo con el semiconductor. Al igual que los transistores encapsulados, la impedancia óptima de 

máxima potencia no presenta máxima excursión de corriente, pero sí de voltaje. Tiene como consecuencia 

que el voltaje de codo 𝑉𝐾 sea pequeño, ayudando a que la eficiencia se mantenga cerca del valor teórico 

del clase-B. Si se requiere máxima excursión de corriente, sería necesario aumentar 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 para que la 

amplitud del voltaje aumente, pero se presentaría mayor distorsión como se observó cuando 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 era 

igual a 0 V.  

 
      a)                  b) 

Figura 57. Líneas de carga del transistor en oblea para 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 = −𝟎. 𝟒 y 𝟎 𝑽 mostrados en a) y b), respectivamente. 

 

 
      a)              b) 

Figura 58. Líneas de carga en a) y formas de onda en b) del amplificador clase-B utilizando el transistor a base de GaN 
en oblea de 2 mm. El voltaje de compuerta 𝑽𝑮𝑺 y 𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 son -2.4 V y -0.4 V, respectivamente. 

 

(𝜇𝑠) 
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Las formas de onda del amplificador clase-J con el transistor en oblea se muestran en la Figura 59. El 

comportamiento visto en el transistor encapsulado se hace presente en su contraparte en oblea.  Se 

aprecia que la amplitud de la corriente disminuye cuando 𝛾 se acerca a sus valores extremos de -1 y 1. Por 

lo tanto, se puede concluir que es un desperfecto presente en el semiconductor a base en GaN, y no algo 

exclusivo de los transistores encapsulados o en oblea. En la Figura 60 se muestra la eficiencia y potencia 

de salida del transistor en oblea. Ambos parámetros caen conforme 𝛾 llega a sus valores extremos debido 

a reducción de la corriente vista en las líneas de carga en la Figura 59. Debido a que para valores de 𝜓 

mayores a 0.2 la impedancia 𝑍𝑓0
 era aproximadamente 50 Ω, 𝜓 tomó valores de 0 a 0.2.  

 
   a)               b) 

 
      c)                  d) 

Figura 59. Clase-J reactivo-resistivo con el transistor a base de GaN en oblea de 2 mm. Las formas de onda en función 
de 𝜸 y 𝝍 se muestran en a) y b), mientras que las líneas de carga en c) y d).  

 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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        a)        b) 

Figura 60. Eficiencia y potencia en función de 𝜸 y 𝝍 del transistor a base de GaN en oblea de 2 mm. 
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Capítulo 5 Análisis teórico experimental del amplificador de 

potencia clase-B/F modo continuo 

En este capítulo se analizará el amplificador clase-F en modo-continuo utilizando el “load-pull” a baja 

frecuencia. Primero se analizará el comportamiento del transistor con impedancias reactivas a la 

frecuencia fundamental y a sus armónicas. Se explicará la teoría del amplificador clase-F clásico y modo 

continuo y se comprobará utilizando el “load-pull” a baja frecuencia. Los transistores bajo prueba son el 

CGH40010F a base de GaN y el CRF24010F a base de SiC. Partiendo del modo de operación clase-B 

optimizado en el Capítulo 3, se analizará experimentalmente el punto de polarización óptimo para 

modificar la onda de voltaje de senoidal a cuadrada.  

5.1 Impedancias reactivas-resistivas como carga de salida 

Al igual que en la Sección 4.1, se realizó un “load-pull” a la frecuencia fundamental y al segundo armónico 

pero también al tercero. El tercer armónico se hace presente cuando la potencia en la entrada satura el 

transistor o cuando se modifica el punto de polarización, haciendo que el transistor opere como clase-AB 

o C. Para que el transistor opere como un amplificador clase-F, es necesario presentar un circuito abierto 

al tercer armónico. Sintetizando el circuito abierto al tercer armónico, se realizó un “load-pull” de la 

impedancia a la frecuencia fundamental y al segundo armónico, como se observa en la Figura 61. La 

impedancia 𝑍2𝑓0
 es 0 Ω (corto circuito), mientras que para 𝑍3𝑓0

, tiene un valor de varios 𝑘Ω (circuito 

abierto). En la Figura 61 a), la potencia máxima se obtiene cuando 𝑍𝑓0
 es puramente resistiva. Por otro 

lado, cuando 𝑍𝑓0
 tiene parte reactiva, la impedacia 𝑍2𝑓0

 óptima también tiene parte reactiva (Figura 61 b). 

La presencia de la impedancia al tercer armónico no influye en el comportamiento visto previamente. Esto 

se debe a que 𝑍3𝑓0
 no está cerca y se localiza en lado opuesto del corto circuito. Conforme 𝑍3𝑓0

 esté más 

cerca de 𝑍𝑓0
 o 𝑍2𝑓0

, los cambios tanto en magnitud como en fase de la impedancia influirán más sobre la 

potencia y eficiencia del transistor, similar a lo visto en la sección 2.7. En la Figura 62 a), la impedancia 𝑍𝑓0
 

tiene parte real e imaginaria, mientras que la impedancia 𝑍2𝑓0
 es un corto circuito. Se observa que al variar 

𝑍3𝑓0
 la potencia máxima se presenta en el circuito abierto. Es decir, la impedancia 𝑍3𝑓0

 óptima no se 

desplazó con 𝑍𝑓0
 compleja. Por otro lado, cuando 𝑍2𝑓0

 se le agrega una parte reactiva, la impedancia 

óptima al tercer armónico se desplaza, como se muestra en la Figura 62 b). Sin embargo, si la impedancia 
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se aleja de su valor óptimo, la reducción de potencia es menor a 0.1 dB. Esto no sucede con 𝑍2𝑓0
, ya que 

en la Figura 61 b) se observa que la reducción de potencia puede llegar a ser de hasta 0.6 dB.  

 
       a)                     b) 

Figura 61. Contornos de potencia del transistor basado en GaN CGH40010F. “Load-Pull” a la frecuencia fundamental 
se muestra en a) y al segundo armónico en b). 

 

Son muy pocos los trabajos en los que consideran a 𝑍3𝑓0
 dependiente de los parámetros del clase-F modo 

continuo (Carrubba et al., 2012). Al considerarla el análisis de las ecuaciones se vuelve más complejo y no 

presenta una mejora sustancial en la potencia y eficiencia del amplificador. Al igual que en estos trabajos 

(Aggrawal et al., 2017; Carrubba, Clarke, et al., 2011; Carrubba, Lees, et al., 2011; Cipriani et al., 2017), en 

el análisis experimental presentado aquí se considera a 𝑍3𝑓0
 constante.  

 
       a)                    b) 

Figura 62. Contornos de potencia del transistor basado en GaN CGH40010F. “Load-Pull” al segundo armónico se 
muestra en a) y al tercero en b). 
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5.2 Análisis de la corriente de compuerta en los amplificadores clase-F 

