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“Gain more, waste less, spend efficiently, learn.” 
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Resumen 

Actualmente, la mejora de la eficiencia energética se viene aplicando en 
muchos ámbitos para reducir, tanto la emisión de gases de efecto 
invernadero, provocados en gran parte por la generación de la energía 
eléctrica, como los costes de operación asociados. Concretamente, en el 

campo de RF/Microondas, se están desarrollando sistemas de transmisión 
inalámbrica eficientes, que permitan reducir el elevado consumo eléctrico 
de las estaciones base de telefonía móvil, aumentar la duración de las 
baterías en los terminales, así como alimentar dispositivos de forma 

inalámbrica, utilizando incluso la energía remanente en el ambiente.  

Dado que la mejora en la eficiencia del amplificador de potencia es clave 
en la reducción del consumo eléctrico, en esta tesis se han propuesto 

distintas topologías inversoras y rectificadoras de alta eficiencia, operando 
en clase E, para su uso en la transmisión eficiente de señales de 
comunicaciones y alimentación inalámbrica. Por un lado, se han diseñado 
e implementado amplificadores de potencia de alta eficiencia con 

tecnología GaN HEMT, enfocados a su uso en arquitecturas de 
transmisión que permitan manejar señales con estándares tan exigentes 
como los vigentes WCDMA (3G) y LTE (4G), de manera lineal y eficiente. 
Cada uno de los diseños presentados, presenta mejoras en cuanto a su 

eficiencia y ancho de banda, y han sido posteriormente implementados en 
sendos transmisores outphasing. Asimismo, utilizando amplificadores y 
rectificadores síncronos a GaN HEMT, se han diseñado convertidores 
DC/DC Clase E2, utilizados como moduladores de envolvente en 

arquitecturas ET/EER, siendo también adecuados para su uso en fuentes 
de alimentación que requieran una alta densidad de potencia y una 
respuesta muy rápida, gracias a su reducido tamaño y elevado ancho de 
banda. 
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Por otra parte, se han diseñado rectificadores síncronos con dispositivos 
E-pHEMT, con eficiencias en el estado de la técnica, enfocados hacia 
aplicaciones de transferencia de potencia en campo lejano y de reciclado de 

energía. El uso de un transistor como elemento activo, además de una 
estrategia de auto-alimentación de puerta, ha permitido aumentar 
considerablemente el rango dinámico de potencia de entrada de 
rectificación, en comparación con las habituales soluciones a diodo. 

Por tanto, bajo una perspectiva de eficiencia energética, se han 
propuesto soluciones competitivas para la transmisión sostenible, teniendo 
en cuenta el desarrollo que experimentan actualmente las comunicaciones 

inalámbricas y los dispositivos móviles.  
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Abstract 

Nowadays, many areas are focused on implement energy-aware systems 
to reduce both greenhouse gas emissions, mainly caused by electric energy 
generation, and the energy associated operating costs. In particular, in the 
RF/Microwave field, efficient wireless transmission systems are being 

developed in order to reduce base stations electric consumption, extend 
battery lifetime in handsets, as well as to remotely power up wireless 
devices by means of wireless powering transmission (WPT) or even energy 
harvesting solutions.  

Since improvement in power amplifier efficiency is crucial to reduce 
power consumption, high efficient inverter and rectifier topologies, 
operating in class E, have been proposed in this thesis to be used on 

wireless communications and WPT. On the one hand, high-efficiency 
power amplifiers based on GaN HEMT technology, have been designed 
and implemented allowing efficient transmission by means of 
architectures able to handle signals with demanding standards such as 

WCDMA (3G) and LTE (4G), meeting the linearity requirements. Taking 
advantage from the improvements related to efficiency and bandwidth of 
designed RFPAs, outphasing transmitters have been also implemented. In 
addition, using GaN HEMT amplifiers and synchronous rectifiers, Class 

E2 DC/DC converters have been designed, to be used as envelope 
modulators in ET/EER architectures, and suitable for power supplies with 
high power density and very fast response, thanks to its small size and 
wide bandwidth. 

On the other hand, synchronous rectifiers with E-pHEMT technology, 
focused on far-field power transfer and energy harvesting applications, 
have been designed. State-of-the-art efficiencies have been measured in 

some implementations. The use of a transistor as active device, as well as 
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a proposed self-biasing strategy, had led to a higher dynamic range 
rectifier, in terms of input power, than the usually obtained with diode-
based topologies.  

Therefore, in an energy-efficient perspective, considering the current 
development on communications and mobile devices, competitive solutions 

have been proposed for sustainable wireless transmission. 
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Capítulo I                           
Introducción 

El trabajo de investigación recogido en esta tesis trata de resolver 
diferentes problemáticas que existen actualmente en el campo de la 
radiofrecuencia (RF). Bajo la premisa de la mejora de la eficiencia 
energética, se proponen distintas topologías que además deben superar 
estrictos requisitos relativos a su ancho de banda, rango dinámico o 

linealidad, entre otros, para ser empleadas en la transmisión inalámbrica 
de señales de comunicaciones y de alimentación. 

Dada la diversidad de los temas tratados, en este capítulo se realizará 
un breve repaso histórico y de la situación actual de la técnica enfocada a 
las soluciones llevadas a cabo en este trabajo, seguido de los objetivos 
concretos que han predominado en el desarrollo de la tesis. 

I.1 Motivación. 

En los últimos años, ha crecido el interés en el ámbito de RF/Microondas 

en el desarrollo de dos áreas enfocadas en la transmisión eficiente, ya sea 
de señales de comunicaciones o de alimentación, como son las 
comunicaciones inalámbricas y los enlaces de transmisión inalámbrica de 
energía, que a su vez se puede dividir en lo que se conoce como “wireless 

powering” y “energy harvesting” 

Por un lado, la necesidad de transmisores que permitan manejar 
señales con exigentes estándares de comunicación inalámbrica basados en 
formatos complejos de modulación digital (WCDMA (3G), LTE (4G), y lo 
que se espera de 5G) de manera lineal y eficiente y, por otro, la 
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implementación de enlaces de alimentación inalámbrica en campo lejano, 
así como de soluciones de reciclado de la energía ambiente, cada vez más 
eficientes, distinguen los dos enfoques principales. 

I.1.i. Comunicaciones Inalámbricas 

Las comunicaciones inalámbricas han evolucionado de manera notable 
desde su inicio en 1838 con el desarrollo del telégrafo por Samuel Morse [1] 

y del teléfono por Antonio Meucci en 1860 [2], sobre todo en el trascurso de 
la Segunda Guerra Mundial, donde el perfeccionamiento de las 
comunicaciones radar permitió desarrollar al mismo tiempo la 
infraestructura necesaria para la transmisión inalámbrica de señales a 

gran distancia, a frecuencias de microondas [3].  

 
Figura I.1 Torres de madera de soporte a las antenas del sistema de telegrafía 

inalámbrica de Marconi Wireless Corp. en Poldhu, Cornwall, Inglaterra, desde 
donde se transmitió el primer mensaje trasatlántico en 1901[4].  

Aunque la teoría fue desarrollada hace más de un siglo, el campo de las 
comunicaciones inalámbricas sigue aún muy activo, aplicándose en 
dispositivos de cada vez mayor frecuencia, menor tamaño (circuitos 
integrados) y gran ancho de banda. Los fundamentos de la teoría 

electromagnética fueron formulados por James Clerk Maxwell [5] en 1873 
y posteriormente estudiados y ampliados por otros importantes científicos 
como Oliver Heaviside y Heinrich Rudolf Hertz. Sin embargo, la persona 
que comercializó de forma exitosa la tecnología para la comunicación 

inalámbrica basada en la propagación electromagnética fue Guglielmo 
Marconi en 1896 [6], tras los experimentos de Nikola Tesla, Julio Cervera 
y Aleksandr Stepánovich Popov. Más tarde, dicha teoría fue utilizada para 
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el desarrollo del radar y las comunicaciones por radio y satélite, tanto para 
aplicaciones comerciales como militares.  

Tras la llegada del transistor en los 50’s [7][8], se inició el camino hacia 

los sistemas de comunicación inalámbrica para terminales móviles que se 
conoce actualmente. El gran impacto que tiene en nuestro modo de vida es 
evidente, siendo España el país que tiene la mayor ratio de usuarios con 
teléfono móvil, con un 96% de la población total [9], cuando la media a 

nivel mundial es de 85%. Existe por tanto especial motivación por parte de 
los fabricantes en proporcionar mejores dispositivos, con altas prestaciones 
y bajo coste. Cada vez son más demandados los servicios de 3G y 4G 
(Figura I.2), así como terminales con menor peso y una gran duración de 

las baterías.  

 

Figura I.2 Estimación del incremento del consumo global de datos de 
telefonía móvil en exabyte/mes (EB) hasta 2019 [10]. 

El peso y tamaño en los dispositivos móviles, depende en gran parte del 
tamaño de la batería, cuya capacidad es cada vez mayor para dar soporte a 

un gran número de servicios y aplicaciones simultáneas. En dichos 
terminales, el amplificador de potencia de RF es el encargado de realizar 
la transformación de potencia de DC a RF, por lo que el uso de 
amplificadores de potencia con mayor eficiencia, que al mismo tiempo 

mantengan los requerimientos de linealidad, implicaría una reducción 
significativa en el consumo de DC.  

En las estaciones base, el consumo de potencia también es muy 

relevante, al elevar notablemente los costes operacionales, sobre todo 
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debido a la refrigeración de los amplificadores de potencia 
energéticamente poco eficientes (Figura I.3). El uso de amplificadores de 
mayor eficiencia, reduciría el calor disipado y por tanto el consumo 

eléctrico asociado. 

 
Figura I.3 Costes de operación de una estación base, con detalle de los 

relativos al coste eléctrico. 

Alcanzar una alta eficiencia acarrea un proceso extremadamente 
complejo, sobre todo cuando es necesario manejar señales a múltiples 
frecuencias. Por dicha razón, los estudios recientes buscan la 

implementación de soluciones de alta eficiencia en un gran ancho de banda 
a través de las llamadas arquitecturas de transmisión emergentes, 
fundamentadas en trabajos desarrollados en los años 30 y 50 [11]-[13] y 
que pueden distinguirse según estén basadas en la modulación de la carga 

o en la modulación de la polarización. Gracias a la diversidad de 
dispositivos de estado sólido en materiales como InP, SiC y GaN, junto al 
desarrollo de técnicas de predistorsión digital (DPD) avanzadas, 
actualmente es posible aprovechar dichas arquitecturas para lograr una 
amplificación lineal y eficiente [14].  

Tanto en la topología outphasing, como en la técnica de eliminación y 
restauración de la envolvente (EER), es posible la utilización de 

amplificadores Clase E, distinguidos por su alta eficiencia cuando son 
trabajados con señales de amplitud constante. El primer caso, la técnica 
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outphasing propuesta inicialmente por H. Chireix en 1935 [13] para su uso 
en transmisores AM, fue extendida a frecuencias de microondas con el 
nombre de LINC (Linear Amplification using Nonlinear Components) en 

los 70 [15]. En ella, dos amplificadores son operados con señales de 
entrada de amplitud constante y sus salidas son sumadas para obtener la 

señal con variaciones de amplitud y fase deseada, asegurando la linealidad 
aunque se utilicen amplificadores en modo conmutado de alta eficiencia. Si 
se utiliza un combinador híbrido para aislar los dos amplificadores 
mutuamente, permitiendo que vean cargas resistivas aproximadamente 
constantes para todos los niveles de potencia, la eficiencia promedio se 

degrada cuando se utilizan señales con una alta relación potencia pico 
potencia promedio (PAPR), perdiéndose la mayoría de la potencia en el 
puerto aislado del combinador (Figura I.4). Sería necesario en dicho caso 
aplicar alguna técnica multinivel [16] o de reciclado de la potencia en dicho 

puerto [17][18], para elevar la eficiencia global.  

 

Figura I.4 Esquema simplificado de la arquitectura LINC.  

Es por ello que recientemente se está retomando el interés por el uso de 
un combinador reactivo [13] que permita la modulación mutua de la carga 

de los amplificadores, aunque ello conlleve la aparición de una componente 
reactiva variable en la impedancia de carga, no adecuada para conseguir 
alta eficiencia en amplificadores clases AB, B, F/F-1, etc., además de 
dificultades para su linealización. En el caso de clase E, en que la 

impedancia óptima al fundamental es un valor complejo, esta solución tipo 
Chireix fue descartada por mucho tiempo. No es hasta 2009, cuando R. 
Beltrán et al.[19] proponen la solución asimétrica que permite utilizar 
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amplificadores clase E en un transmisor outphasing, utilizando líneas de 
transmisión para rotar la impedancia a la zona de máxima eficiencia. 
Dicho trabajo, abre las puertas al manejo, bajo dicha topología, de señales 

de alta PAPR con elevada eficiencia promedio, siendo relevante el 
transmisor outphasing propuesto por Calvillo-Cortes et al. en [20], que 

alcanzó una eficiencia promedio de 54% con señales de 9.6 dB de PAPR a 
2.3 GHz, utilizando un diseño integrado. También destacan los avances 
realizados por Barton y Perrault, empleando topologías de 4 ramas e 
introduciendo redes de descomposición de la señal de RF que evitan la 
modulación digital de fase, y que han logrado generar potencias sobre los 

100 W con eficiencias por encima del 56% [21][22]. Además, en [23], se 
presenta un esquema outphasing capaz de manejar señales de 20 MHz de 
ancho de banda manteniendo una eficiencia del 55% a 2.1 GHz. 

Por su parte, la técnica de eliminación y restauración de la envolvente 
(EER) propuesta por Leonard R. Kahn en 1952 [12], combina un 
amplificador de potencia de RF de alta eficiencia (que amplifica la 
componente de la señal modulada en fase de amplitud constante) con un 

amplificador de envolvente, para obtener un transmisor de RF lineal, con 
eficiencias en back-off superiores a las de un amplificador lineal [24]-[26]. 
Como muestra la Figura I.5, a través de la modulación de la tensión de 
drenador, el amplificador de RF restaura la envolvente a la portadora 

modulada en fase, obteniendo a la salida una réplica amplificada de la 
señal de entrada.  

 

Figura I.5 Esquema simplificado de la arquitectura EER original.  

OL

U
ni

da
d 

de
 D

SP

Modulador
de envolvente

AP
RFout

RFin

Modulador
de fase



I.1 Motivación. 