Como se vio en el Capítulo 2, los problemas al sintetizar impedancias con parte reactiva se solucionaron al 

colocar el acoplador lo más cerca posible al dispositivo bajo prueba, y alejando la red de polarización. Eso 

fue posible ya que el voltaje de polarización no es bloqueado por el acoplador entre su puerto de entrada 

y de salida. El cambio de posición no fue posible en el puerto de entrada ya que el acoplador bloquea el 

voltaje de polarización del transistor. Además, el desfase que introduce en uno de los puertos acoplados 

es de alrededor de 180°, mientras que el acoplador de salida es menor a 10°. Aunque el desfase se puede 

compensar mediante una correcta caracterización del banco de medición, se observaron errores en 

magnitud de 0.3 dB después del proceso de calibración (Figura 15). Para mejorar el banco de medición se 

cambió el acoplador de entrada por uno que presenta menor desfase en sus puertos acoplados y no 

bloquea el voltaje de polarización entre sus puertos directos. Aunque presenta pérdidas altas (1.7 dB) 

comparadas con las presentes en el acoplador de salida (0.2 dB), estas se pueden considerar en la 

calibración y no afectan a la precisión de la medición. Además permite intercambiar de posición el 

acoplador con la red de polarización, mejorando la estabilidad del transistor y reduciendo las pérdidas 

presentes entre el acoplador y el dispositivo bajo prueba a la entrada. El diagrama a bloques actualizado 

se muestra en la Figura 63. El principal objetivo de reducir el error de medición en el puerto de entrada es 

aumentar la precisión en la medición de la corriente de compuerta cuando el diodo está polarizado en 

directa. El cálculo de la corriente de compuerta es mediante ley de Ohm de la siguiente forma:  

 𝑖𝑔𝑠 =
𝑣𝑖𝑛𝑐 − 𝑣𝑟𝑒𝑓

𝑍0
.     (72) 

 

 

Figura 63. Diagrama a bloques del “load-pull” armónico activo a baja frecuencia con el nuevo acoplador en el puerto 
de entrada.  
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Utilizando la configuración del diagrama a bloques de la Figura 63, se realizó el siguiente experimento para 

buscar la presencia de corriente en la compuerta. Este consiste en buscar los valores de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 para los 

cuales fluye corriente en la compuerta. En la Figura 64 se muestran las ondas incidentes y reflejadas en la 

compuerta para dos casos: 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉 y 𝑣𝑔𝑠

𝑚𝑎𝑥 = 3 𝑉. Se observa un ligero desfase entre ambas formas 

de onda debido a que no se calibró en fase, sin embargo, se consideró que no influye sustancialmente en 

la precisión de la medición. En los resultados para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0 𝑉 mostrados en la Figura 64 a), la amplitud 

de la onda incidente y reflejada es la misma. Mediante la expresión (72) se observa que la corriente 

presente es igual a 0 mA. Esto se debe a que el diodo de compuerta se polariza en directa cuando es 

polarizado con un voltaje 𝑉𝐺𝑆 mayor al umbral, siempre positivo. Por otro lado, para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 3 𝑉 la onda 

reflejada por la compuerta del transistor está distorsionada. Además de presentar una amplitud distinta a 

la onda incidente, la onda reflejada presenta un recorte a voltajes altos. Esto se debe a que parte del 

voltaje recae en el diodo de compuerta, polarizando en directa al diodo y haciendo que fluya corriente. 

Cabe recalcar que el voltaje de compuerta 𝑣𝑔𝑠 hasta el momento ha sido puramente senoidal, por lo tanto, 

𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 es directamente el valor máximo que toma la forma de onda 𝑣𝑔𝑠. Debido a que cuando el diodo se 

polariza en directa se introducen armónicas a 𝑣𝑔𝑠, el valor de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 se define como la amplitud de 𝑣𝑔𝑠 a la 

frecuencia fundamental. En este experimento se sintetizó un circuito abierto al tercer armónico, y se 

observó que con un corto circuito la onda reflejada de entrada es puramente senoidal. Esto sugiere que 

se presenta realimentación entre la entrada y la salida cuando se sintetiza el circuito abierto a la salida del 

transistor.  

 
     a)               b) 

Figura 64. Forma de onda incidente y reflejada en la compuerta del transistor basado en GaN CGH40010F para 
𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 = 𝟎 𝑽 mostrado en a) y 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 = 𝟑 𝑽 en b).  
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              a)             b) 

Figura 65. Corriente de compuerta 𝒊𝒈𝒔 del transistor basado en GaN CGH40010F en función de 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 antes y después 

de cambiar el acoplador de entrada, mostrados en a) y b), respectivamente.  

 

La corriente de compuerta en función de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 se muestra en la Figura 65. Se midió la corriente utilizando 

el acoplador de entrada de la marca Pulsar y el nuevo Werlatone. En ambos casos se obtuvo un pico de 

corriente en función de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 entre 0.1 y 0.2 us, que coincide con el pico positivo de la onda de voltaje 

𝑣𝑔𝑠. La corriente en otro instante de tiempo debe ser aproximadamente 0 mA. En la Figura 65 a) se observa 

que la corriente residuo tiene una amplitud pico a pico de hasta 5.5 mA. Para el caso de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 2.5 𝑉, la 

corriente residuo es mayor al pico real de corriente. Esta corriente residuo se debe a la incertidumbre en 

la calibración en magnitud a la entrada. El error en magnitud es mayor conforme las pérdidas entre el 

plano de medición y el del dispositivo bajo prueba sean mayores. Al cambiar de acoplador y conectarlo 

más cerca del dispositivo bajo prueba, las pérdidas dedibo a la red de polarización (1.5 dB) se remueven 

de la medición. Los resultados se observan en la Figura 65 b). La corriente residual para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 2.6 𝑉 es 

de 1.5 mA, mientras que para 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 3 𝑉 es de 2.5 mA. Por otro lado, el valor pico de corriente real es 

de 5.8 y 13.5 mA, respectivamente. También se observa un desplazamiento vertical que aumenta con 

𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥. El desplazamiento sugiere la presencia de corriente continua de compuerta 𝐼𝐺𝑆 menor a 2 mA. Sin 

embargo, la fuente de alimentación solo detectó la corriente cuando 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 3 𝑉. Con estos resultados 

sedemuestran las mejoras que introduce el nuevo acoplador a la medición de la corriente de compuerta 

𝑖𝑔𝑠. Analizando la corriente presente en la compuerta para valores de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 altos, se concluye que la 

compuerta puede polarizarse con valores de voltaje positivos por pequeños periodos de tiempo sin que 

se supere el umbral de conducción del diodo. En la hoja de datos del transistor CGH40010F se especifica 

que el voltaje de polarización máximo es 2 V y la corriente máxima directa es de 4 mA. Sin embargo, estos 

valores deben ser constantes. En el caso de las mediciones de la Figura 65, la corriente alcanza su valor 
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máximo en un periodo corto de tiempo. Estos valores dinámicos no se especifican en la hoja de datos del 

transistor, por lo que no es posible saber si al utilizar valores de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 tan altos degraden el dispositivo a 

largo plazo. Por esta razón, en las secciones siguientes se busca optimizar el funcionamiento del clase-F 

utilizando valores de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 menores a 1 V.  

5.3 Teoría del amplificador clase-F clásico y modo continuo 

La forma de onda de corriente del amplificador clase-F es una senoidal rectificada de media onda, al igual 

que el clase-B. Por otro lado, para obtener una eficiencia mayor, el voltaje generado es una onda cuadrada. 