7 
 

La arquitectura de “seguimiento de la envolvente”(ET, de sus siglas en 
inglés Envelope Tracking), es similar a la técnica de Kahn. En este caso, el 

amplificador de RF contiene, además de la información de fase de la señal, 
información de amplitud, por lo que éste opera como una fuente de 
corriente de forma similar a un amplificador lineal (ligeramente 

comprimido) [27]. Como puede verse en la Figura I.6, en un amplificador 
con alimentación constante, gran parte de la potencia es disipada en forma 
de calor cuando el dispositivo está transmitiendo por debajo de su potencia 
máxima, por lo que utilizando alimentación dinámica, es posible obtener 
una mayor eficiencia.  

 

Figura I.6 Comparación de la energía que se pierde en arquitectura 
basada en alimentación a) fija y b) variable. 

En el caso del manejo de elevados valores de PAPR asociados a las 

señales downlink de las estaciones base, donde se ha extendido el uso del 
amplificador Doherty, se están introduciendo cada vez más las topologías 
outphasing y ET, aún en fase de desarrollo, para solventar las limitaciones 

en ancho de banda que tiene el esquema Doherty con la evolución a 
sistemas multi-portadora [28]. Recientemente, se han obtenido 
prometedores resultados con ET, como los alcanzados en [29], con un 66% 
de PAE para una señal con una PAPR de 6.6 dB y ancho de banda de 5 

MHz, y una potencia de salida promedio de 20 W, y en [30], donde se ha 
medido un valor de PAE de 53% para una LTE de 20 MHz a 880 MHz, 
también de 6.6 dB de PAPR. No obstante, los transmisores ET han 
encontrado su hueco en los terminales móviles, al poder ser 
implementados fácilmente sustituyendo la fuente de alimentación fija, por 

una dinámica.  

t

Energía
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b)

Energía
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t
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Tanto en el transmisor polar como en el ET, el elemento clave es el 
modulador de envolvente. La componente de amplitud a manipular  con  la  
etapa de amplificación, presenta un contenido espectral que puede abarcar 

desde DC hasta un valor de frecuencia varias veces superior al ancho de 
banda de dicha señal en el orden de las decenas de MHz para señales como 
las ya mencionadas. Para soluciones banda estrecha se han empleado los 
convertidores DC/DC conmutados (tanto usando modulación sigma-delta 

como modulación por anchura de pulso, PWM), combinados con 
amplificadores de tipo lineal, de modo a conseguir una eficiencia promedio 
aceptable [31][32]. Sin embargo, de cara a mejorar las prestaciones en 
ancho de banda, se han propuesto distintas topologías multinivel [33][34] 

y, más recientemente, se está apostando por la implementación de 
convertidores DC/DC resonantes [35] a frecuencias de RF/microondas, al 
proporcionar una conversión de potencia con bajas pérdidas por 
conmutación.  

La tecnología actual de dispositivos ha permitido realizar 
implementaciones de convertidores conmutados para ET o ET/EER con 
cada vez mayor eficiencia y ancho de banda. Por ejemplo, utilizando 

dispositivos GaN HEMT, en [36] se ha conseguido medir una eficiencia 
promedio de 83% para la envolvente de una señal LTE de 20 MHz, 
conmutando a 100 MHz, mientras que en [37], con envolventes de señales 
LTE de 2.4 MHz y 20 MHz y 4.8 dB de PAPR, se ha medido 93% y 89%, 

respectivamente. Asimismo, empleando tecnología Trech MOSFET de 
silicio, se ha implementado una solución con 10 MHz de ancho de banda y 
93% de eficiencia promedio con la envolvente de una señal WCDMA de 6.8 
dB de PAPR [38] y en [39], con eGaN FET, se ha propuesto una solución 

para estaciones base LTE 4G capaz de manejar una envolvente de 20 MHz 
de 7 dB de PAPR con una eficiencia promedio de 92%, entregando una 
potencia de salida promedio de 30 W. No obstante, un salto considerable 
en la frecuencia de conmutación permite, no sólo una reducción importante 
del valor y tamaño de los componentes, sino también una mejora notable 



I.1 Motivación. 

9 
 

de las características de ancho de banda y slew rate de los convertidores, 

por lo que también se está prestando atención a implementaciones en 
circuitos monolíticos (MMIC) de cara a la integración en un solo chip del 
amplificador de RF y del modulador de envolvente, así como la circuitería 
de control necesaria. Entre los ejemplos de convertidores implementados 

en MMIC destaca el propuesto en [40] a 4.6 GHz con tecnología GaN 
HEMT de 0.15 µm de longitud de puerta, logrando una eficiencia de 64%. 

Aunque aún no se ha realizado la definición de la quinta generación de 

redes móviles (5G), la evolución de la tecnología 4G hacia sistemas que 
incluyen agregación de portadoras (LTE-Advanced with carrier-

aggregation) para la mejora de la capacidad de la red y el incremento de la 

cobertura, indica que las señales utilizadas tendrán un mayor ancho de 
banda, además de una alta PAPR al incrementarse la eficiencia espectral y 
las tasas de transmisión de datos. Carrier aggregation supone considerar, 

no sólo las múltiples bandas de telefonía móvil existentes según la zona 
geográfica, sino también el uso simultáneo y combinado de algunas de 
ellas, que con la llegada de 5G se estima que alcancen bandas cm-wave y 

mm-wave (6–30 GHz y 30–100 GHz, respectivamente) [28]. En este 

sentido, el potencial de ET ha sido explotado por las empresas Qualcomm 
y Nujira (actualmente adquirida por Qualcomm), con la implementación 
comercial de moduladores de envolvente para terminales móviles, 
incluidos por ejemplo en las últimas versiones de los Samsung Galaxy y 

iPhone (Figura I.7). En el caso del desarrollado por Nujira (Coolteq 

Envelope Tracking power supply IC), su circuito integrado combina la alta 

eficiencia de una fuente en modo conmutado con un amplificador lineal 
(Error amplifier) de gran ancho de banda (100 MHz), proporcionando 

eficiencias de conversión superiores al 80%, incluso para señales de gran 
ancho de banda como LTE [41]. 

Por último, cabe destacar que la distorsión no lineal asociada a las 

arquitecturas de transmisión inalámbrica presentadas, puede ser tenida 
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en cuenta si se utilizan las técnicas de predistorsión digital adecuadas. En 
este aspecto, se han presentado propuestas como la descritas en [42][43] 
para ET, de cara a reducir los efectos de memoria provocados por el uso de 

moduladores de envolvente limitados en ancho de banda o slew rate. 

 

Figura I.7 Detalle del circuito integrado ET utilizado en un iPhone 6. 

  

I.1.ii.    Transferencia inalámbrica de energía (WPT) 

Es bien sabido que Nikola Tesla, no solo tuvo un papel importante en el 
desarrollo de la radio, sino que también fue pionero en la transmisión 
inalámbrica de energía. La Torre Wardenclyffe, también conocida como 

Torre Tesla (Figura I.8), tenía la finalidad de permitir la telefonía 
comercial transatlántica, impulsar las retransmisiones radiofónicas, y 
demostrar que era posible transmitir energía de forma inalámbrica, sin 
cables entre emisor y receptor, y además de forma gratuita, siguiendo los 

mismos principios que con la radio. Sin embargo, su sueño de transmitir 
300 kW de potencia a través de ondas de radio de 150 MHz, con el objetivo 
de transferir electricidad de forma inalámbrica a cualquier distancia [44]-
[47], no funcionó, pero marcó el inicio de la WPT [48].  

No es hasta los años 60, cuando Brown reanuda los experimentos en 
este campo [49] con tecnología de microondas de alta eficiencia 
desarrollada en la Segunda Guerra Mundial, llegando a desarrollar la 
primera antena rectificadora (rectenna), para la recepción y rectificación 

(conversión de RF-a-DC) de microondas [50][51]. 

Regulador DC/DC para ET Qualcomm QFE1100.
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Figura I.8 Torre Wardenclyffe, también conocida como Torre Tesla. 

La eficiencia de esta primera rectenna, desarrollada en 1963 fue de 50%, 
obteniendo una potencia de salida de DC de 4 W [49]. En 1964, la rectenna 

fue utilizada por Brown para la transmisión de energía por microondas a 
un helicóptero atado, ampliando el experimento para helicópteros en vuelo 
libre cuatro años más tarde. Posteriormente, en 1975, consiguió 

implementar un enlace con una eficiencia de conversión DC a DC total de 
54%, entregando 495 W de potencia de DC, usando un magnetrón en el 
Laboratorio Raytheon (véase Figura I.9).  

 

Figura I.9 Experimento de laboratorio de transmisión de energía de 
microondas realizado por Brown en 1975. 

Aunque W. Brown tuvo éxito en los experimentos de WPT, el tamaño y 
coste de los sistemas era demasiado grande como para que se convirtieran 
en aplicaciones prácticas comerciales. 

Por su parte, la transmisión inalámbrica de microondas (Microwave 

Powering Transfer, MPT) también fue desarrollada mediante la idea de 

utilizar un satélite de energía solar (SPS), con el enfoque propuesto por P. 
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Glaser en 1968 [52]. El SPS superaba algunos de los inconvenientes de los 
MPT, como la baja eficiencia global del sistema, al depender de la 
conversión microondas a DC y del gran tamaño de las antenas. El satélite 

de energía solar, podría proporcionar diez veces más energía que las celdas 
solares situadas en tierra ya que estaría en la órbita geoestacionaria en el 
espacio, donde no hay noche y la generación de energía ocurre las 24 horas 
del día. En los Estados Unidos, algunos grupos de investigación de MPT y 

SPS se mantuvieron hasta los años 80, pero se detuvieron debido a 
limitaciones presupuestarias [53]. En 1995, la NASA lanzó un proyecto 
para dar un nuevo enfoque a los satélites de energía solar y los estudios de 
transmisión inalámbrica de microondas se revitalizaron [54]. Tras el SPS-

ALPHA [55] y otros SPS desarrollados por la Agencia Japonesa de 
Exploración Aeroespacial (JAXA) [56], actualmente se está desarrollando 
el llamado Sandwich Satellite (“Satélite Bocadillo”) que se estructuraría en 

tres partes: un gran sistema de espejos que capta la luz solar y la convierte 
en potencia de DC, un convertidor DC-a-microondas y una gran antena 
emisora para transmitir la energía a la Tierra [57]. La ventaja de este 
sistema reside en que la electricidad generada tendría que recorrer una 

distancia muy corta, de pocos centímetros, entre las celdas fotovoltaicas y 
la antena emisora, lo cual mejoraría la eficiencia.  

A partir del año 2000, con el desarrollo de la tecnología para las 

comunicaciones móviles, se tiene en cuenta la transmisión inalámbrica de 
microondas para aplicaciones comerciales. En este caso, la potencia 
requerida es menor, lo que significa que se puede obtener la energía 
suficiente a partir de las microondas, como por ejemplo, de una 

comunicación inalámbrica. Aparecen, por tanto, nuevos conceptos como 
“energy harvesting” o “energy scavenging”, definidos como el proceso por el 
cual la energía es derivada, capturada y almacenada a partir de fuentes 

externas, como la energía solar, térmica, eólica, cinética o de la difusión de 
ondas de radio. En este último caso, el elemento clave para la recolección 
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de energía de la difusión de ondas de radio es la rectenna, que se utiliza 

tanto para MPT como para WPT. 

Existen muchos tipos de rectennas, como puede verse en los ejemplos de 

la Figura I.10, que abarcan desde la primera rectenna (Figura I.10a)), 
desarrollada por Brown, hasta arrays de antenas de reducido tamaño, 
implementados más recientemente (Figura I.10f)). 

 

Figura I.10 Ejemplos de rectennas: a) Brown (2.45 GHz)[58], b) Thin-
Film de Brown (2.45 GHz) [59], c) Univ. de Hokkaido (2.45 GHz) [60], d) 
Univ.de Kioto (2.45 GHz) [61], e) Univ. de Texas A&M (35 GHz) [62], y f) 

Univ. de Colorado (8.5–12.2 GHz) [63]. 

En los últimos años, las estrategias de transmisión de energía de RF y 
microondas y las tecnologías de recolección de energía (energy harvesting) 

han evolucionado muy rápidamente, estando dirigidas principalmente 
hacia la alimentación inalámbrica de dispositivos sin baterías como 
sensores, etiquetas RFID, etc. Entre sus usos se encuentra, por ejemplo, el 
“Internet de las Cosas” [64], al permitir una fácil interconexión entre 

distintos dispositivos, minimizando el uso de baterías y sin la necesidad de 
cables [65]. 

Entre los distintos métodos de transmisión de energía de manera 

inalámbrica en campo cercano, destaca el acoplo inductivo (IPT), extendido 
comercialmente para la alimentación de cepillos de dientes eléctricos o la 
carga baterías de teléfonos móviles sin el uso de cables, por ejemplo. A 
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pesar de que su eficiencia a larga distancia es muy baja, pues su uso 
generalmente está limitado a un rango entre unos pocos mm a un metro, 
este método ha encontrado su nicho en el desarrollo de implantes 

biomédicos o en la industria automovilística, entre otros [66]. En este 
sentido, las investigaciones se dirigen actualmente hacia sistemas de 
acoplo inductivo resonante que permitan aumentar la eficiencia y la 
potencia entregada, además de la distancia, como los estudios realizados 

por el MIT, con un sistema capaz de alimentar con 60 W una lámpara 
situada a 2 m, con una eficiencia del 40% [67]. El acoplo resonante 
también ha sido utilizado en Corea para la alimentación de un vehículo 
eléctrico (OLEV) [68], donde 60 kW de potencia son transferidos de forma 

inalámbrica a través de líneas de energía con un 80% de eficiencia (Figura 
I.11a)). Además, MPT también puede ser aplicado en la recarga de 
vehículos eléctricos, como la propuesta por la Universidad de Kioto [69], 
donde la recarga de la batería se realiza únicamente mediante la 

transmisión de microondas. Para dicha aplicación, han desarrollado un 
diodo Schottky de GaN, de modo a incrementar la potencia rectificada y 
reducir el tiempo de carga [70].  

 

Figura I.11 Alimentación de manera inalámbrica de un vehículo eléctrico 
(OLEV). b) Experimentos de recarga inalámbrica con microondas 

realizados en la Universidad de Kioto [70]. 

En el caso de la alimentación inalámbrica de campo lejano, es posible 

alcanzar mayores distancias, aunque aún es necesario optimizar la 
eficiencia que es posible alcanzar, así como el peso y tamaño de los 
dispositivos. En la elaboración de los circuitos rectificadores para 
aplicaciones en campo lejano, se utilizan habitualmente los diodos 

Bobina primaria
Líneas de energía que 
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Schottky, ya sea con una baja tensión de codo (“zero bias”) y una reducida 
capacidad de manejo de potencia, en los casos en los que interese el 
reciclado de la energía, o con una baja resistencia y alta tensión de ruptura 

en el caso de aplicaciones de transferencia de potencia. También existen 
trabajos en los que se usan dispositivos E-pHEMT [71], así como otro tipo 
de dispositivos MOS conectados en una topología a diodo para llevar a cabo 
la rectificación [72]. En el caso de las implementaciones a diodo, el circuito 

rectificador puede obtener una buena conversión de RF a DC, pero 
únicamente bajo unas condiciones de operación concretas, siendo mucho 
más dependientes del nivel de potencia de entrada que en el caso de los 
dispositivos E-pHEMT, con los cuales es posible obtener una buena 

eficiencia de conversión RF a DC para un mayor rango de potencia de 
entrada. 

En [73], se realiza una completa comparativa entre recientes circuitos 

rectificadores de RF, diferenciados según sea su tecnología: CMOS, los 
basados en diodos (discretos o dies) y los basados en transistor. En el caso 
de los rectificadores a CMOS [73], aunque no llegan a tener los niveles de 
eficiencia elevados de los otros dos grupos, tienen la ventaja de compartir 

tecnología con los chips digitales, lo que permite una total integración. Los 
rectificadores a diodo, han sido los que han acaparado la investigación en 
este campo para soluciones de muy alta eficiencia, alcanzando valores de 
80% a 0.9 GHz con topologías clase F [74], o de hasta 77% a 2.45 GHz en 

[75], mientras que, tras la aparición de algunos de los trabajos realizados 
en esta tesis, se ha incrementado el interés del uso de transistores como 
elemento activo, para la rectificación síncrona, habiéndose incluso 
abordado trabajos con transistores de elevada potencia (GaN HEMTs) [76], 

capaces de alcanzar eficiencias por encima del 80% en la banda de 985 
MHz.  

Finalmente, cabe destacar que en la mayoría de las aplicaciones de 

alimentación inalámbrica, es necesario un convertidor DC-a-AC, para 
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transformar la potencia de DC rectificada a la AC que requiere el 
dispositivo. Sin embargo, un enfoque reciente abre el camino hacia la 
transmisión directa de una señal AC de 50/60 Hz, con la implementación 

de convertidores AC-to-RF y RF-to-AC, sin necesidad de conversiones 
intermedias a DC [77][78].  

I.2 Objetivos del trabajo. 

Las distintas aplicaciones mencionadas en el apartado anterior han 
motivado el desarrollo de los distintos circuitos amplificadores, 

rectificadores, convertidores y transmisores que se describen en este 
trabajo de tesis, todos ellos centrados en la maximización de la eficiencia 
energética, y que abarcan los siguientes objetivos: 

• Análisis del modelado de los dispositivos, para elaborar 
herramientas que permitan simular circuitos en los que el 
transistor opere en el tercer cuadrante de sus características I/V, 

como son los rectificadores y los convertidores DC/DC.   

• Desarrollo de amplificadores de potencia clase E, de alta eficiencia 
y gran ancho de banda, para su uso en arquitecturas de 
transmisión inalámbrica de señales de comunicaciones. 

• Implementación de circuitos rectificadores síncronos clase E, de 
baja potencia, alta eficiencia y amplio rango dinámico, para 
aplicaciones de transmisión inalámbrica de potencia y reciclado 

de energía. 

• Diseño de convertidores DC/DC resonantes en UHF, para su uso 
como modulador de envolvente en esquemas de transmisión 

ET/EER con señales de gran ancho de banda. Asimismo, 
eliminación de la necesidad de utilizar señales de RF de entrada, 
tanto en el rectificador clase E como en el inversor clase E que lo 
componen. 

• Manipulación de señales de comunicaciones con alta relación 
potencia pico potencia promedio (PAPR), con el uso de 
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arquitecturas de transmisión inalámbrica de tipo outphasing que 
proporcionen alta eficiencia en back-off.  

• Implementación de estrategias para la mejora de la linealidad de 

los transmisores outphasing.  

I.3 Organización de la Tesis. 

Dada la variedad de temas a abordar, esta tesis se ha estructurado 
desde el nivel de dispositivo hasta el nivel de sistema, comenzando por la 

introducción histórica y un esbozo del estado de la técnica tratada en este 
capítulo, así como los objetivos principales que centran este trabajo.  

En el Capítulo II se señalan los fundamentos y las figuras de mérito de 

las distintas topologías mencionadas, haciendo especial hincapié en la 
amplificación en modo conmutado, y en particular la clase E, que ha sido 
la escogida para realizar los diseños. También se describen los principios,  
de los circuitos rectificadores y transmisores, así como de los convertidores 

resonantes DC/DC y de las rectennas orientadas a la transmisión 
inalámbrica de potencia, sirviendo de base teórica al resto de capítulos.  

Prestando atención al nivel de dispositivo, en el Capítulo III se realiza 
una breve descripción de los transistores HEMT, en especial los de la 
tecnología de nitruro de galio (GaN) y los E-pHEMT (enhancement-mode 

high-electron- mobility transistor). Se incluye además la caracterización y 
el modelado de los dispositivos utilizados en las implementaciones de alta 

eficiencia que se muestran a lo largo de siguientes capítulos.  

El diseño y caracterización de los amplificadores y los rectificadores 
síncronos clase E centran el Capítulo IV comprendiendo, en la banda de 

UHF, tanto diseños de banda estrecha como otros que mantienen una alta 
eficiencia en un amplio rango de frecuencias. Se aborda también la 
implementación de una rectenna para aplicaciones de alimentación 

inalámbrica.  
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Una vez descritos los inversores y los rectificadores síncronos Clase E, 
en el Capítulo V se aborda el diseño de los convertidores resonantes 
DC/DC clase E2 en UHF, introduciendo su uso como moduladores de 

envolvente en los esquemas de transmisión inalámbrica. Además, se 
detalla la implementación de un convertidor resonante que prescinde de 
señales de RF de entrada. 

A continuación, el Capítulo VI reúne las distintas implementaciones de 
alta eficiencia realizadas a nivel de sistema, en concreto el desarrollo de 
transmisores outphasing que emplean los amplificadores de alta eficiencia 
implementados en el Capítulo IV. 

Finalmente, las conclusiones y líneas futuras son presentadas en el 
Capítulo VII, seguidas de las publicaciones derivadas del trabajo realizado 

en esta Tesis Doctoral.  
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Capítulo II   
Fundamentos y 

Figuras de Mérito 
En este capítulo, se realiza un breve repaso por los conceptos 

fundamentales de las distintas topologías abordadas a lo largo de la tesis, 
comenzando por los que caracterizan a los amplificadores de potencia y a 
los rectificadores. Posteriormente, se describen soluciones más complejas, 

como son los convertidores DC/DC, hasta llegar hasta el nivel de sistema 
presidido por las arquitecturas de transmisión inalámbrica.  

II.1 Clases de Amplificación de Potencia 

El diseño de los amplificadores de radiofrecuencia puede dividirse en 
diferentes clases de operación, dependiendo de su punto de operación y de 

la topología de la red de adaptación de salida [1]. Cada uno de los modos 
puede distinguirse por sus formas de onda de tensión y corriente 
presentadas en el plano de salida intrínseco del dispositivo y están 
clasificados según se comporten, idealmente, como una fuente de corriente 
controlada por la tensión de puerta (amplificadores lineales) o como un 

conmutador (amplificadores conmutados).  

En el caso de los amplificadores lineales, considerando que cada 

transistor de potencia es una fuente de corriente controlada por una 
tensión de entrada, la selección de la tensión de puerta afecta a la forma 
de onda de la corriente de salida en drenador, en términos del ángulo de 
conducción [2]. La elección del punto de operación causa que el dispositivo 
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activo no esté, necesariamente, conduciendo durante el ciclo completo de 
una señal sinusoidal. De hecho, sólo lo hace en la denominada clase A. En 
el resto, sólo conduce durante un número determinado de grados del ciclo 

de la señal de entrada. En la Figura II.1, puede verse la función de 
transferencia ideal de un dispositivo FET, donde se han señalado los 
puntos de polarización de cada una de las clases A, B, AB y C, siendo su 
ángulo de conducción correspondiente, el recogido en la Tabla II.1. 

 
Figura II.1 Puntos de polarización de las clases A, B, AB y C, considerando una 

función de transferencia lineal.  

 
Tabla II.1 Clasificación de los modos de amplificación lineal según su ángulo 

de conducción [1]. 

Por su parte, en los amplificadores en modo conmutado, los dispositivos 
de potencia se utilizan como conmutadores de muy alta velocidad en lugar 
de como fuentes de corriente controladas. Cuando el dispositivo pasa al 
estado ON, la tensión entre drenador y fuente, Vds(t), es prácticamente 

cero y la corriente que lo atraviesa, Ids(t), es elevada. Esto resulta en una 

resistencia de conducción, RON, muy pequeña, por lo que se puede 
considerar que el transistor se comporta idealmente como un cortocircuito. 
Por otra parte, en el estado OFF, Ids(t) = 0 mientras que Vds(t) dependerá 

de la red conectada entre drenador y fuente. De esta forma, las formas de 
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onda Vds(t) e Ids(t) no se solapan, lo que implica una potencia disipada 

mínima y, por tanto, una maximización de la eficiencia.  

Las clases D, E, F, F-1, son algunas de las pertenecientes a este modo de 
operación, siendo la clase E la utilizada en todos los diseños presentados 

en esta tesis, por lo que se profundizará en su análisis en la sección II.1.ii. 
Dicha topología aparece como solución a los problemas relacionados con la 
operación e implementación en altas frecuencias de los amplificadores 
clase D y fue propuesta por Nathan y Alan Sokal en 1975 [3], aunque su 

auge no tuvo lugar hasta los años 90, con el despliegue de la telefonía 
móvil y el aumento de los requerimientos de eficiencia, al poder alcanzar 
una eficiencia teórica del 100%.  

A modo de resumen, en la Tabla II.2, pueden verse comparadas las 
principales características de las clases de operación mencionadas. Como 
puede verse, a mayor linealidad, menor eficiencia teórica es posible 
alcanzar, y viceversa, razón por la cual, se presta atención a las 

arquitecturas de transmisión que combinan amplificadores en modo 
conmutado de alta eficiencia con una reproducción lineal de la señal a la 
salida. 

 
Tabla II.2 Comparación de la eficiencia, linealidad y ganancia que es posible 

obtener según la clase de amplificación [2]. 

II.1.i. Figuras de mérito en amplificadores 

En esta sección se describen algunos de los parámetros ampliamente 
utilizados en la caracterización de amplificadores de potencia en RF, tanto 

en términos de eficiencia como de linealidad. 
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II.1.i.a. Eficiencia y Potencia de Salida 

La Figura II.2 muestra un esquema de un amplificador y las potencias 
involucradas: la potencia de entrada de DC (PinDC), la potencia de entrada 

de RF a la frecuencia fundamental (PinRF), la potencia de salida (PoutRF), y 
la potencia disipada (Pdis) en forma de calor, así como las componentes no 

deseadas, que resulta de la parte de la potencia de entrada de DC que no 
es convertida en PoutRF.  

 

Figura II.2 Esquema de las relaciones de potencias en un amplificador de 
potencia. 

Por tanto, el balance de potencia correspondiente es el mostrado en la 
ecuación (II.1): 

𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 + 𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 = 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 + 𝑃𝑃𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑 (II.1) 

La eficiencia en drenador, también conocida como eficiencia de 

conversión DC-RF, se obtiene como la relación entre la potencia de salida 
de RF y la potencia de entrada de DC (II.2).  

𝜂𝜂𝐷𝐷 =
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

 (II.2) 

Por su parte, la ganancia, que relaciona la potencia de salida con la de 
entrada, viene dada por: 

𝐺𝐺 =
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

= 1 +
𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑃𝑃𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑

𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖
 (II.3) 

AP PoutRFPinRF

PinDC

Pdis
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La eficiencia de potencia añadida (PAE), incorpora además la potencia 
de entrada de RF, PinRF, pudiendo expresarse como muestra la ecuación 

(II.4), así como en función de la eficiencia en drenador y la ganancia (II.5): 

𝑃𝑃𝑃𝑃𝑃𝑃 =
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 − 𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖
=
𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖 − 𝑃𝑃𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑

𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖
= 1 −

𝑃𝑃𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

 (II.4) 

𝑃𝑃𝑃𝑃𝑃𝑃 =
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 − 𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖
=
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 ∙ �1 − 𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
�

𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖
=
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

∙ �1 −
1
𝐺𝐺
� = 𝜂𝜂𝐷𝐷 ∙ �1 −

1
𝐺𝐺
� (II.5) 

La indicación del valor de PAE es importante, sobre todo en dispositivos 

con baja ganancia, al permitir conocer su impacto en la eficiencia global. 
Así, en el caso de dispositivos con alta ganancia, la potencia de entrada 

apenas influiría, siendo los valores de PAE y η muy cercanos.  

Finalmente, la eficiencia total, que compara la potencia total a la 
entrada del amplificador (RF+DC) con la potencial total entregada a la 

salida, se expresa de la siguiente manera: 

𝜂𝜂 =
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖 + 𝑃𝑃𝐷𝐷𝐷𝐷
=

𝜂𝜂𝐷𝐷
𝜂𝜂𝐷𝐷
𝐺𝐺 + 1

 (II.6) 

II.1.i.b. Comportamiento no lineal del amplificador 

Un sistema no lineal es aquel que incumple el principio de 

superposición, de modo que cuando una combinación lineal de señales es 
inyectada a su entrada, no se obtiene una combinación lineal de sus 
salidas respectivas. Los amplificadores de potencia, al ser implementados 
con dispositivos no lineales poseen ciertas características a tener en cuenta 

en su diseño, de forma que presenten un comportamiento lineal en las 
condiciones de trabajo deseadas. 

Del análisis presentado en [4], se deduce que la variación de la amplitud 

de la envolvente de la señal de entrada provoca una variación tanto en la 
amplitud como en la fase a la salida, dando lugar a la característica AM-
AM y AM-PM del amplificador.  
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La Figura II.3, muestra las características AM-AM y AM-PM para un 
amplificador, donde se puede apreciar una variación lineal de la potencia 
de salida (a) y una respuesta de fase (b) constante hasta que la primera 

comienza a comprimir y la segunda experimenta una desviación, lo que 
define dos regiones conocidas como región lineal y región de saturación. 

 
Figura II.3 Principales no linealidades en amplificadores: a) característica 

AM/AM, b) característica AM/PM. 