Esto se logra saturando al transistor y presentando un corto circuito a las armónicas pares y un circuito 

abierto a las impares. Sin embargo, en la práctica, no es posible generar la onda cuadrada ideal debido a 

que requiere del control de un amplio número de impedancias armónicas. Realizar esto con un “load-pull” 

requeriría un generador para cada frecuencia armónica, aumentando la complejidad y los costos del 

sistema. Al diseñar la red de adaptación del amplificador, esta debería presentar la impedancia correcta 

en un ancho de banda que cubra todas las armónicas, aumentando la complejidad de la estructura y 

degradando otras propiedades de la misma, como por ejemplo, reducir la potencia debido al aumento de 

las pérdidas. Por esta razón, muchos de los análisis priorizan el control de la segunda y tercer armónica.   

Al igual que el clase-J, las ondas de voltaje y corriente del clase-F modo continuo presentan la misma área 

de traslape, permitiendo mantener constante tanto la potencia como la eficiencia de drenador (Carrubba, 

Clarke, et al., 2011). Considerando el voltaje de codo 𝑉𝐾 diferente de cero, la forma de onda de voltaje del 

clase-F modo continuo resistivo está definido como: 

 𝑣𝐹𝑐𝑜𝑛𝑡 = 𝑉𝐾 + (𝑉𝑥 − 𝑉𝐾)(𝑣𝐹)(𝑣𝑅𝑒𝑎𝑐𝑡𝑖𝑣𝑜)(𝑣𝑅𝑒𝑠𝑖𝑠𝑡𝑖𝑣𝑜),     (73) 

donde 𝑣𝐹 = 1 − 𝛼 cos 𝜃 − 𝛽 cos 3𝜃, 𝑣𝑅𝑒𝑎𝑐𝑡𝑖𝑣𝑜 = 1 − 𝛾 sen 𝜃, 𝑣𝑅𝑒𝑠𝑖𝑠𝑡𝑖𝑣𝑜 = 1 + 𝜓 cos 𝜃, 𝛼 =
𝑉𝑓0

𝑉𝐷𝐶
, 𝛽 =

𝑉3𝑓0

𝑉𝐷𝐶
. 

5.3.1 Amplificador clase-F clásico 

Cuando 𝛾 = 𝜓 = 0, el transistor opera en modo clase-F clásico. La expresión de voltaje descrita en  

(Marian K. Kazimierczuk, 2008) se define de la siguiente forma :  
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𝑣𝐹𝐶 = 𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝑓0

cos 𝜃 + 𝑉3𝑓0
cos 3𝜃 . 

    (74) 

Al analizar la forma de onda de voltaje se encuentran dos condiciones, una onda de voltaje que presenta 

máxima planaridad y otra máxima eficiencia. Para encontrar las condiciones de máxima planaridad, la 

expresión (73) se deriva y se iguala a 0: 

 
𝑑𝑣𝐹

𝑑𝜃
= 𝑉𝑓0

sin 𝜃 − 3𝑉𝑓3
sin 3𝜃 = 0.     (75) 

Sin embargo, cuando 𝜃 = 0 y 𝜃 = 𝜋, la primera derivada no genera una nueva ecucación, ya que, al 

sustituir ambos valores, ambos términos se eliminan. La segunda derivada es igual a:  

 
𝑑2𝑣𝐹

𝑑𝜃2
= 𝑉𝑓0

cos 𝜃 − 9𝑉𝑓3
cos 3𝜃 = 0.     (76) 

Al evaluar la ecuación en 𝜃 = 0 y despejar 
𝑉𝑓3

𝑉𝑓0

, se tiene:  

 
𝑉𝑓3

𝑉𝑓0

=
1

9
.     (77) 

Evaluando la expresión (74) en 𝜃 = 0, y sustituyendo 𝑉𝑓3
 despejada de (77), tenemos: 

 𝑣𝐹𝐶(0) = 𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝑓0
+ 𝑉𝑓3

= 𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝑓0
+

1

9
𝑉𝑓0

= 𝑉𝐷𝐶 −
8

9
𝑉𝑓0

= 0.     (78) 

Despejando 
𝑉𝑓0

𝑉𝐷𝐶
 se obtiene que: 

 
𝑉𝑓0

𝑉𝐷𝐶
=

9

8
.     (79) 

Al despejar  𝑉𝑓0
 de (77) y sustituyéndolo en (74), tenemos que la expresión de voltaje es: 

 𝑣𝐹𝐶(0) = 𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝑓0
+ 𝑉𝑓3

= 𝑉𝐷𝐶 − 9𝑉𝑓3
+ 𝑉𝑓3

= 𝑉𝐷𝐶 − 8𝑉𝑓3
= 0.     (80) 

Despejando 
𝑉𝑓3

𝑉𝐷𝐶
 de (80):  
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𝑉𝑓3

𝑉𝐷𝐶
=

1

8
.     (81) 

Por lo tanto, la expresión de voltaje para máxima planaridad está definida como: 

 𝑣𝐹𝐶−𝑃 = 1 −
9

8
𝑐𝑜𝑠 𝜃 +

1

8
𝑐𝑜𝑠 3𝜃.     (82) 

La potencia de salida se define en función de la amplitud del voltaje y corriente de la componente a la 

frecuencia fundamental:  

 𝑃𝑆𝑎𝑙 =
1

2
𝐼𝑓0

𝑉𝑓0
=

𝜋

4
 
9

8
𝐼𝐷𝐶𝑉𝐷𝐶 .     (83) 

A su vez, la eficiencia es función de la potencia de salida y la potencia de corriente continua consumida 

por el transistor:  

 𝜂 =
𝑃𝑆𝑎𝑙

𝑃𝐷𝐶
=

𝜋
4

 
9
8

𝐼𝐷𝐶𝑉𝐷𝐶

𝐼𝐷𝐶𝑉𝐷𝐶
= 0.8835.     (84) 

La eficiencia máxima para el clase-F con máxima planaridad es del 88.35%. Para obtener máxima eficiencia, 

la expresión de voltaje se modifica utilizando la siguiente propiedad trigonométrica cos(3𝜃) =

4𝑐𝑜𝑠3(𝜃) − 3 cos(𝜃). Por lo tanto: 

 𝑣𝑑𝑠(𝜃) = 1 − cos(𝜃) (𝛼 + 3𝛽 − 4𝛽 cos2(𝜃)).     (85) 

Al derivar la expresión de voltaje e igualar a cero, tenemos:  

 
𝑑

𝑑𝜃
𝑣𝑑𝑠(𝜃)|𝜃=0 = (α + 3β − 12βcos2(𝜃)) = 0.     (86) 

Tomando en cuenta que 𝑥 =
𝛽

𝛼
 , se obtiene como resultado que cos(𝜃) equivale a la siguiente expresión:  

 cos(𝜃) = √
1

12

𝛼

𝛽
+

1

4
 = √

1

12𝑥
+

1

4
 .     (87) 

Sustituyendo (87) en la expresión de voltaje (85), se tiene: 
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 𝑣𝑑𝑠(𝜃) = 1 − √
1

3𝑥
+ 1  (

1

3
+ 𝑥) 𝛼.     (88) 

Igualando a cero la expresión anterior, el término 𝛼 está dado por: 

 
𝛼 =

1

√ 1
3𝑥 + 1  (

1
3 + 𝑥)

 . 
    (89) 

Recordando que 𝛼 =
𝑉𝑓0

𝑉𝐷𝐶
 y 𝑥 =

𝛽

𝛼
=

𝑉3𝑓0

𝑉𝑓0

, la expresión (89) describe la relación entre el tono a la frecuencia 

fundamental y el tercer armónico en un amplificador clase-F. Para maximizar 𝛼, se deriva y después iguala 

a cero. El numerador es igual a:  

 18𝑥2 + 3𝑥 − 1 = 0.     (90) 

Al resolver la ecuación cuadrática se obtuvo que: 

 𝑥 =
𝛽

𝛼
=

𝑉3𝑓0

𝑉𝑓0

=
1

6
 .     (91) 

Sustituyendo el valor de 𝑥 en la expresión (89), el valor óptimo de 𝛼 es: 

 𝛼 =
2

√3
 .     (92) 

De (91) se puede despejar 𝛽, como se muestra a continuación:  

 𝛽 = 𝛼𝑥 =
1

3√3
 .     (93) 

Por lo tanto, la expresión de voltaje del amplificador clase-F para máxima eficiencia está dada por:  

 
𝑣𝐹𝐶−𝐸 = 1 −

2

√3
𝑐𝑜𝑠 𝜃 +

1

3√3
𝑐𝑜𝑠 3𝜃  . 

    (94) 

La eficiencia del clase-F en función de 𝑥 es: 
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𝜂 =

𝜋

4

1

√ 1
3𝑥

+ 1 (
1
3

+ 𝑥)

 . 
    (95) 

La forma de onda de voltaje para máxima planaridad y máxima eficiencia se muestra en la Figura 66 a). La 

diferencia en la eficiencia obtenida entre ambos casos es debido a la zona de traslape entre la onda de 

voltaje con la onda de corriente. En el caso de máxima eficiencia, la relación 
𝑉3𝑓0

𝑉𝑓0

 es mayor que la mostrada 

para máxima planaridad, lo que logra que la zona de traslape sea menor. Sin embargo, como se verá en la 

sección experimental, aunque el tercer armónico en el voltaje esté presente, no significa que la forma de 

onda sea la esperada en un amplificador clase-F. La gráfica entre  
𝑉3𝑓0

𝑉𝑓0

 y 
𝑉𝑓0

𝑉𝐷𝐶
 se muestra en la Figura 66 b). 

En esta se indican las condiciones para máxima planaridad y máxima eficiencia. La máxima planaridad se 

logra en la coordenada (
1

9
,

9

8
), como se calculó anteriormente. Por otro lado, para máxima eficiencia la 

coordenada se encuentra en (
1

6
,

2

√3
), el valor máximo de la curva. Para todo valor entre ambos puntos, la 

forma de onda de voltaje será la correspondiente a la de un amplificador clase-F con eficiencia entre el 

88.35% y 90.67%. Esta característica presenta un rango de potencia de entrada que proporciona una 

eficiencia mayor al 88%. Si la relación comienza disminuir por debajo del punto de máxima planaridad, la 

eficiencia del amplificador comenzará a bajar hasta llegar a la presente en el amplificador clase-B en la 

coordenada (0,1). En este punto la amplitud del voltaje a la frecuencia fundamental y el voltaje de 

polarización son iguales, y el contenido armónico no está presente.  

5.3.2 Amplificador clase-F modo continuo resistivo 

El amplificador clase-F modo continuo se presentó por primera vez en (Carrubba, Clarke, et al., 2011), 

mostrando que era posible mantener eficiencias y potencias constantes para un conjunto de impedancias 

específicas. Sin embargo, aunque este modelo es compatible con el caso de máxima eficiencia del clase-F 

clásico mostrado en (Marian K. Kazimierczuk, 2008), el modo resistivo es menos intuitivo que la versión 

modo continuo mostrada en (Zarghami et al., 2021) e incompatible con el modo de operación clase-J R-R 

(Friesicke et al., 2015; Molina-Cesena et al., 2022). Al comparar la expresión (60) del clase-J R-R con la 

expresión (73) del clase-F modo continuo resistivo, la diferencia es que, en el segundo, se considera la 

presencia del tercer armónico. Desarrollando la expresión (73) para el caso donde 𝛾 ≠ 0 y 𝜓 > 0, 

tenemos:  
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𝑣𝐹𝑐𝑜𝑛𝑡 = 𝑉𝐾 + (𝑉𝑥 − 𝑉𝐾)[𝑉0 − 𝐴1 cos 𝜃 + 𝐵1 sen 𝜃 − 𝐴2 cos 2𝜃 + 𝐵2 sen 2𝜃

− 𝐴3 cos 3𝜃 + 𝐵3 sen 3𝜃 − 𝐴4 cos 4𝜃 + 𝐵4 sen 4𝜃 + 𝐵5 sen 5𝜃] , 
    (96) 

donde 𝑉0 = 1 −
𝛼 𝜓

2
, 𝐴1 = 𝛼 − 𝜓, 𝐵1 = −𝛾 [1 −

𝜓(𝛼+𝛽)

4
], 𝐴2 =

𝜓

2
[𝛼 − 𝛽], 𝐵2 =

𝛾

2
(𝛼 + 𝛽 − 𝜓), 𝐴3 = −𝛽, 

𝐵3 =
𝛾 𝛼 𝜓 

4
, 𝐴4 = −

𝛽𝜓

2
, 𝐵4 = −

𝛾𝛽

2
, 𝐵5 = −

𝛾𝛽𝜓

4
.  

Si 𝛾 y 𝜓 son iguales a 0, solo los términos 𝐴1 y 𝐴3 son diferentes de 0 y se tiene la forma de onda del 

amplificador clase-F clásico. Si 𝜓 = 0 y 𝛾 ≠ 0, se agrega un término imaginario a la expresión mediante 

𝐵1 y 𝐵2. Sin embargo, si ambos parámetros son diferentes a cero, se le añaden términos reales al segundo 

y cuarto armónico, mediante 𝐴2 y 𝐴4, y términos imaginarios al tercero y quinto armónico, mediante 𝐵3 y 

𝐵5. Las formas de onda de voltaje del modo de operación clase-F modo continuo puramente reactivo y 

puramente resistivo se presentan en la Figura 67 a) y b), respectivamente. La onda de voltaje del modo 

continuo puramente reactivo cambia en función de 𝛾, presentando la misma zona de traslape entre la 

corriente y el voltaje. Para el modo continuo puramente resistivo, la onda de voltaje del clase-F reduce su 

amplitud al aumentar el valor de 𝜓. Por lo tanto, controlando ambos parámetros se obtiene un conjunto 

de formas de onda de voltaje que presentan eficiencias entre la presente en un clase-B y uno clase-F.  