Para obtener una amplificación lineal, el nivel pico de potencia debe 
mantenerse dentro de la región lineal del amplificador, y evitar así los 

efectos no deseados (como, por ejemplo, la distorsión de intermodulación de 
tercer orden). En este sentido, sería necesario trabajar lejos del punto de 
compresión (véase sección II.1.i.c), y en consecuencia la eficiencia del 
amplificador de potencia disminuirá respecto a la que se obtendría en 

compresión.  

En [4], se describe un modelo simplificado del amplificador de potencia, 
sin tener en cuenta efectos de memoria, que relaciona la señal de salida 

con la de entrada a través de un polinomio de grado N como muestra la 
ecuación siguiente: 

𝑉𝑉𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜(𝑡𝑡) = 𝐺𝐺𝑉𝑉 ∙ 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖(𝑡𝑡) + 𝑘𝑘2 ∙ 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖2 + 𝑘𝑘3 ∙ 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖3 + ⋯+ 𝑘𝑘𝑁𝑁 ∙ 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑖𝑖𝑁𝑁(𝑡𝑡) (II.7) 

Si consideramos únicamente los tres primeros términos, el primero 

corresponde al término lineal de ganancia por la entrada. El segundo 

Región lineal
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término es proporcional al cuadrado de la tensión de entrada y provoca la 
distorsión armónica de segundo orden. El tercer término, que es 
proporcional al cubo de la tensión de entrada, es la causa de la distorsión 

de intermodulación de tercer orden. 

En la señal de salida tendremos armónicos y productos de 

intermodulación no deseados debidos, por ejemplo, a los efectos no lineales 
de los términos segundo y tercer orden del polinomio. Pueden identificarse 
componentes en banda y fuera de la banda de frecuencias de la señal 
original, como la distorsión armónica de 2º y 3er orden y la distorsión de 
intermodulación de 2º y 3er orden. 

La distorsión armónica puede eliminarse mediante filtrado, pero no 
ocurre así con la distorsión producida por los productos de intermodulación 

en banda, ya que las frecuencias aparecen demasiado cerca de las 
frecuencias de la señal. 

II.1.i.c. Punto de compresión de 1 dB  

El punto de compresión de 1 dB es uno de los parámetros extraídos con 
la prueba de un tono y es el valor de potencia para el cual el amplificador 
abandona un comportamiento lineal y la ganancia se comprime 1 dB como 
se observa en la Figura II.4.  

 
Figura II.4 Gráfico de ganancia frente a la potencia de entrada en un 

amplificador excitado con un tono. 

Esta figura de mérito define la frontera entre el régimen de trabajo de 
pequeña señal y de gran señal y puede ser fácilmente estimada a partir del 
perfil de ganancia frente a potencia de entrada. Este parámetro se suele 
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dar tanto en términos de entrada como de salida (coordenadas Pin 1dB y Pout 

1dB en el perfil de potencia de salida). 

II.1.i.d. ACPR 

Unas de las figuras de mérito utilizadas para la caracterización de la 

distorsión en señales más complejas, como las modulaciones multinivel y 
multiportadoras de alto orden, es la relación de potencia de canal 
adyacente o ACPR de sus siglas en inglés. El ACPR se basa en la medida 
de la potencia de las componentes espurias que aparecen en el canal 

adyacente debido al desbordamiento espectral provocado por la distorsión 
no lineal. Como muestra la Figura II.5, este parámetro se calcula midiendo 
la diferencia entre la potencia integrada en el canal adyacente (definido 
según el estándar de la señal de comunicaciones que se esté midiendo) y la 

potencia integrada de la portadora o canal principal.  

 
Figura II.5 Descripción gráfica del concepto de ACPR.  

 

II.1.ii. Amplificación Clase E 

El amplificador clase E fue propuesto en 1975 por N.O. Sokal y A.D. 
Sokal [3], siendo su topología original la mostrada en la Figura II.6, donde 
Lb se comporta como una inductancia infinita. La red resonante de salida 

incluía, como principal innovación, una capacidad en paralelo con el 
dispositivo. Esta capacidad podría ser aportada de manera externa, o bien 
estar constituida, en parte o completamente, por la capacidad parásita de 
salida del dispositivo.  
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Posteriormente, con un enfoque que amplía el número de soluciones 
posibles, se han abordado el circuito clase E con circuito paralelo [5] y la 
continuidad de los modos clase E [6][7], que serán resumidos al final de 

esta sección.  

 
Figura II.6 Circuito de alta eficiencia clase E original [3]. 

II.1.ii.a. Análisis del Circuito Clase E 

La topología del amplificador en modo conmutado clase E se analiza en 
este apartado desde el punto de vista de la alta eficiencia, según el estudio 
realizado por Mader en [8]. El amplificador clase E es un circuito 
resonante en modo conmutado en el cual el producto de la tensión y la 

corriente en el dispositivo conmutador es idealmente nulo en todo 
momento. El transistor actúa como un interruptor, y el circuito que lo 
acompaña ha de ser debidamente diseñado para procurar un 
funcionamiento clase E.  

En bajas frecuencias, estos circuitos han conseguido eficiencias de hasta 
el 96%. Idealmente, la eficiencia sólo está limitada por la resistencia de 
saturación drenador-fuente del transistor, y por las propiedades de sus 

elementos parásitos. Las reactancias parásitas del elemento activo están 
incluidas en el diseño del circuito sintonizado por lo que no degradan las 
prestaciones del amplificador. La capacidad Cs (Figura II.6) puede 

representar la capacidad de salida intrínseca del transistor, mientras que 
parte de la inductancia L estaría relacionada con el efecto del 
empaquetado del transistor. 
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Para analizar el circuito clase E se realizan varias suposiciones: 

• El “duty cycle” o ciclo de trabajo usado en este análisis es del 
50%, por lo que el conmutador está en estado ON durante medio 
periodo (entre t=0 y t=TS/2) y en estado OFF durante el otro 

medio (entre t=TS/2 y t=TS). Este valor es el que produce un 
funcionamiento óptimo.  

• El dispositivo conmutador tiene una resistencia en estado ON, 
RON, que idealmente será nula, e infinita en estado OFF, ROFF. 

En la práctica se debe asegurar que la resistencia ofrecida por el 
dispositivo cuando se encuentra en abierto sea alta, y que la 

resistencia parásita que ofrece cuando se encuentra en corto sea 
lo más pequeña posible. El condensador Cs, para un diseño de 
frecuencia máxima, consiste únicamente en la capacidad 

parásita de salida del transistor, la cual se asumirá como lineal 
en este análisis. En la práctica, la capacidad Cs es a menudo no 
lineal, y cambia en función de la tensión aplicada.  

• La corriente que circula a través de la carga será idealmente 
sinusoidal a la frecuencia fundamental de trabajo, y la corriente 

que fluye por la bobina de choque Lb se asume constante (IDS). Se 
aplica, por tanto, una corriente equivalente a través de la 
capacidad de conmutación, que se compone de un nivel constante 

(DC) más una sinusoide (RF).  

La solución exacta de este circuito en el dominio del tiempo, aun 

asumiendo elementos ideales y Cs lineal, requiere la solución de un 
sistema de ecuaciones diferenciales de tercer orden variante en el tiempo, 
pero, con las aproximaciones supuestas anteriormente, se reduce a un 

sistema de primer orden variante en el tiempo, como muestra la Figura 
II.7. 
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Figura II.7 Circuito de alta eficiencia clase E asumiendo corriente sinusoidal 

en la carga. 

Análisis de estados y formas de onda del amplificador clase E 

• Conmutación de ON (cerrado) a OFF (abierto) (t=0). 

En el instante en que el conmutador pasa a estado ON, la corriente que 
lo atraviesa es cero, pero en el instante en que conmuta a estado OFF se 
produce un salto o discontinuidad de la corriente que circula por el 
conmutador al transferirse la corriente del interruptor a la capacidad en 

paralelo.  

• Estado ON (Cerrado) (TS/2 < t < TS) 

Cuando el interruptor está cerrado (ON) y suponiendo que la resistencia 
en conducción RON es ideal (RON = 0), no hay tensión entre sus terminales y 

una corriente sinusoidal (más una componente de continua) fluye por él. 

• Estado OFF (Abierto) (0 < t < TS/2) 

Cuando el conmutador está en OFF, la corriente sinusoidal continúa 
circulando, pero lo hace a través de la capacidad en paralelo al interruptor. 

𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙
𝜕𝜕𝑣𝑣𝑠𝑠
𝜕𝜕𝜕𝜕

= 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 ∙ (1 − 𝑎𝑎 ∙ sin(𝜔𝜔𝑆𝑆 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑)) (II.8) 

Que integrando resulta: 

𝑣𝑣𝑆𝑆(𝑡𝑡) =
𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷
𝐶𝐶𝑠𝑠

∙ �(1 − 𝑎𝑎 ∙ sin(𝜔𝜔𝑆𝑆 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑)) ∙ 𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑡𝑡

0

 
(II.9) 

Resolviendo (II.9):  

𝑣𝑣𝑠𝑠(𝑡𝑡) =
𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷

𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠
∙ �𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝑎𝑎 ∙ (cos(𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑) − cos𝜑𝜑)� (II.10) 
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• Conmutación de OFF (Abierto) a ON (Cerrado) (t=TS/2) 

Cuando el conmutador está abierto el condensador se carga y en el 
momento en que pasa de estado OFF a ON la energía almacenada en el 
condensador se disipa por la resistencia RON. Estas pérdidas se denominan 

pérdidas de conmutación que ocurren siempre que se cierra el circuito, lo 
que sucede durante un pequeño instante en cada periodo. 

𝑃𝑃é𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐ó𝑛𝑛 =  
1
2
∙ 𝑓𝑓 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷2  (II.11) 

Condiciones ZVS y ZVDS 
Para garantizar un modo de operación clase E es necesario imponer 

ciertas condiciones de contorno sobre vs(t), como que el condensador Cs 

permanezca descargado en los cambios de estado del conmutador, de ON a 
OFF y viceversa, y procurar transiciones suaves en la forma de onda de la 
señal. 

Estas condiciones para el amplificador clase E son: 

 ZVS (Conmutación a tensión cero): 

𝑣𝑣𝑆𝑆(𝑡𝑡 = 𝑡𝑡𝑂𝑂𝑂𝑂) = 0 (II.12) 

 ZVDS (Conmutación a derivada de la tensión nula): 

𝜕𝜕𝑣𝑣𝑆𝑆(𝑡𝑡)
𝜕𝜕𝜕𝜕

|𝑡𝑡 = 𝑡𝑡𝑂𝑂𝑂𝑂 = 0 (II.13) 

 La primera de las dos condiciones evita que el condensador se 
cortocircuite en los cambios de estado del conmutador y la segunda 
asegura transiciones suaves en dichos cambios de estado. 

Cuando se imponen las condiciones ZVS y ZDVS, se pueden determinar 

a y ϕ : 

𝑎𝑎 = �1 +
𝜋𝜋2

4
≅ 1.862 

(II.14) 
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𝜑𝜑 = − tan−1 �
2
𝜋𝜋
� ≅ −32.48° (II.15) 

Estas constantes son válidas para cualquier circuito clase E de elevado 
factor de calidad, con una capacidad en paralelo con el conmutador. Por 
tanto, las tensiones y corrientes en el conmutador se pueden expresar 
según las ecuaciones (II.16) y (II.17), siendo sus formas de onda 

correspondientes las representadas en la Figura II.8: 

𝑣𝑣𝑠𝑠(𝑡𝑡)

= �
𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷

𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠
∙ �𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝑎𝑎 ∙ (cos(𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑) − cos𝜑𝜑)�, 0 ≤ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 ≤ 𝜋𝜋

0, 𝜋𝜋 ≤ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 ≤ 2 ∙ 𝜋𝜋 

 
(II.16) 

𝑖𝑖𝑠𝑠(𝑡𝑡) = �
                                            0,          0 ≤ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 ≤ 𝜋𝜋

 
𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 ∙ (1 − 𝑎𝑎 ∙ sin(𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑), 𝜋𝜋 ≤ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 ≤ 2 ∙ 𝜋𝜋

 (II.17) 

 
Figura II.8 Formas de onda teóricas de la tensión y la corriente en un 

conmutador clase E, con TS = 2π. 

 La corriente IDS que se genera para una tensión dada VDS, y 

viceversa, se expresa como: 

𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 =
1
𝑇𝑇𝑠𝑠
∙ � 𝑣𝑣𝑠𝑠(𝑡𝑡) ∙ 𝑑𝑑𝑑𝑑 =

1
𝜋𝜋
∙
𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷

𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠

𝑇𝑇𝑠𝑠
2

0

 (II.18) 

𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 = 𝜋𝜋 ∙ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.19) 

0.5

1

1.5

2

2.5
3

i s
/I D

S

0 π 4π
0

1

2

3

4

v s
/V

D
S 

ωt (rad)
2π 3π

0



Capítulo II Fundamentos y Figuras de Mérito 

38 
 

Si se asume que el valor mínimo de Cs es la capacidad parásita del 

dispositivo, y que, a una determinada frecuencia, un dispositivo con una 
capacidad Cs dada, debe operar con una tensión de alimentación VDS 

suficientemente elevada y función de las características del elemento 

activo, las expresiones anteriores tienen importantes implicaciones en 
circuitos clase E prácticos de microondas. 

Una vez establecidas ωs, Cs y VDS, el dispositivo debe estar habilitado 

para manejar la corriente máxima requerida, cuya expresión puede verse a 
continuación. 

𝐼𝐼𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = (1 + 𝑎𝑎) ∙ 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 ≅ 2.86 ∙ 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.20) 

Del mismo modo, existe una tensión máxima de operación que viene 
dada por [9]: 

𝑉𝑉𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = 3.562 ⋅  𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.21) 

Un valor orientativo de la frecuencia máxima de operación se puede 

obtener mediante la siguiente expresión: 

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 =
𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷

2 ∙ 𝜋𝜋2 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷
=

𝐼𝐼𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚

𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷
∙

1
2 ∙ 𝜋𝜋2 ∙ (1 + 𝑎𝑎) ≅

𝐼𝐼𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚

56.5 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷
 (II.22) 

Para mayores tensiones de polarización de drenador, la frecuencia 
máxima de operación se reduce de forma proporcional. Por encima de esta 
frecuencia, el circuito no puede funcionar como un clase E ideal. Sin 

embargo, se puede conseguir un funcionamiento aproximado al ideal, a 
costa de una ligera degradación de la eficiencia máxima obtenida [10]. 