 

 
   a)        b) 

Figura 66.  En a) se muestran las formas de onda de voltaje para máxima planaridad y máxima eficiencia. La relación 
𝑽𝟑𝒇𝟎

𝑽𝒇𝟎

 contra 
𝑽𝒇𝟎

𝑽𝑫𝑪
, indicando el punto de máxima planaridad y máxima eficiencia, se muestra en b). 
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   a)               b) 

Figura 67. Formas de onda de voltaje para el modo continuo puramente reactivo en a) y para el puramente resistivo 
en b). 

 

A partir de la ecuación (64), las impendacias del amplificador clase-F modo continuo resistivo están dadas 

por: 

 𝑍𝑓0
= [𝛼 − 𝜓 − 𝑗𝛾 (1 − 𝜓

𝛼 + 𝛽

4
)] 𝑅𝑜𝑝𝑡  ,     (97) 

 

 𝑍2𝑓0
= [(𝛼 − 𝛽)𝜓 + 𝑗𝛾(𝛼 + 𝛽 − 𝜓)]

3𝜋

8
𝑅𝑜𝑝𝑡  ,     (98) 

 

 𝑍3𝑓0
= ∞ ,     (99) 

 

 𝑍4𝑓0
= (𝛽 𝜓 − 𝑗𝛾𝛽)

15𝜋

8
𝑅𝑜𝑝𝑡  ,     (100) 

 

 𝑍5𝑓0
= ∞ .     (101) 

Cabe recalcar que las impedancias armónicas pares se mueven por la circunferencia de la carta de Smith, 

mientras que las impedancias armónicas impares permanecen constantes en el circuito abierto. Sin 

embargo, debido a que el sistema solo puede controlar hasta el tercer armónico, las impedancias 𝑍4𝑓0
 y 

𝑍5𝑓0
 no se sintetizan. Las impedancias 𝑍𝑓0

, 𝑍2𝑓0
 y 𝑍3𝑓0

 en función de 𝛾 y 𝜓 se muestran en la Figura 68 a). 

La potencia del amplificador clase-F modo continuo resistivo está definida por la siguiente expresión: 



 79 

 𝑃𝑆𝑎𝑙 =
1

2
𝐼𝑓𝑜

𝑉𝑓0
=

𝜋

4
(𝛼 − 𝜓)(𝑉𝑥 − 𝑉𝐾)𝐼𝐷𝐶  .     (102) 

Para encontrar 𝑉𝑥, primero se debe desarrollar 𝑉𝐷𝐶: 

 𝑉𝐷𝐶 = 𝑉𝐾 + (𝑉𝑥 − 𝑉𝐾)(𝑉0) = (1 −
𝛼 𝜓

2
) 𝑉𝑥 +

𝛼 𝜓

2
𝑉𝐾 .     (103) 

Despejando 𝑉𝑥 de (103) y después sustituyendo en la expresión (102), tenemos:  

 𝑉𝑥 =
2𝑉𝐷𝐶 − 𝛼 𝜓𝑉𝐾

2 − 𝛼 𝜓
 ,     (104) 

 

 𝑃𝑆𝑎𝑙 =
𝜋

2
(

𝛼 − 𝜓

2 − 𝛼 𝜓
) (𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝐾)𝐼𝐷𝐶  .     (105) 

Dividiendo la expresión de potencia entre la potencia de corriente directa se obtiene la expresión que 

describe la eficiencia del amplificador: 

 𝜂 =
𝑃𝑆𝑎𝑙

𝑃𝐷𝐶
=

𝜋

2
(

𝛼 − 𝜓

2 − 𝛼 𝜓
) (

𝑉𝐷𝐶 − 𝑉𝐾

𝑉𝐷𝐶
) .     (106) 

La potencia y eficiencia teóricas para el amplificador clase-F modo continuo resistivo se muestran en la 

Figura 68 b). Ambos parámetros son dependientes de 𝜓, pero independientes de 𝛾, como se muestra en 

las expresiones (105) y (106). Tanto la potencia y la eficiencia reducen su valor en función del término 

(
𝛼−𝜓

2−𝛼 𝜓
). Para 𝜓 = 0.4, la eficiencia teórica alcanzable por el amplificador sería aproximadamente la 

eficiencia del modo de operación clase-B. Como se vió en la sección 5.1, las variaciones en 𝑍3𝑓0
 no 

perjudican considerablemente en el rendimiento del amplificador comparado con 𝑍2𝑓0
. Esto se debe 

principalmente a la cercanía entre 𝑍𝑓0
 y 𝑍2𝑓0

, tanto en frecuencia como en su posición en la carta de Smith. 

En (Carrubba et al., 2012), 𝑍3𝑓0
 se vuelve dependiente del parámetro 𝛾. Se observa que el impacto de 𝑍3𝑓0

 

sobre la eficiencia y potencia es muy pequeño.  

5.4 Análisis experimental del amplificador clase-F clásico 

Al igual que en el clase-J, el primer paso para obtener el modo de operación clase-F es que el transistor 

opere como clase-B. Los transistores utilizados para este análisis son el CGH40010F a base de GaN y el 
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CRF24010F a base de SiC. El modo de operación clase-B para ambos transistores se analizó en el Capítulo 

3, y los parámetros obtenidos y presentados en la Tabla 3 se utilizarán como valores iniciales en este 

análisis. Para obtener la forma de onda cuadrada característica del modo de operación clase-F se debe 

saturar al transistor aumentando la potencia de entrada y sintetizando las impedancias descritas por las 

ecuaciones (97), (98) y (99), para 𝛾 = 𝜓 = 0. El parámetro que se utilizó a lo largo de esta tesis para medir 

el nivel de potencia a la entrada es 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥. Esto permite comparar los resultados del “load-pull” a baja 

frecuencia con curvas I-V pulsadas. El valor de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 utilizado en los Capítulos 3 y 4 para el amplificador 

clase-B y J fue 0 V. Eso significa que para saturar la compuerta del transistor es necesario incrementar el 

valor de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 y que, a consecuencia de ello, tome valores positivos. Sin embargo, como se vió en la Sección 

5.2, el voltaje pico de compuerta puede tomar valores positivos altos sin que fluya una corriente 

considerablemente grande que pueda dañar la compuerta. Por lo tanto, en este análisis el voltaje 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 se 

varía de 0 V hasta 1 V. Partiendo de las impedancias óptimas del amplificador clase-B, las impedancias 

para el modo clase-F definidas por (97), (97) y (99) para 𝛾 = 𝜓 = 0 y 𝑉𝐷𝑆 = 30 𝑉 son 
2

√3
𝑅𝑜𝑝𝑡 𝑐𝑙𝑎𝑠𝑒−𝐵 para 

la frecuencia fundamental, mientras que un corto circuito y un circuito abierto para el segundo y tercer 

armónico, respectivamente. Sin embargo, el transistor a base de SiC tiene una impedancia de carga óptima 

de 42.7 Ω, un valor muy cercano a 50 Ω. Debido a que el sistema no puede sintetizar esa impedancia, se 

escogió el valor más cercano posible. Sintetizando la impedancia 37 Ω, la forma de onda cuadrada no se 

hace presente con 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 1 𝑉. Por otro lado, si se sintetiza una impedancia mayor, como por ejemplo 

61.1 Ω, la forma de onda cuadrada se hace presente con 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 1 𝑉, pero con una reducción 

considerable en la potencia de salida. Las impedancias óptimas seleccionadas se muestran en la Tabla 4. 