Parámetros de la red de carga 

Observando la componente de DC de vs(t), se obtendrá una expresión 
que describe los parámetros de continua del circuito clase E (VDS e IDS). En 

cambio, si se estudia la componente a la frecuencia fundamental de vs(t), 

se obtiene información acerca de las impedancias complejas en RF del 
circuito. Por tanto, esto puede ser utilizado para encontrar ecuaciones de 
diseño para los elementos de la red de carga.  
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Las componentes frecuenciales de los armónicos superiores, presentes 
en la tensión del conmutador, no serán consideradas para este análisis de 
primer orden. Sin embargo, se supondrá que la red de carga tiene una 

impedancia casi infinita a estos armónicos superiores y, por lo tanto, la 
corriente que fluye por el conmutador para los armónicos superiores 
deberá tender a cero. La componente fundamental de la corriente en la 
carga inet1 es conocida, pero la componente fundamental de la tensión en la 

carga vs1 debe ser hallada mediante el uso de series de Fourier, dado que 

vs(t) es una función periódica. 

Por lo tanto: 

𝑣𝑣𝑠𝑠(𝑡𝑡) = � 𝐾𝐾𝑛𝑛 ∙ 𝑒𝑒𝑗𝑗∙𝑛𝑛∙𝜔𝜔𝑠𝑠∙𝑡𝑡
∞

𝑛𝑛=−∞

 (II.23) 

Dónde: 

𝐾𝐾𝑛𝑛 =
1
𝑇𝑇𝑠𝑠
∙ � 𝑣𝑣𝑠𝑠(𝑡𝑡) ∙ 𝑒𝑒−𝑗𝑗∙𝑛𝑛∙𝜔𝜔𝑠𝑠∙𝑡𝑡

𝑇𝑇𝑠𝑠
2

0

∙ 𝑑𝑑𝑑𝑑 (II.24) 

Para n=1: 

𝐾𝐾1 = 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷
𝜔𝜔𝑠𝑠∙𝐶𝐶𝑠𝑠∙𝑇𝑇𝑠𝑠

∙ ∫ �𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝑎𝑎 ∙ (cos(𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑) − cos𝜑𝜑)� ∙ 𝑒𝑒−𝑗𝑗∙𝜔𝜔𝑠𝑠∙𝑡𝑡
𝑇𝑇𝑠𝑠
2
0 ∙ 𝑑𝑑𝑑𝑑  (II.25) 

La integral se toma sólo en la primera mitad del periodo porque vs(t) es 
cero en la segunda mitad del mismo, resultando: 

𝑣𝑣𝑠𝑠1 = 𝑎𝑎0 ∙ 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 ∙ sin(𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑0) (II.26) 
𝑖𝑖𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛1 = 𝑎𝑎 ∙ 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 ∙ sin(𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜑𝜑) (II.27) 

Donde las constantes a0 y ϕ0 son: 

𝑎𝑎0 =
2 ∙ |𝐾𝐾1|
𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷

=
1

𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠
∙ �
𝜋𝜋2

16
+

4
𝜋𝜋
−

3
4
 

(II.28) 

𝜑𝜑0 =
𝜋𝜋
2

+ ∠𝐾𝐾1 =
𝜋𝜋
2

+ tan−1 �
2 ∙ 𝜋𝜋

8 − 𝜋𝜋2
� (II.29) 

El fasor impedancia de la red de carga externa puede ser ahora 

calculado como: 
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𝑍𝑍𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛1 =
𝑎𝑎0
𝑎𝑎
∙ 𝑒𝑒𝑗𝑗∙(𝜑𝜑0−𝜑𝜑) ≅

0.28015
𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠

∙ 𝑒𝑒𝑗𝑗∙49.0524° (II.30) 

Es interesante destacar que el ángulo de la impedancia de carga 

requerida para operar como clase E, con un condensador en paralelo al 
conmutador, es una constante independiente del resto de la topología del 
circuito, mientras que la magnitud es directamente proporcional a la 
impedancia del condensador en paralelo a la frecuencia de conmutación. 
Por tanto, para asegurar un funcionamiento clase E, todo lo que se 

necesita es obtener una impedancia a la frecuencia fundamental igual a 
Znet1, y condiciones de circuito abierto a todos los armónicos superiores, con 

lo que se cumplen las condiciones de ZVS y ZVDS. 

En la Figura II.9, se expone una topología específica para la red de 
carga externa: 

 
Figura II.9   Red de carga externa vista por el dispositivo conmutador a 

frecuencias de RF 

Esta red satisface la condición de alta impedancia a todas las 
frecuencias de armónicos superiores a la fundamental, por lo que sólo 

importa que la impedancia de la red sea la impedancia anterior a la 
frecuencia fundamental. Es decir, que: 

𝑍𝑍𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛1 = 𝑍𝑍𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛 = 𝑅𝑅 + 𝑗𝑗 ∙ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐿𝐿 −
1

𝑗𝑗 ∙ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶
 (II.31) 

Si se iguala esta expresión a la obtenida anteriormente para Znet1 (II.30), 
se obtiene una ecuación compleja con dos incógnitas, Cs y C. 

𝑍𝑍𝑑𝑑(𝑓𝑓) = 𝑅𝑅 + 𝑗𝑗 ∙ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐿𝐿 −
1

𝑗𝑗 ∙ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶
=

0.18
𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠

+ 𝑗𝑗 ∙
0.21
𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠

=
0.28015
𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠

∙ 𝑒𝑒𝑗𝑗∙49.0524° 
(II.32) 

Para el resto de frecuencias tendríamos: 

L C

Znet R
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𝑍𝑍𝑑𝑑(𝐾𝐾 ∙ 𝑓𝑓) = ∞              𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 𝐾𝐾 > 1 (II.33) 

Esto se consigue gracias a las condiciones antes descritas de ZVS y 
ZVDS. Igualando las partes reales e imaginarias de ambas expresiones se 
obtiene: 

𝐶𝐶𝑠𝑠 =
1

2 ∙ 𝜋𝜋 ∙ 𝑓𝑓𝑠𝑠 ∙ 𝑅𝑅 ∙ �
𝜋𝜋2
4 + 1� ∙ 𝜋𝜋2

≅
1

2 ∙ 𝜋𝜋 ∙ 𝑓𝑓𝑠𝑠 ∙ 𝑅𝑅 ∙ 5.447
 (II.34) 

𝐶𝐶 = 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ �
�𝜋𝜋

2

4 + 1� ∙ 𝜋𝜋2
𝑄𝑄𝐿𝐿

� ∙ �1 +
𝜋𝜋3
16 −

𝜋𝜋
4

𝑄𝑄𝐿𝐿 −
𝜋𝜋3
16 −

𝜋𝜋
4

�

≅ 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙
5.447
𝑄𝑄𝐿𝐿

∙ �1 +
1.153

𝑄𝑄𝐿𝐿 − 1.153
� 

(II.35) 

Donde QL se define como: 

𝑄𝑄𝐿𝐿 =
𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐿𝐿
𝑅𝑅

 (II.36) 

Estas ecuaciones de Cs y C fueron desarrolladas en [8] y comparadas con 
las ecuaciones originales. La expresión para Cs obtenida por Mader es 

idéntica a la original, mientras que la expresión dada por Sokal para C, 

donde las constantes han sido ajustadas a partir de datos experimentales, 
es: 

𝐶𝐶 ≅ 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ �
5.447
𝑄𝑄𝐿𝐿

� ∙ �1 +
1.42

𝑄𝑄𝐿𝐿 − 2.08
� (II.37) 

Para diseñar un amplificador clase E basándose en esta topología, sería 

conveniente establecer valores iniciales para ωs, L y R con los que obtener 

el valor de QL y calcular a partir de este las capacidades Cs y C. 

II.1.ii.b. Generalización del Amplificador Clase E 

El modelo planteado en el apartado anterior para el amplificador clase 
E, contempla un funcionamiento “óptimo” (o nominal) del mismo según el 
cual se deben cumplir las condiciones ZVS y ZVDS. No obstante, solo la 
condición ZVS (II.12) es crucial para la obtención de una eficiencia ideal 
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del 100%. Cuando la derivada de la tensión en el conmutador es distinta 
de cero en el cambio de estado, se habla de un modo de operación “sub-
óptimo” cuyo funcionamiento se describe en profundidad en [11]. 

El análisis que se presenta a continuación esta realizado en [13] y [14] 
en torno a la idea de utilización de una bobina de choque no ideal (finita), 

lo que resulta en una variación en la conmutación. Sin embargo, parte de 
las condiciones establecidas siguen manteniéndose: se asume el 
funcionamiento del transistor como un conmutador ideal, la red de carga 
mantiene un factor de calidad elevado y se considera que la corriente en 
dicha red es sinusoidal. 

La condición ZVDS se verá alterada, y representará ahora la pendiente 
de vS en el momento del cierre del conmutador [12]: 

𝜕𝜕𝑣𝑣𝑆𝑆(𝑡𝑡)
𝜕𝜕𝜕𝜕

�
𝑡𝑡=𝑡𝑡𝑂𝑂𝑂𝑂

= 𝜔𝜔𝑠𝑠 · 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 · 𝑘𝑘 (II.38) 

Donde k es un valor real que nos permite cierto grado de libertad a la 
hora de realizar el diseño del amplificador. Para k = 0 tendríamos el modo 

de operación “óptimo” original, que puede considerarse un caso particular 
de esta extensión. Esta particularidad nos permite realizar variaciones en 
la red de carga del amplificador en función de las especificaciones del 
diseño.  

Esta variación, se puede expresar en términos del parámetro de diseño 
q, definido por Mustafa Acar en [12] como: 

𝑞𝑞 =
1

𝜔𝜔𝑠𝑠�𝐿𝐿𝑏𝑏 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠
 (II.39) 

 Dicho parámetro determina la contribución de la capacidad paralela y 

la bobina de choque (Lb) a la impedancia de carga del amplificador. Por 
tanto, se puede redefinir la impedancia de carga óptima como: 

Z𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛 = 𝑗𝑗 ∙ 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐿𝐿𝑏𝑏||(𝑅𝑅 + 𝑗𝑗 · 𝑋𝑋) (II.40) 
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Y se define la máxima potencia de salida como: 

𝑃𝑃𝑜𝑜𝑢𝑢𝑡𝑡 = 𝐾𝐾𝑝𝑝(𝑞𝑞) ∙
𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷2

𝑅𝑅
 

(II.41) 

 Donde R, Lb y X pueden obtenerse como: 

𝑅𝑅 =
𝐾𝐾𝐶𝐶(𝑞𝑞)
𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠

 (II.42) 

𝐿𝐿𝑏𝑏 = 𝑅𝑅
𝐾𝐾𝐿𝐿(𝑞𝑞)
𝜔𝜔𝑠𝑠

 (II.43) 

𝑋𝑋 = 𝑅𝑅 ∙ 𝐾𝐾𝑋𝑋(𝑞𝑞) (II.44) 

Siendo los parámetros K = {KL, KC, KP, KX} (función de q) los con- 

respondientes al conjunto de ecuaciones de diseño obtenido para esta 

generalización en [13]. Una vez determinados los valores de Cs y ωs, se 

obtendrán estos parámetros para el valor de q elegido. 

𝐾𝐾𝐿𝐿 =
𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐿𝐿𝑏𝑏
𝑅𝑅

 (II.45) 

𝐾𝐾𝐶𝐶 = 𝜔𝜔𝑠𝑠 ∙ 𝐶𝐶𝑠𝑠 ∙ 𝑅𝑅 (II.46) 

𝐾𝐾𝑝𝑝 = 𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 ∙
𝑅𝑅
𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷2

 (II.47) 

𝐾𝐾𝑋𝑋 =
𝑋𝑋
𝑅𝑅

 (II.48) 

Análisis de Funcionamiento del Amplificador Clase E Generalizado 

Para simplificar el análisis de este modelo generalizado, se parte en [14] 
de unas hipótesis, similares a las utilizadas para el análisis del circuito 

clase E original [3]. Para aprovechar y seguir de la mejor manera posible 
el desarrollo en [14], se debe destacar que los intervalos en los que el 
conmutador está cerrado y abierto, no coinciden con los usados en la 
sección II.1.ii.a, lo que no tiene mayor importancia. En la Figura II.10, se 
muestra el circuito clase E generalizado, utilizado en este análisis [14]. 

Así pues, para un ciclo de trabajo 0 < d < 2 (d = 1 equivale a un ciclo de 

trabajo de 50%), suponemos que el conmutador se cierra (ON) en t = 0 y se 
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abre (OFF) en 𝑡𝑡 = 𝑑𝑑𝑑𝑑
𝜔𝜔𝑠𝑠

 con periodo 𝑇𝑇 = 2𝜋𝜋
𝜔𝜔𝑠𝑠

. Además, se asume que las 

pérdidas reactivas son despreciables y que el factor de calidad del circuito 
serie LC (QL) es suficientemente alto. De cara a obtener una operación 
“optima” sin perdidas, será además necesario garantizar el cumplimiento 

de las condiciones ZVS y ZVDS en el momento previo al cierre del 

conmutador (𝑡𝑡 = 2𝜋𝜋
𝜔𝜔𝑠𝑠

). 

 

Figura II.10 Circuito clase E con red de salida generalizada [14]. 

Bajo dichas hipótesis, la corriente en la carga se asume sinusoidal. Así 

pues, cuando el conmutador está cerrado (0 ≤ ωs·t < d·π), la tensión en este 

vendrá dada por: 

𝑣𝑣𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) = 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 − 𝑣𝑣𝐿𝐿(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) = 0 (II.49) 

En este intervalo de tiempo, la corriente en el conmutador será, por lo 
tanto: 

𝑖𝑖𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) =
𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷
𝜔𝜔𝜔𝜔

𝜔𝜔𝜔𝜔 + 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷[𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜔𝜔𝜔𝜔 + 𝜑𝜑) − 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜑𝜑)] (II.50) 

Cuando el circuito está abierto (OFF, d·π ≤ ωs·t < 2·π), is(ωs·t) = 0 y la 

corriente a través del condensador paralelo se define como: 

𝑖𝑖𝑐𝑐(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) = 𝑖𝑖𝐿𝐿(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) + 𝑖𝑖(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) (II.51) 

Siendo i(ωst) la corriente en la carga. Esta ecuación puede desplegarse 

como una ecuación diferencial de segundo orden lineal y no homogénea: 

𝐿𝐿𝐿𝐿
𝜕𝜕2𝑣𝑣𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)

𝜕𝜕𝑡𝑡2
+ 𝑣𝑣𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) − 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 − 𝜔𝜔𝑠𝑠𝐿𝐿 ∙ 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 ∙ 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝜑𝜑) = 0 (II.52) 

R

is
jX

L C

ic iL
i

VX

VDS

VRvs Cs

Lb
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Cuya solución general se obtiene de la forma: 

𝑣𝑣𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) = 𝐶𝐶1𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝑞𝑞𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) + 𝐶𝐶2𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝑞𝑞𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡) + 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 −
𝑞𝑞

1 − 𝑞𝑞2
𝑝𝑝 ∙ 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 ∙ 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝜑𝜑) (II.53) 

Donde 

𝑞𝑞 =
1

𝜔𝜔𝑠𝑠�𝐿𝐿𝑏𝑏𝐶𝐶𝑠𝑠
 (II.54) 

𝑝𝑝 =
𝜔𝜔𝑠𝑠𝐿𝐿𝑏𝑏 ∙ 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷

𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷
 (II.55) 

y los coeficientes C1 y C2 vienen determinados por las condiciones de 

estado iniciales en ωs·t = d · π. 