Además de saturar al transistor y presentarle la impedancia apropiada, se analizó la forma de onda de 

voltaje para diferentes polarizaciones. Se utilizaron tres valores de 𝑉𝐺𝑆 distintos, el valor óptimo para el 

clase-B, un valor más negativo para un clase-C y otro más positivo para un clase-AB. Con este experimento 

se busca saber la influencia del ángulo de conducción sobre la potencia, eficiencia y forma de onda del 

clase-F. La forma de onda de voltaje en función de 𝑉𝐺𝑆 se muestra en la Figura 69. El 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 utilizado para 

el GaN y el SiC fue 0.6 V y 1 V, respectivamente, y permanece constante para cada valor de 𝑉𝐺𝑆. La onda 

cuadrada con el pico característico de máxima eficiencia se obtiene para una polarización clase-AB y no 

para la clase-B. Esto significa que con la polarización clase-AB, el transistor requerirá menos potencia a la 

entrada para obtener la onda de voltaje cuadrada. Este aumento de la corriente debido al punto de 

polarización conlleva un ligero aumento en la potencia de salida y una reducción en la eficiencia, como se 

muestra en la Figura 70. Para los tres valores de 𝑉𝐺𝑆, la eficiencia corresponde a la de un amplificador 

clase-F, sin embargo, debido al aumento de la corriente, la polarización del modo clase-AB presenta mayor 

potencia. Por esta razón, se escogió esta polarización para el amplificador clase-F clásico.  
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       a)                  b) 

Figura 68. La carta de Smith con las impedancias del clase-F modo continuo resistivo se muestra en a), mientras que 
la potencia y eficiencia teórica se muestran en b).  

 

Tabla 5. Impedancias del clase-F máxima eficiencia para el transistor a base en GaN y a base de SiC. 

Transistor 𝑍𝑓0
 (Γ𝑓0 ) 𝑍2𝑓0

 (Γ2𝑓0 ) 𝑍3𝑓0
 (Γ3𝑓0 ) 

CGH40010F (GaN) 37 Ω (-0.15) 0.5 Ω (-0.98) 2450 Ω (-0.96)  

CRF24010F (SiC) 61.1 Ω  (0.1) 0.5 Ω (-0.98) 2450 Ω (-0.96) 

 

 
   a)                b) 

Figura 69. Forma de onda de voltaje en función del voltaje de polarización 𝑽𝑮𝑺 utilizando el transistor a base de GaN 
se muestra en a) y de SiC en b). El 𝒗𝒈𝒔

𝒎𝒂𝒙 utilizado en el transistor de GaN es de 0.6 V, mientras que en el SiC es 1 V. 

 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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              a)           b) 

Figura 70. Potencia de salida y eficiencia en función del voltaje de polarización 𝑽𝑮𝑺 y de 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 para el transistor a 

base de GaN mostrado en a) y de SiC en b). 𝐙𝒇𝒐
 para cada transistor se especifica en la Tabla 4.   

 

 
    a)                  b) 

 
        c)                  d) 

Figura 71. Magnitud y fase del tercer armónico de la onda de voltaje en función del voltaje de polarización 𝑽𝑮𝑺 para 
el transistor basado en GaN en a) y c), mientras que para el SiC en b) y d).  
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Con una polarización del amplificador clase-B, el tercer armónico en el voltaje reflejado aumenta su 

magnitud cuando se satura el transistor. Por otro lado, y además de saturar el transistor, al polarizar como 

clase-C o AB implica que el tercer armónico estará presente debido al cambio del ángulo de conducción, 

como se analizó experimentalmente en el Capítulo 3. Sin embargo, en el modo de operación clase-AB se 

presenta la onda cuadrada y en el C no. En la Figura 71 se presenta tanto la amplitud como la fase del 

tercer armónico de la onda de voltaje en función de la polarización 𝑉𝐺𝑆 y de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥. Como se esperaba, la 

magnitud del tercer armónico es más grande cuando se polariza como amplificador clase-AB que cuando 

se polariza como clase-B o C. La magnitud del tercer armónico en el GaN para la polarización tipo clase-C 

mostrada en la Figura 71 a) es 0 V cuando 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 es 0.4 V. En cambio, para el tipo clase-B, el valor de 𝑣𝑔𝑠

𝑚𝑎𝑥 

con el cual el tercer armónico se anula está por debajo de 0 V y no se aprecia en la gráfica. Al analizar la 

fase en la Figura 71 b), se hace presente un cambio abrupto de fase para la polarización tipo clase-C. Esto 

nos sugiere que para obtener una onda cuadrada de voltaje no sólo se requiere una amplitud de tercer 

armónico mínima, sino también una fase específica  

 
        a)        b) 

Figura 72. Relación 
𝑽𝒇𝟎

𝑽𝑫𝑪
 contra 

𝑽𝟑𝒇𝟎

𝑽𝒇𝟎

 en función del voltaje de polarización 𝑽𝑮𝑺 y 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 para el transistor basado en 

GaN, mostrado en a), y el basado en SiC, mostrado en b).  

 

En la Figura 72 se presenta la relación entre el tono a la frecuencia fundamental y el tercer armónico. Se 

vuelve a ver cómo los primeros puntos utilizando una polarización tipo clase-C se comportan distinto al 

resto. Los puntos se mueven de derecha a izquierda, indicando que la magnitud del armónico era grande 

y que, conforme 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 aumenta, la magnitud cae hasta llegar a 0 V y vuelve a aumentar nuevamente. Los 

primeros puntos presentan una relación 
𝑉𝐷𝑆,𝑓0

𝑉𝐷𝐶
 menor a 1, lo que implica que las condiciones no están 

dadas para presentar la onda cuadrada del clase-F. Al seguir aumentando 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥, la relación aumenta 
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alcanzando los valores óptimos para máxima planaridad de 
𝑉𝐷𝑆,𝑓0

𝑉𝐷𝐶
=

9

8
 y 

𝑉𝐷𝑆,3𝑓0

𝑉𝐷𝑆,𝑓0

=
1

9
. Sin embargo, para los 

otros casos, ambas relaciones son mayores, facilitando la obtención de la onda cuadrada. Con el transistor 

a base de SiC se presenta el mismo comportamiento, sin embargo, los cambios de la amplitud y fase del 

tercer armónico, así como las relaciones con el tono a la frecuencia fundamental, son menos abruptos con 

𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥. Para ninguna de las tres polarizaciones, la relación 

𝑉𝐷𝑆,𝑓0

𝑉𝐷𝐶
 supera el valor de 1.1, pero para su valor 

más alto, 
𝑉𝐷𝑆,3𝑓0

𝑉𝐷𝑆,𝑓0

 es mayor al valor óptimo de máxima planaridad de 1/9. De este experimento se concluye 

que, para obtener un clase-F, se necesita saturar al transistor aumentando la potencia de entrada, ajustar 

la impedancia si es necesario y polarizar el transistor como un amplificador clase-AB.  

 

 
               a)            b) 

 
              c)             d) 

Figura 73. Formas de onda de corriente y voltaje en función de 𝚪𝒇𝟎
 para el transistor basado en GaN en a) y c), 

mientras que el SiC en b) y d). El 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 utilizado es 0.6 V y 1 V para el GaN y el SiC, respectivamente. 

 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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Tomando la polarización tipo clase-AB y un 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 = 0.6 𝑉 y 𝑣𝑔𝑠

𝑚𝑎𝑥 = 1𝑉 para el transistor a base de GaN y 

SiC, respectivamente, los resultados de variar la impedancia a 𝑓0 se muestran en la Figura 73 y Figura 74. 

La impedancia más pequeña medida es la impedancia óptima del clase-B. Se observa que, al aumentar la 

impedancia, la forma de onda de voltaje se vuelve cuadrada, mientras que la amplitud de la corriente 

disminuye, reduciendo también la potencia de salida. El transistor a base de GaN presenta onda cuadrada 

para todas las impedancias medidas, lo que permite seleccionar una impedancia que mejore la relación 

entre eficiencia y potencia. Por otro lado, el transistor a base de SiC no presenta onda cuadrada para las 

impedancias más pequeñas. Esto obliga al diseñador a aumentar 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 para generar el tercer armónico y 

así obtener la onda de voltaje deseada. Para no aumentar el valor de 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥, y debido a que no es posible 

sintetizar la impedancia óptima, se decidió ajustar la impedancia del valor de 42.7 a 61 .  

 
   a)              b) 

Figura 74. Líneas de carga en función de 𝚪𝒇𝟎
 para el transistor basado en GaN mostrado en a), mientras que el SiC en 

b). El 𝒗𝒈𝒔
𝒎𝒂𝒙 utilizados son 0.6 V y 1 V para el GaN y el SiC, respectivamente. 

5.5 Análisis experimental del amplificador clase-F modo continuo 

Partiendo del amplificador clase-F clásico, el modo continuo se analiza en esta sección. El 𝑣𝑔𝑠
𝑚𝑎𝑥 utilizado 

en el transistor a base de GaN es 0.6 V y en el SiC es 1 V. Se observó que en este experimento se obtuvo 

mayor eficiencia que la presentada en la sección anterior. Esto se debe probablemente a efectos de 

memoria en el transistor y/o cambios en su funcionamiento interno debido a su extensivo uso. Sin 

embargo, el dispositivo permitió comprobar que la eficiencia y potencia se mantienen altas para un 

conjunto de impedancias predichas por las ecuaciones. En la Figura 75 se muestran las impedancias del 

clase-F modo continuo resistivo. Al igual que con el clase-J, la variable 𝛾 agrega un término reactivo a la 

impedancia, mientras que 𝜓 agrega un término resistivo, es decir, pérdidas.  
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        a)                   b) 

 
       c)                   d) 

Figura 75. Impedancias del clase-F reactivo-resistivo en modo continuo. En a) y c) se muestran las impedancias para 
el transistor basado en GaN, mientras que en b) y d) para el basado en SiC.  

 

El término 𝛼, del modo clase-F clásico, también puede ajustarse. Al modificar los tres términos, la 

impedancia a la frecuencia fundamental aumenta o disminuye su valor. Cuando su valor se vuelve más 

pequeño que el óptimo, la excursión de voltaje disminuye, mientras que la corriente y el voltaje de 

saturación aumentan. Por otro lado, si la impedancia aumenta, la excursión de voltaje se vuelve más 

grande, reduciendo la amplitud de la corriente y el voltaje de codo para esa linea de carga específica. La 

forma de onda de voltaje para 𝛾 = 0 se muestra en la Figura 76. Ambos términos influyen en la amplitud 

de la corriente y del voltaje mediante las modificaciones que se introducen a la impedancia a la frecuencia 

fundamental. Sin embargo, el término 𝜓 es más relevante ya que modifica también la impedancia al 

segundo armónico. Esto tiene como consecuencia una reducción considerablemente mayor en la amplitud 

del voltaje y de la corriente. La potencia y eficiencia en función de 𝛼 y 𝜓 se muestran en la Figura 77. Aquí 

se puede concluir que el efecto de 𝛼 en la potencia y eficiencia es pequeño comparado con el efecto de 

𝜓.  
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               a)                b) 

 
                c)              d) 

Figura 76. Formas de onda de corriente y voltaje del clase-F resistivo en modo continuo para el transistor basado en 
GaN mostradas en a) y c), mientras que para el SiC en b) y d).  

 

La potencia en función de 𝛼 para el transistor a base de GaN permanece aproximadamente en 42 dBm. 

Por otro lado, cuando se varía 𝜓, la reducción de potencia es de aproximadamente 0.7 dB. Algo similar 

pasa con la eficiencia en ambos transistores. Debido a esto, el término 𝛼 se mantiene constante en su 

valor óptimo para máxima eficiencia, mientras que 𝜓 y 𝛾 varían su valor. Las formas de onda del 

amplificador clase-F modo continuo en función solamente de 𝛾, así como las líneas de carga, se muestran 

en la Figura 78. Al variar 𝛾, la onda de voltaje cambia su forma, tomando una amplitud mayor conforme 𝛾 

se acerca a -1 y 1. Al igual que en el modo clase-J, cuando 𝛾 se acerca a sus valores extremos, la amplitud 

de la corriente disminuye. Esto se observaba en el transistor a base de GaN, mientras que en el SiC no, por 

tanto se concluye que las imperfecciones en el semiconductor en el GaN fueron el origen del 

comportamiento observado. 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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               a)          b) 

 
               c)         d) 

Figura 77. Potencia de salida y eficiencia en función de 𝜶 y 𝝍 para el transistor basado en GaN en a) y c), mientras 
que para el SiC en b) y d).  

 

Sin embargo, para el amplificador clase-F modo continuo, ambos transistores presentan una reducción en 

la amplitud de la corriente. Analizando el contenido armónico de la onda reflejada por el transistor en 

función de 𝛾 se observó que cuando se acerca a sus valores extremos, el tercer armónico desaparece, por 

lo tanto, no es posible sintetizar el circuito abierto. El modo de operación para esos valores de 𝛾 tiene 

valores de eficiencia y potencia silimares al clase-J y no al clase-F. En los indices c) y d) de la Figura 78 se 

muestran las líneas de carga. Al variar 𝛾 la histéresis de la línea de carga aumenta, al igual que la excursión 

de voltaje. Las líneas de carga coinciden con las curvas I-V pulsadas ya que las primeras se localizan por 

debajo de la corriente máxima, recordando que la impedancia óptima no presenta máxima excursión de 

corriente, ya que la excursión de voltaje es muy pequeña. Aquí claramente se puede observar que el 

transistor a base de GaN entrega mayor potencia debido a que puede controlar mayor corriente de 

drenador. En este caso, el GaN controla 0.8 A más que el SiC. En la Figura 79 se muestran las formas de 

onda en función 𝛾 y 𝜓. Al igual que el amplificador clase-J, cuando 𝜓 > 0, la excursión de voltaje 
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disminuye, tanto su valor máximo como su valor mínimo. Por otro lado, la excursión de corriente aumenta. 