𝐶𝐶1 = �
𝑞𝑞2𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(2𝑞𝑞𝑞𝑞)𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝜑𝜑)

1 − 𝑞𝑞2
𝑝𝑝 +

𝑞𝑞 ∙ 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(2𝑞𝑞𝑞𝑞)𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜑𝜑)
1 − 𝑞𝑞2

𝑝𝑝 − 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(2𝑞𝑞𝑞𝑞)�𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.56) 

𝐶𝐶2 = �
𝑞𝑞2𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(2𝑞𝑞𝑞𝑞)𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝜑𝜑)

1 − 𝑞𝑞2
𝑝𝑝 +

𝑞𝑞 ∙ 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(2𝑞𝑞𝑞𝑞)𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜑𝜑)
1 − 𝑞𝑞2

𝑝𝑝 − 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(2𝑞𝑞𝑞𝑞)�𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.57) 

Por tanto, para unos valores de d, q, p y ϕ conocidos, vs(ωst) e is(ωst) 

pueden expresarse en términos de la tensión de polarización y la 

frecuencia de trabajo. 

Ambas formas de onda de tensión y corriente para en el conmutador, a 

frecuencia fundamental (is1(ωst) y vs1(ωst)), pueden descomponerse en dos 

componentes de cuadratura: activa (iR, vR) y reactiva (iX, vX), cuya 
amplitud puede obtenerse a partir de un análisis de Fourier [14]. 

𝐼𝐼𝑅𝑅 =
1
𝜋𝜋
� 𝑖𝑖𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝜑𝜑)𝑑𝑑(𝜔𝜔𝜔𝜔)
2𝜋𝜋

0
= 𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.58) 

𝐼𝐼𝑋𝑋 =
1
𝜋𝜋
� 𝑖𝑖𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝜑𝜑)𝑑𝑑(𝜔𝜔𝜔𝜔)
2𝜋𝜋

0
 (II.59) 

𝑉𝑉𝑅𝑅 = −
1
𝜋𝜋
� 𝑣𝑣𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝜑𝜑)𝑑𝑑(𝜔𝜔𝜔𝜔)
2𝜋𝜋

0
= 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.60) 

𝑉𝑉𝑋𝑋 = −
1
𝜋𝜋
� 𝑣𝑣𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝜑𝜑)𝑑𝑑(𝜔𝜔𝜔𝜔)
2𝜋𝜋

0
 (II.61) 
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II.1.ii.c. El Amplificador Clase E Paralelo 

El amplificador clase E paralelo puede entenderse como una solución 
particular para la generalización presentada en el apartado anterior. En 
esta topología, la red de carga está formada por una bobina de choque 
finita Lb, una capacidad paralela Cs, un circuito resonante serie resonando 

al fundamental y una resistencia de carga R (ver Figura II.11). 

A la frecuencia fundamental, el conmutador verá el circuito paralelo 
formado por la resistencia de carga y el paralelo de Lb y C. 

 
Figura II.11  Circuitos equivalentes del amplificador clase E paralelo. 

Un primer análisis del amplificador Clase E Paralelo fue llevado a cabo 
por V.B. Kozyrev en 1971 [15]. Posteriormente fueron Grebennikov y 

Jaeger en [16] quienes desarrollaron un conjunto completo de ecuaciones 
de diseño basadas en un estudio analítico similar al propuesto en los 
apartados II.1.ii.a y II.1.ii.b.  

Suponiendo un periodo de trabajo del 50% (d = 1), para obtener los 

parámetros que definen la red de carga del amplificado (q, p y ϕ), es 

necesario establecer un sistema de tres ecuaciones. Dos de estas 

ecuaciones surgen de aplicar las condiciones ZVS y ZVDS a la ecuación 
(II.53). Una tercera ecuación se obtiene del análisis de las componentes en 
cuadratura de la tensión de drenador a la frecuencia fundamental: dado 

ϕ
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que el circuito LC serie resuena al fundamental, toda la tensión de 
drenador se disipa en la carga, con lo que su parte reactiva es nula. Esto 
nos proporciona una tercera ecuación de diseño: 

𝑉𝑉𝑋𝑋 = −
1
𝜋𝜋
� 𝑣𝑣𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡)𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐(𝜔𝜔𝑠𝑠𝑡𝑡 + 𝜑𝜑)𝑑𝑑(𝜔𝜔𝜔𝜔) = 0
2𝜋𝜋

0
 

(II.62) 

Resolviendo dicho sistema, se obtienen los siguientes valores numéricos 

para los parámetros mencionados: 

𝑞𝑞 = 1.412 (II.63) 

𝑝𝑝 = 1.210 (II.64) 

𝜑𝜑 = 15.155𝑜𝑜 (II.65) 

El ángulo de fase entre las formas de onda de corriente y tensión al 

fundamental (is1(ωst) y vs1(ωst)) se puede definir a partir de las 

componentes IX e IR o como función de los elementos de la red de carga: 

𝜑𝜑 = 𝑡𝑡𝑡𝑡𝑡𝑡−1 �−
𝐼𝐼𝑋𝑋
𝐼𝐼𝑅𝑅
� = 𝑡𝑡𝑡𝑡𝑡𝑡−1 �

𝑅𝑅
𝜔𝜔𝑠𝑠𝐿𝐿

− 𝜔𝜔𝑠𝑠𝑅𝑅𝐶𝐶𝑠𝑠� (II.66) 

Parámetros de la red de carga 
Ya bien como resultado de desarrollo de esta expresión o utilizando las 

ecuaciones de diseño (II.42), (II.43), (II.44) junto con (II.41), se pueden 
obtener los valores óptimos de los elementos de la red [16]: 

𝐿𝐿𝑏𝑏 = 0.732
𝑅𝑅
𝜔𝜔𝑠𝑠

 (II.67) 

𝐶𝐶𝑠𝑠 =
0.685
𝜔𝜔𝑠𝑠𝑅𝑅

 (II.68)  

𝑅𝑅 = 1.365
𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷2

𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
 (II.69) 

Los parámetros del circuito resonante serie dependen de un factor de 

calidad QL el cual debe seleccionarse para ser lo más elevado posible: 
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𝐶𝐶 =
1

𝜔𝜔𝑠𝑠𝑅𝑅𝑄𝑄𝐿𝐿
 (II.70) 

𝐿𝐿 =
1

𝜔𝜔𝑠𝑠2𝐶𝐶
 (II.71) 

Parámetros de operación 
Los valores máximos que pueden alcanzar la tensión y corriente de 
drenador para una operación eficiente, se pueden obtener de las 

ecuaciones(II.50) y (II.53). Así pues [16]: 

𝑉𝑉𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 = 3.647 ∙ 𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷 (II.72) 

𝐼𝐼𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠 = 2.647 ∙ 𝐼𝐼0 (II.73) 

En cuanto a la frecuencia de operación, resulta importante conocer el 
rango máximo que esta puede alcanzar en función de la tensión de 
alimentación y la capacidad de salida del dispositivo (II.74). Esta última es 

la que proporciona una mayor limitación en frecuencia, dado que es un 
parámetro propio del transistor. Esta frecuencia, es 1.4 veces mayor que la 
soportada por el amplificador clase E original. 

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = 0.0798
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷2
 (II.74) 

El amplificador clase E paralelo aporta otra ventaja fundamental 

respecto a la topología clásica, dado que el circuito resonante se sintoniza a 
la frecuencia del fundamental, pues la impedancia óptima tan solo 
depende del propio dispositivo y de la bobina de polarización (Cout y Lb). 

Esto nos permite obtener perfiles de eficiencia y potencia de salida 
centrados a la frecuencia de trabajo, con lo que el ancho de banda que 
somos capaces de manejar es mucho mayor que en el amplificador clase E 
original (donde ambos perfiles están descentrados), siendo patente en los 

diseños realizados en el Capítulo IV. 
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II.2 Topologías rectificadoras 

Tanto la recuperación de energía ambiente, como la transferencia de 
potencia, para la alimentación de dispositivos de manera inalámbrica, 

requieren del uso de una rectenna (rectificador + antena), que permita 
capturar la señal de RF a rectificar y realizar la conversión de RF a DC. 

En este sentido, es esta tesis se prestará atención al desarrollo de circuitos 
rectificadores de alta eficiencia, basados en el uso de un transistor como 
elemento activo (a diferencia de los habituales circuitos a diodo), para ser 
utilizados en dichas aplicaciones, por lo que en esta sección se repasan los 
conceptos fundamentales de la rectenna y las limitaciones de los circuitos 

rectificadores implementados a diodo.  

II.2.i. Antena Rectificadora (Rectenna) 

Como muestra la Figura II.12, la rectenna está compuesta por una 
antena que recibe la energía de RF/microondas, un filtro paso bajo, que 

rechaza los armónicos superiores y un rectificador (formado normalmente 
por un diodo y el filtro de salida) que realiza la conversión de la señal de 
microondas recibida a DC.  

 

Figura II.12 Esquema simplificado de una rectenna. 

Tanto la antena como el circuito rectificador deben ser adecuadamente 

diseñados de cara a maximizar la cantidad de potencia de DC que pueda 
ser obtenida a la salida. Por tanto, la antena debe operar en la frecuencia a 
la cual la energía será recolectada y el circuito rectificador debe ser 
optimizado para maximizar su eficiencia de conversión de RF a DC a dicha 
frecuencia.  

Antena

Filtro
Paso DC

Carga
Resistiva

Filtro
Paso Bajo

CIRCUITO RECTIFICADOR

RFin

DCout
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La eficiencia de conversión de RF a DC del circuito rectificador depende 
del dispositivo activo seleccionado, de la topología del rectificador y de la 
carga de salida, y viene dada por la ecuación (II.75).  

𝜂𝜂𝑅𝑅𝐹𝐹_𝐷𝐷𝐷𝐷 =
𝑃𝑃𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
𝑃𝑃𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖𝑖

 (II.75) 

Además, en la mayoría de las implementaciones, ha de tenerse en 

cuenta el nivel de potencia de entrada disponible que alcanzará al 
rectificador a la hora de realizar el diseño del circuito. 

II.2.ii. Rectificadores a Diodo 

La rectificación de señales de radiofrecuencia se ha venido utilizando 

desde los inicios de la radio, pero no fue hasta 1974 con la introducción de 
los diodos de unión metal-semiconductor o Schottky cuando se abre una 
nueva etapa en la implementación de sensores y rectificadores de 
microondas, ya que estos tenían la posibilidad de detectar potencias tan 

bajas como -70 dBm a frecuencias de hasta 18 GHz.   

En el caso de los diodos de barrera Schottky, a diferencia de los diodos 
típicos de unión P-N de silicio, no almacenan cargas en su unión, 

presentando una capacidad de unión menor y, de este modo puede operar a 
frecuencias mucho mayores. Dichos diodos presentan además una tensión 
umbral inferior, lo que garantiza una operación más eficiente en 
rectificación a potencias bajas.  

La rectificación a diodos se basa en su característica i-v dada por: 

𝑖𝑖 = 𝐼𝐼𝑠𝑠 �𝑒𝑒
𝑞𝑞

𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛𝑛𝑣𝑣 − 1� (II.76) 

donde i es la corriente del diodo, v es la tensión entre sus terminales, IS 

es la corriente de saturación que es constante a una temperatura dada, K 

es la constante de Boltzmann, T la temperatura absoluta, q la carga del 
electrón y n una constante de ajuste de la ecuación. Esta característica 

está representada de forma general en la Figura II.13, a la que se le ha 
añadido además la región de ruptura. 
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Figura II.13  a) Característica i-v típica de un diodo y b) circuito equivalente del 
modelo general de un diodo. 

Para el análisis de las propiedades de rectificación del diodo, se suele 
utilizar la expresión en forma de series de potencia [17]. Si se sustituye 

q/nKT por α, quedaría: 

𝑖𝑖 = 𝐼𝐼𝑠𝑠 �𝛼𝛼𝛼𝛼 +
(α𝑣𝑣)2

2!
+

(α𝑣𝑣)3

3!
+ ⋯� (II.77) 

En la ecuación (II.77), la rectificación está dada por los términos pares 
de la ecuación. En régimen de pequeña señal, solo el término de segundo 

orden es significativo, por lo que se dice que el diodo está funcionando en 
la región cuadrática de operación. A medida que aumenta la tensión, 
comienza a ser significativo el término de cuarto orden, siendo esta región 
denominada cuasi-cuadrática o región de transición. Por encima de esta 

región el diodo entra en la zona lineal donde la corriente de salida es 
proporcional a la tensión de entrada.  

Existen dos tipos principales de diodos Schottky empleados en la 

rectificación: los diodos con polarización (externally biased diode) y los 
diodos sin polarización (zero biased diode). Los diodos que requieren 

polarización externa suelen ser de tipo-n, mientras que los tipo-p no 
requieren polarización, son más baratos y más pequeños por lo que se 
emplean con más frecuencia en aplicaciones de energy harvesting [18].  

 

+
v
─

i(v)Cj(v)

Rs

b)
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Pérdidas en los rectificadores a diodos 

Existen tres parámetros fundamentales que afectan directamente en la 
conversión de RF a DC en los rectificadores basados en diodos: 

- La tensión de umbral (threshold) VT y la tensión inversa de ruptura Vbr 

(ver Figura II.13a)). Estos parámetros afectan directamente a la eficiencia 
del rectificador. Por un lado, está el conocido como efecto VT, que se aprecia 

al analizar un perfil de eficiencia de este tipo de rectificadores (en la 
Figura VII.1, del Capítulo VII de conclusiones, se muestran algunos de 
estos perfiles para rectificadores en el estado del arte), donde la eficiencia 
cae a potencias bajas debido que no hay energía suficiente para cargar la 

capacidad de unión. Por otro lado, está el efecto Vbr a potencias altas, 
donde a partir del nivel de potencia de DC máximo (PDCmax = Vbr2/4RL), 

esta permanece constante y por lo tanto la eficiencia disminuye de manera 
relativamente abrupta. 