Esto se debe a que, cuando 𝜓 aumenta, la impedancia a la frecuencia fundamental disminuye su valor, 

ocasionando que la pendiente de la linea de carga aumente. 

 
                    a)                 b) 

 
      c)                 d) 

Figura 78. Formas de onda y líneas de carga del clase-F modo continuo para el transistor basado en GaN se muestran 
en a) y c), mientras que para el SiC en b) y d).  

 

La eficiencia y potencia en función de 𝜓 y 𝛾 se muestran en la Figura 80. Al igual que en el clase-J, el 

transistor a base de GaN es más dependiente de 𝛾 que el SiC. Sin embargo, en el SiC también se observa 

una reducción en la eficiencia y potencia cuando 𝛾 toma sus valores extremos, mientras que en el clase-J 

se mantienen constantes. Como ya se mencionó anteriormente, la reducción de ambos parámetros se 

debe a que, para los valores extremos de 𝛾, el tercer armónico en el voltaje reflejado ya no está presente. 

Por lo tanto, el transistor ya no opera como amplificador clase-F modo continuo. Se observa que la 

potencia en función de 𝜓 para el transistor a base de SiC aumenta en vez de disminuir. Al analizar 

detenidamente las formas de onda de la Figura 76 d), se encuentra que la excursión de voltaje se reduce 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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ligeramente, mientras que el de la corriente aumenta. Este comportamiento sucede debido a que el valor 

la impedancia 𝑍𝑓0
 utilizada es dos veces más grande que la impedancia óptima para el clase-B (33.3 Ω). 

 
    a)               b) 

 
   c)               d) 

 
    e)               f) 

Figura 79. Formas de onda del clase-F resistivo en modo continuo para el transistor basado en GaN mostrado en a), 
c) y e), mientras que para el SiC en b), d) y f).  

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 

(𝜇𝑠) (𝜇𝑠) 
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       a)                   b) 

 
          c)        d) 

Figura 80. Eficiencia del clase-F resistivo modo continuo en función de 𝜶 y 𝝍. En a) y c) se muestran los resultados 
para el transistor basado en GaN, y en b) y d) los basados en SiC. 
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Capítulo 6  Conclusiones y trabajo futuro 

Se desarrolló un sistema de medición “load-pull” activo armónico en el dominio del tiempo a baja 

frecuencia. Mediante un osciloscopio de baja frecuencia, las ondas incidentes y reflejadas del puerto de 

entrada y salida del dispositivo bajo prueba son medidas con gran precisión. El sistema permite medir las 

ondas en el dominio del tiempo, por lo que es posible observar las ondas de voltaje y corriente del modo 

de operación del transistor. Al medir a baja frecuencia, los efectos de los elementos parásitos capacitivos 

e inductivos presentes en el transistor son insignificantes, quedando solamente las resistencias parásitas 

de fuente y drenador. Al remover las resistencias parásitas, el plano de medición de las ondas de voltaje y 

corriente es el mismo que de la fuente de corriente de conducción, facilitando la caracterización del 

transistor y el diseño del amplificador. Esto permite comprobar de manera experimental la teoría de 

amplificadores de potencia en función del ángulo de conducción. El sistema de “load-pull” puede sintetizar 

cargas a la frecuencia fundamental (2 MHz), al segundo y al tercer armónico, permitiendo que el transistor 

opere como diferentes amplicadores de potencia donde se requiere controlar las impedancias armónicas. 

Además, el “load-pull” puede utilizarse para optimizar el rendimiento del transistor, controlando todas los 

parámetros posibles. La potencia de entrada, los voltajes de polarización y la impedancia de salida son los 

parámetros que permitieron optimizar los dispositivos utilizados en este trabajo. El “load-pull” permitió 

medir las ondas de voltaje y corriente, así como la potencia y eficiencia, de transistores de diferentes 

tecnologías, tales como GaN, SiC o GaAs, en oblea y encapsulados, y de baja y de alta potencia, observando 

las ventajas y desventajas de cada tecnología. Una de las conclusiones a destacar es que la eficiencia es 

independiente del voltaje de polarización de drenador cuando se le presenta la carga óptima de máxima 

potencia. Se encontró que la tecnología basada en SiC presenta menos desperfectos que GaN, menor 

colapso de corriente y menor reducción de potencia y eficiencia en función de la parte reactiva de la 

impedancia en los amplificadores modo continuo. Gracias a que el sistema controla las impedancias de 

manera activa y no pasiva, el sistema puede sintetizar la mayoría de las impedancias dentro de la carta de 

Smith de manera precisa. Al poder sintetizar cargas complejas, se demostró experimentalmente la teoría 

de amplificadores clásicos de fuente de corriente, así como los modo continuo tales como el clase-J 

reactivo-resistivo y el clase-F modo continuo. Siendo la primera vez que estos últimos se demuestran 

experimentalmente con un load-pull armónico en el dominio del tiempo a baja frecuencia (Molina-Cesena 

et al., 2022). El sistema desarrollado en este trabajo permite caracterizar transistores de baja o alta 

potencia, en oblea o encapsulados, para diferentes tecnologías, en diferentes condiciones iniciales como 

voltaje de polarización e impedancia de salida.  



 93 

Como trabajo a futuro se recomienda abarcar los siguientes puntos:  

• Mejorar al algoritmo de búsqueda del coeficiente de reflexión para reducir el número de 

iteraciones necesarias para que la impedancia converja, o para sintetizar cargas cercanas a 50 Ω. 

• Actualizar el banco de medición cambiando el osciloscopio de baja frecuencia por uno de alta 

frecuencia. Esto permitiría aumentar considerablemente la velocidad de captura de las formas de 

onda.  

• Utilizar un amplificador lineal de mayor potencia en el lazo de “load-pull” para poder medir 

transistores más grandes sin que este agregue contenido armónico no deseado.  

• Caracterizar transistores de potencia en otros modos de operación tal como el clase-F inverso 

modo continuo.  

• Utilizar las mediciones del “load-pull” a baja y a alta frecuencia para diseñar amplificadores de 
potencia.  

Los artículos publicados derivados de este trabajo se mencionan a continuación. El artículo como autor 

principal se agregó en la sección de anexos.   

• Molina-Cesena, M., Reynoso-Hernandez, J. A., Pulido-Gaytan, M. A., Loo-Yau, J. R., & Maya-

Sanchez, M. C. (2022). Experimental Investigation of Resistive-Reactive Class-J Mode Using Time-

Domain Low-Frequency Active Harmonic Load-Pull Measurements. IEEE Microwave and Wireless 

Components Letters, 32(1). https://doi.org/10.1109/LMWC.2021.3113289 

• Reynoso-Hernández, J. A., Pulido-Gaytan, M. A., Niubó-Alemán, T., & Molina-Ceseña, M. (2022). 

Advances in Microwave Large-Signal Metrology: From Vector-Receiver Load-Pull to Vector Signal 

Network Analyzer and Time-Domain Load-Pull Implementations (Invited Paper). Electronics 

(Switzerland), 11(7). https://doi.org/10.3390/electronics11071114  

https://doi.org/10.1109/LMWC.2021.3113289
https://doi.org/10.3390/electronics11071114
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