- La desadaptación de impedancias. Si en el caso de la rectenna no existe 
una buena adaptación entre la impedancia del rectificador y de la antena, 

una parte de la potencia de RF se reflejará nuevamente al medio, por lo 
que la eficiencia se verá afectada. Conseguir una buena adaptación es una 
tarea complicada debido a la característica no lineal de los elementos del 
circuito equivalente (véase Figura II.13b) que varían con la frecuencia y la 
potencia de entrada. 

- Elementos parásitos. Además de los elementos representados en la 
Figura II.13b, que influyen en cuanto a pérdidas por disipación, en el caso 

de las resistencias, y en cuanto a limitación en frecuencia, en el caso de la 
capacidad, existen otros elementos parásitos no representados y que están 
asociados al empaquetado del dispositivo. Estos elementos pueden 
contribuir en degradar las figuras de mérito del rectificador. 

- Generación de armónicos. Como se pudo ver en la ecuación (II.77). La 
característica no lineal del diodo, que por un lado le otorga la capacidad de 
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rectificación, también es una fuente de pérdidas en sí misma, al producir 
componentes a los armónicos de la frecuencia incidente que reducen la 
proporción de la energía que se convierte en DC. En los últimos años se 

han presentado varios trabajos encaminados a minimizar el impacto de 
este fenómeno implementando redes de terminación de armónicos 
similares a las que se utilizan, por ejemplo, en los amplificadores 
conmutados como los clase E, F o variantes inversas para manipular sus 

formas de onda. En [19] se demuestra que muchas de las técnicas de 
manipulación de las componentes armónicas introducidas para la mejora 
de la eficiencia en los amplificadores se puede aplicar directamente a 
rectificadores basados en diodo.    

II.2.iii.  Rectificador Síncrono 

Aunque habitualmente implementados sobre diodo, los circuitos 
rectificadores también pueden ser implementados utilizando un transistor 

como elemento activo (rectificador síncrono), aprovechando el control que 
ofrece el tercer terminal, que puede permitir aumentar el rango dinámico 
de potencia de entrada, mientras se alcanza una alta eficiencia. En [20], 
puede verse una extensa comparativa entre rectificadores realizados en 

distintas tecnologías, tanto a diodo como a transistor.  

Antes de describir el funcionamiento del rectificador síncrono, es 
necesario introducir brevemente el principio de dualidad con inversión 

temporal (Time Reversal Duality), descrito por David C. Hamill en [21]. En 
dicho principio se establece que, cualquier amplificador resonante, puede 
transformarse en un rectificador resonante de la misma clase de operación, 

siendo uno el dual del otro. De este modo, los resultados obtenidos para el 
inversor, pueden aplicarse directamente a su correspondiente rectificador, 
y viceversa. 

Este principio es muy útil en el diseño de convertidores resonantes 
DC/DC, compuestos por un inversor, que realiza la conversión de DC a RF, 
y un rectificador, que realiza la conversión de RF a DC nuevamente. En 
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esta dualidad, se cumple que las formas de onda de tensión y corriente de 
ambos circuitos son versiones reflejadas con inversión temporal entre ellos 
(ecuaciones  (II.78) y (II.79)), como puede verse en la Figura II.14, siendo 

la relación entre sus potencias instantáneas, la mostrada en (II.80). La 
potencia promediada en un ciclo, tiene signos opuestos, por lo que el 
sentido del flujo de corriente se ha invertido en el rectificador, adecuado 
para la conversión RF-DC requerida. 

 

Figura II.14   Formas de onda de tensión (─) y corriente (─) del a) inversor y b) 
rectificador. 

𝑣𝑣𝑠𝑠𝑟𝑟(𝑡𝑡) = 𝑣𝑣𝑠𝑠𝑖𝑖(−𝑡𝑡) (II.78) 

𝑖𝑖𝑠𝑠𝑟𝑟(𝑡𝑡) = −𝑖𝑖𝑠𝑠𝑖𝑖(−𝑡𝑡) (II.79) 

𝑝𝑝𝑟𝑟(𝑡𝑡) = −𝑝𝑝𝑖𝑖(−𝑡𝑡) (II.80) 

 
Rectificador síncrono clase E 

Utilizando del principio de dualidad descrito, es posible obtener el 
circuito rectificador clase E a partir del inversor clase E. Aunque la teoría 
fue propuesta por Marian Kazimierczuk [22] para su uso en electrónica de 

potencia, se ha extendido su uso en radiofrecuencia [23][19], teniendo en 
cuenta las pérdidas de conmutación asociadas al aumento de la frecuencia. 

Además, es necesario prestar atención, al utilizar un transistor como 

elemento activo en un circuito rectificador síncrono, en los siguientes 
aspectos: 

a) Inversor

vsr (t) 

isr (t) 

vsi (t) 
isi (t) 

b) Rectificador
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• En un amplificador, como el clase E, la corriente fluye hacia el 
drenador del dispositivo, que opera en el primer cuadrante de sus 

curvas I/V, mientras que en su dual, dado que la corriente se 
invierte, opera en el tercer cuadrante, cuando se encuentra en 
estado ON.  

• La teoría asume que la adaptación de salida del amplificador, bajo 

condiciones de gran señal es perfecta, y que la forma de onda de la 
carga es perfectamente sinusoidal. Sin embargo, la red de salida del 
amplificador clase E tiene un factor de calidad Q finito, por lo que 

puede haber diferencias cuando el circuito es configurado como 
rectificador.  

• La señal de excitación de puerta, debe ser lo suficientemente grande 

como para poder hacer conmutar el dispositivo. En condiciones de 
potencia máxima, esto puede no ser un problema en un circuito 
rectificador clase E, pero debe ser tenido en cuenta cuando la 
potencia de entrada disminuye, para aumentar el rango dinámico en 
el que el rectificador puede ser empleado. Además, si se utilizan dos 

señales de entrada de RF, una para excitar puerta y la otra a 
rectificar en drenador, estas deben ser adecuadamente 
sincronizadas. 

Por tanto, para evitar las pérdidas por conmutación, se puede utilizar la 
topología clase E, al asegurar las condiciones ZVS y ZVDS, que, en el caso 
del rectificador, son forzadas en la transición ON-OFF (Figura II.14b)). 
Considerando el análisis del circuito clase E, descrito en la sección II.1.ii  

(operando con un ciclo de trabajo de 50%), al cargar el rectificador con el 
valor RDC nominal (presentado por el amplificador clase E a la fuente de 

alimentación, véase Figura II.15) y terminando adecuadamente la red de 
salida de drenador teniendo en cuenta las disposiciones anteriores, en esta 
tesis se han implementado distintos circuitos rectificadores síncronos, a 
partir de su dual, tanto para su uso en transmisión inalámbrica de 
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potencia, como en la implementación de convertidores DC/DC (sección IV.2 
del Capítulo IV y Capítulo V, respectivamente). 

 

Figura II.15  a) Inversor o Amplificador de Potencia Clase E y b) su dual, el 
rectificador síncrono Clase E. 

II.3 Convertidores Resonantes de Potencia en RF 

En las arquitecturas de control de la polarización descritas previamente 
en la I.1.i, se presentó al modulador de envolvente como el bloque 
encargado de amplificar las variaciones de la amplitud de la señal banda 

base, provenientes del conversor D/A, hasta alcanzar los valores de tensión 
y corriente que necesita el amplificador de RF en cada instante. Este tipo 
de operación (como se verá más adelante) sería el equivalente al de un 
convertidor DC/DC que fuese capaz de manejar, tanto variaciones muy 

rápidas en la señal de entrada, como en la carga a la salida. Al estar la 
eficiencia global de este tipo de arquitecturas, determinada por el producto 
de las figuras asociadas a los procesos de conversión de potencia DC-a-
envolvente y envolvente-a-RF, resulta crítico el diseño de convertidores 

DC/DC de banda ancha, claves en la implementación de transmisores 
inalámbricos como ET ó EER. 

Los procesos de transformación de energía juegan un papel muy 

importante en los sistemas de alimentación, al estar presentes en 
prácticamente todos los equipos electrónicos, siendo la electrónica de 
potencia la rama que estudia este tipo de dispositivos. Los sistemas 
encargados de realizar esta transformación se denominan convertidores, y 
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se clasifican según la naturaleza de sus fuentes de energía de entrada y 
salida en: 

- Convertidores AC-DC: Conocidos también como rectificadores y que 
están presentes en la gran mayoría de las fuentes de alimentación 
que se conectan a la red de distribución (100-200V 50-60 Hz). 

- Convertidores AC-AC: Que incluyen los transformadores y 
autotransformadores. 

- Convertidores DC-AC: Conocidos como inversores y utilizados 
generalmente en sistemas que requieren tensiones sinusoidales.  

- Convertidores de corriente a tensión y viceversa: Muy utilizados 
actualmente en sistemas ópticos y optoelectrónicos para la excitación 
de LED y láseres. 

- Convertidores DC-DC: Permiten obtener, de manera eficiente, una 
tensión de DC de salida a partir de una tensión de DC de entrada.   

La principal aplicación de los convertidores es la regulación de tensión, 
que consiste en generar una tensión constante regulada a la salida a partir 

de una fuente de entrada no regulada. Estos reguladores se suelen dividir 
en reguladores lineales y reguladores conmutados. Los lineales suelen ser 
poco eficientes, voluminosos y pueden generar solamente tensiones 
menores a la de la entrada. A cambio, producen una tensión a la salida 

muy estable, con mínimo rizado. Por otro lado, en los reguladores 
conmutados los transistores operan como interruptores, permitiendo así 
alcanzar eficiencias muy altas. Además, son mucho más versátiles ya que 
permiten generar tensiones de salida mayores que la de entrada (boost), 

menores (buck) o con polaridad inversa [24]. 

Los reguladores o convertidores conmutados se dividen a su vez en tres 
categorías principales: convertidores que utilizan modulación por ancho de 

pulso (PWM), convertidores resonantes y reguladores de tensión basados 
en la carga y descarga periódica de un condensador, los cuales son 
utilizados comúnmente para generar tensiones inversas. 
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Si se quisiera implementar un modulador de envolvente para 
aplicaciones ET/EER, empleando, por ejemplo, un convertidor buck típico 
con modulación de ancho de pulso (PWM) [25], este podría manipular una 

frecuencia de la señal moduladora que fuera una fracción de la frecuencia 
de conmutación (un 20% o menos de dicho valor). Al quedar esta última 
limitada a cientos de kHz, o decenas de MHz en el mejor de los casos, 
debido a su impacto sobre las pérdidas de conmutación, estos convertidores 

pueden utilizarse de modo eficiente para anchos de banda, de pocas 
centenas de kHz o unos pocos MHz.   

Para solucionar estos problemas se ha propuesto, por ejemplo, utilizar 

un amplificador lineal y un convertidor de potencia en modo conmutado de 
alta eficiencia, de manera conjunta. Así, mientras el bloque conmutado se 
ocupa del contenido de baja frecuencia de la envolvente, el amplificador 
lineal sigue la dinámica más allá de las capacidades del convertidor. 

Siguiendo este esquema, se han propuesto topologías de separación de 
banda (split-band) [26] o de realimentación [27], logrando elevados valores 
de eficiencia con señales de hasta 20 MHz de ancho de banda. Más 

recientemente, se han propuesto soluciones multinivel y multifase, que 
operan a frecuencias más altas, permitiendo manejar envolventes de 
señales LTE de hasta 20 MHz [28].  

Con el fin de mejorar prestaciones de ancho de banda de los 
convertidores, ya en la década de los 80s se propusieron técnicas para 
conmutar los convertidores a frecuencias cada vez más altas  [22]. En estos 
casos, la utilización de ondas cuadradas, como por ejemplo PWM o sigma-

delta (Σ∆), presenta serias dificultades debido a su elevado contenido 

espectral, que provoca pérdidas adicionales y restringe las dimensiones de 
los elementos reactivos afectando la densidad de potencia. Además, es una 
fuente importante de interferencia EMI (Electro-Magnetic Iterference por 

sus siglas en inglés), que es muy difícil de filtrar en el resto de los circuitos 
del sistema. Teniendo en cuenta estos factores, se propuso entonces 



II.4 Arquitecturas de Transmisión Inalámbrica 

59 
 

implementar la conmutación con señales sinusoidales lo que implicaba la 
introducción de resonadores serie o paralelo, dando lugar a los 
convertidores resonantes [24].  

El esquema general de un convertidor resonante se puede observar en la 
Figura II.16, donde la conversión de DC a DC se implementa con un 

inversor y un rectificador en cascada, unidos por una red de adaptación 
que posibilita que ambos bloques trabajen en sus modos óptimos de 
operación. Esta configuración, al utilizar señales sinusoidales de alta 
frecuencia pero de envolvente constante, tiene la ventaja de poder utilizar 
técnicas de amplificación de alta eficiencia. 

 
Figura II.16 Diagrama de bloques de un convertidor DC-DC resonante. 

Como se ha comentado, aprovechando el principio de dualidad [16], es 
posible realizar el diseño del rectificador síncrono clase E, a partir del 
amplificador de potencia clase E. Además, utilizando ambos en cascada, es 

posible obtener un convertidor DC/DC clase E2, como puede verse en la 
Figura II.17. Un mayor detalle de esta topología será descrito en el 
Capítulo V, donde se implementan tres convertidores DC/DC clase E2.  

 

Figura II.17   Circuito básico convertidor Clase E2 DC/DC obtenido 
a partir de los circuitos, inversor y rectificador, en cascada. 

II.4 Arquitecturas de Transmisión Inalámbrica  

Para hacer frente al compromiso linealidad-eficiencia en la transmisión 
inalámbrica de señales de comunicaciones se utilizan diferentes 
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arquitecturas, algunas de ellas mencionadas en el Capítulo I. A 
continuación, se resumen las características de las topologías utilizadas en 
esta tesis, así como del esquema Doherty, muy utilizado actualmente en 

las estaciones base para comunicaciones móviles. 

II.4.i. Transmisor Polar (EER) 

El concepto de transmisor polar, mostrado en la Figura II.18, se basa en 

el concepto de Eliminación y Restauración de Envolvente (EER), propuesto 
por Kahn en 1952 [27]. 

 

Figura II.18 Arquitectura de un transmisor polar. 

Su arquitectura se basa en la analogía con un sistema vectorial, donde 
para generar señales con variaciones simultáneas de amplitud y fase se 
sustituye el típico modulador I/Q o Cartesiano, por un modulador AM/PM 

o polar.  

Por ejemplo, si en una arquitectura polar se quisiera transmitir una 
señal pasobanda del tipo: 

𝑥𝑥(𝑡𝑡) = 𝑎𝑎𝑥𝑥(𝑡𝑡)cos (𝜔𝜔𝑐𝑐𝑡𝑡 + 𝜙𝜙(𝑡𝑡)) (II.81) 

Las componentes de amplitud ax(t) y fase φx(t) serían separadas 

digitalmente y manipuladas de manera individual por dos trayectorias 
diferentes hasta combinarse en la salida del amplificador de potencia de 
RF. Este amplificador trabaja en modo conmutado, es decir en clase D, E, 
F o sus variantes inversas, empleando un dispositivo FET cuya tensión de 

polarización en drenador es precisamente proporcional a la señal ax(t), 
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mientras su excitación de RF en puerta es una señal de amplitud 

constante modulada en fase según φx(t), siendo este un ejemplo típico de 

aumento de la eficiencia por variación dinámica de la polarización 

presentada en Capítulo I (Figura I.6). En este caso, la modulación y la 
amplificación tienen lugar simultáneamente en el mismo dispositivo.  

Para este tipo de topologías, el elemento clave en la eficiencia es el 

modulador de envolvente, el cual constituye uno de los temas de 
investigación más importante en la actualidad relacionados con la 
transmisión inalámbrica eficiente. En este sentido, en esta tesis se 
presentarán distintos convertidores DC/DC resonantes para ser utilizados 

como modulador de envolvente.   

II.4.ii. Transmisor Envelope Tracking (ET) 

Los transmisores basados en envelope tracking (seguimiento de la 

envolvente) también son arquitecturas basadas en control dinámico de la 
polarización y en esencia es muy similar al del EER, como se puede 
apreciar en el diagrama de la Figura II.19, donde se muestra una topología 

típica ET con control digital.  

 

Figura II.19 Arquitectura típica del envelope tracking. 

Como se puede observar, la diferencia fundamental radica en que en el 

envelope tracking se introduce la señal con amplitud y fase a la entrada del 
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amplificador de potencia mientras que por la vía de polarización se inyecta 
la variación de envolvente ENV(t). 

En las topologías envelope tracking de banda ancha la señal del 
modulador de envolvente reproduce exactamente la envolvente de la señal, 

lo cual se traduce en unas especificaciones de ancho de banda y slew-rate 
muy difíciles de conseguir como se verá más adelante. Debido a esto, se 
suele manipular matemáticamente la señal de envolvente de modo que 

siga solamente las variaciones lentas de la señal [30]. 

II.4.iii. Amplificador Doherty 

Una de las arquitecturas que está cada vez más presente en la 

actualidad para la mejora de la eficiencia en sistemas con estrictos 
requisitos de linealidad es el amplificador Doherty, llamado así por ser 
propuesto en 1936 por W.H. Doherty [31]. 

El esquema general de esta topología se muestra en la Figura II.20 y 
está formada por un amplificador de portadora (carrier amplifier), también 
llamado principal y un amplificador de picos (peaking amplifier) o auxiliar. 

La carga de salida está conectada al amplificador principal a través de un 
inversor de impedancias (transformador λ/4) y de manera directa al 

amplificador auxiliar. Como es sabido, dicho transformador permite la 
inversión de impedancias de acuerdo con [14], 

𝑍𝑍0 = �𝑍𝑍𝑖𝑖𝑖𝑖 ∙ 𝑍𝑍𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 (II.82) 

donde Z0 es la impedancia característica de la línea de transmisión. Si se 
despeja Zout de la ecuación (II.82),  

𝑍𝑍𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 =
𝑍𝑍02

𝑍𝑍𝑖𝑖𝑖𝑖
 (II.83) 

se deduce fácilmente que la impedancia de salida, Zout, es inversamente 

proporcional a la impedancia de entrada, Zin, para un valor de Z0 

constante. El transformador λ/4 a la entrada del amplificador auxiliar es 
necesario para compensar el desfase de 90º causado por el transformador 
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λ/4 a la salida del amplificador principal. Además, es necesaria otra línea 
λ/4 a la salida, con impedancia característica Z0 = √25Ω ∙ 50Ω = 35Ω , para 
adaptar a la impedancia de carga (50 Ω) cuando ambos amplificadores, 

diseñados para un entorno de 50 Ω, entregan la máxima potencia. 

 
Figura II.20    Esquema simplificado del amplificador Doherty. 

En la práctica, el amplificador principal se polariza en clase B mientras 
que el auxiliar se polariza en clase C. La potencia de salida del sistema 
será por tanto una combinación de la que otorguen ambos dispositivos, de 

forma que, cuando los niveles de entrada sean menores o iguales a Pmax/4, 
siendo Pmax el pico de la envolvente, únicamente opera el amplificador de 
principal. A medida que aumenta el nivel de potencia de entrada, éste se 
satura y la contribución de potencia vendrá dada por el amplificador 

auxiliar, permitiendo obtener a la salida un perfil de potencia lineal, como 
se observa en la Figura II.21. 

 
Figura II.21   Comportamiento del amplificador Doherty [1]. 
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Para un nivel de back-off de potencia de 6 dB, la potencia de salida 
saturada del amplificador principal es cuatro veces menor que la potencia 
de salida pico.  

II.4.iv. Transmisor outphasing 

En el Capítulo I ya se introdujo de manera breve el principio de 
operación de los transmisores outphasing. Estos fueron propuestos por, H. 

Chireix en 1935 [32], con la idea de mejorar las condiciones de eficiencia y 
linealidad en los transmisores AM de tubo de la época y su diagrama de 
bloques simplificado se muestra en la Figura II.22. En esta topología, dos 
amplificadores son operados con señales de entrada de amplitud constante 

y sus salidas son sumadas para obtener la señal con variaciones de 
amplitud y fase deseada. Dicha señal de salida se consigue mediante la 
variación del ángulo de outphasing (fase relativa entre las dos señales de 

excitación). Se aprovecha, por tanto, el uso de señales de entrada de 
amplitud constante que permite, a priori, la utilización de amplificadores 
conmutados altamente eficientes (y altamente no lineales). 

 

Figura II.22   Diagrama de bloques simplificado del transmisor outphasing [33]. 

Esta topología, al igual que los amplificadores Doherty, emplean la 
modulación dinámica de la carga para la amplificación lineal y eficiente de 
señales complejas. En este tipo de señales, las variaciones de las 

componentes de amplitud (E(t)) y fase (θ(t)) de la señal de RF se pueden 
definir como [34]: 

𝑆𝑆𝑖𝑖(𝑡𝑡) = 𝐸𝐸(𝑡𝑡) ∙ cos (𝜔𝜔𝜔𝜔 + 𝜃𝜃(𝑡𝑡)) (II.84) 
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son codificadas en dos señales moduladas en fase de amplitud constante, 

𝑆𝑆𝑖𝑖1(𝑡𝑡) = 𝐸𝐸𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 ∙ cos (𝜔𝜔𝜔𝜔 + 𝜃𝜃(𝑡𝑡) + 𝜙𝜙(𝑡𝑡)) (II.85) 

𝑆𝑆𝑖𝑖2(𝑡𝑡) = 𝐸𝐸𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 ∙ cos (𝜔𝜔𝜔𝜔 + 𝜃𝜃(𝑡𝑡) − 𝜙𝜙(𝑡𝑡)) (II.86) 

donde 2φ(t) representa al ángulo de outphasing que contiene la 

información de la modulación en amplitud y Emax es el valor máximo de la 

envolvente E(t). 

𝜙𝜙(𝑡𝑡) = arccos �
𝐸𝐸(𝑡𝑡)
𝐸𝐸𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚

� (II.87) 

Por tanto, el bloque separador de componentes de señal genera, a partir 
de la señal de entrada modulada en amplitud, dos señales sinusoidales de 

amplitud constante con diferentes fases +φ(t) y −φ(t), que son amplificadas 

de manera independiente mediante etapas de potencia no lineales e 

idénticas y combinadas posteriormente para conseguir la señal modulada 
en amplitud deseada a la salida. El pico de potencia de salida se obtiene 

con φ = 0º, cuando las corrientes de los amplificadores de potencia son 

sumadas en fase, de manera similar a la operación push-pull. Del mismo 

modo, la potencia de salida se anula para φ = 90º, cuando las corrientes se 

cancelan mutuamente. De este modo, los valores de φ entre 0º y 90º, 

producen valores intermedios de tensión a la salida. 

En el Capítulo I se mencionó también la versión más simple de un 

transmisor outphasing conocida como amplificador LINC [35], y se 
mencionaron sus limitaciones al usar un combinador aislado. En cambio, 
la solución propuesta por Chireix [32] resuelve estas limitaciones 
mediante el uso de un combinador reactivo (no aislado) diseñado para 

permitir la modulación mutua de la carga con la variación de fase.  

Esta arquitectura permite, en teoría, mejorar significativamente, el 
perfil de eficiencia frente al back-off (BO) de potencia de, por ejemplo, un 

esquema Doherty típico (arquitectura muy empleada actualmente en 
estaciones base), como puede verse en la Figura II.23. 
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Figura II.23 Comparación del perfil de eficiencia frente al back-off de potencia 

de los amplificadores Chireix y Doherty. 

Debido al gran potencial de esta tecnología, esta tesis dedica una parte 

importante al estudio e implementación de varios transmisores Chireix-
Outphasing basados en amplificadores clase E que serán abordados en el 
Capítulo VI. 
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Capítulo III               
Breve Descripción 

de los Transistores 
y Caracterización  

En el diseño de topologías amplificadoras y rectificadoras, como las 
desarrolladas en este trabajo de tesis, es necesario realizar una buena 
elección de la tecnología del transistor, ya que las características del 
dispositivo activo escogido van a determinar las propiedades y el 

rendimiento del circuito final.  

Actualmente, los transistores LDMOS (MOSFETs de difusión lateral) y 

los de Nitruro de Galio (GaN HEMTs) son dos de los dispositivos más 
empleados en amplificadores de potencia para comunicaciones. Sin 
embargo, cada uno de ellos presenta sus restricciones en cuanto a 
frecuencia de operación y potencia de salida se refiere. Por un lado, los 
transistores LDMOS suministran elevados niveles de potencia (del orden 

de centenares de W, o incluso superiores al kW para aplicaciones en la 
banda de VHF con dispositivos como el MRF1K50H de NXP [1]) y 
permiten ser usados a altas tensiones en drenador (50 V), pero aún está 
limitado su uso a frecuencias de hasta 3-4 GHz [2][3].  

Para el caso de aplicaciones en las bandas de frecuencia desde UHF 
hasta banda X, la tecnología GaN ha destacado gracias a su alta tensión 
de ruptura y elevada densidad de potencia, entre otras características. 
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Además, la reducción de la longitud de puerta en los nuevos procesos de 
fabricación, le hacen apto para aplicaciones de mayor frecuencia que 
deban alcanzar una potencia de salida del orden de decenas de vatios, 

llegando incluso a entregar hasta 60 W en banda Ku (12-18 GHz) con 
dispositivos como el CGHV1J070D de Wolfspeed [4] de 0.25 µm. También 
se han reportado diseños de MMICs en banda W, con una longitud de 
puerta de 0.14 μm [5], que compiten con los realizados en fosfuro de indio 

(InP) o GaAs en esas frecuencias. No obstante, las propiedades del GaN 
también se están aprovechando en usos que requieren un nivel de 
potencia superior al que pueda proporcionar un sólo dispositivo, gracias a 
la combinación apropiada de varios amplificadores de estado sólido 

(SSPA). Es el caso del satélite Galileo, donde actualmente se estudia la 
sustitución de los amplificadores de tubos de vacío (TWTA) por SSPA a 
GaN HEMT [6],[7], y de las aplicaciones en aceleradores de partículas, 
donde ya se habían sustituido los klystrons por SSPA basados en 

transistores LDMOS [8] y ahora se introduce el GaN [9], permitiendo en 
ambos casos implementaciones de mayor eficiencia y por tanto, una 
reducción importante de los costes operacionales.  

A modo de ejemplo, en la Figura III.1 pueden verse los rangos de 
operación que cubren las tecnologías más usadas en la fabricación de 
amplificadores de potencia en términos de frecuencia y potencia de salida, 
así como algunas implementaciones. Es el caso del amplificador Doherty 

basado en el transistor LDMOS A2I20D040N de NXP [3], la placa de 
evaluación de Wolfspeed (antes CREE) del transistor GaN HEMT 
CGHV1F025S [10], el amplificador de tubo de vacío de la división MEC de 
Teledyne [11], el SSPA en banda satelital DBS de 400 W basado en GaN 

de TTI Norte [12], el amplificador en banda E (75 – 83 GHz) de Erzia [13] 
y el amplificador de media potencia de la serie Cougar GaN de Teledyne 
Microwave Solutions [14].  
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Figura III.1   Visión general de las bandas de frecuencia y potencia de 
salida que comprenden algunas de las tecnologías más usadas en el diseño de 

amplificadores. 

Además de las descritas, la tecnología E-pHEMT también está 

experimentando una reducción en la longitud de puerta, permitiendo ser 

usada hasta banda K, como es el caso del VMMK-1225 de Broadcom, que 

tiene una longitud de puerta de 0.25 µm y puede trabajar en un rango de 

0.5 a 26 GHz, aunque con niveles de potencia de salida mucho menores 

[15].   

Es necesario destacar que, no sólo es posible aprovechar las 

características proporcionadas por los transistores E-pHEMT y GaN 

HEMT en el diseño de amplificadores para comunicaciones, sino que 

además es factible su uso en la realización de topologías rectificadoras 

dirigidas hacia aplicaciones tan diversas como la recuperación 

inalámbrica de potencia (energy harvesting), la alimentación inalámbrica 

(wireless powering) o como etapa rectificadora dentro de un convertidor 

DC/DC de alta frecuencia [16].  

Aunque son los diodos Schottky los que copan la mayoría de las 

implementaciones relativas a la rectificación de potencia [17],[18], son 

muchas las ventajas que proporcionan los transistores HEMT 
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pseudomórficos (pHEMT) si son usados como elemento activo en circuitos 
rectificadores, como es el caso de los descritos en el Capítulo IV. 

En resumen, desde el punto de vista del dispositivo, este trabajo de 
tesis se centra en el uso de transistores E-pHEMTs  y HEMTs de Nitruro 
de Galio (GaN HEMTs) para llevar a cabo el diseño de topologías 

amplificadoras y rectificadoras dirigidas a distintos campos de aplicación, 
tales como comunicaciones, y las ya mencionadas, transferencia 
inalámbrica de potencia (wireless power transfer, WPT) o reciclado de 

energía (energy harvesting).  

III.1 Transistores HEMT 

Como es bien conocido, las tres principales familias de dispositivos 
utilizadas en los circuitos de RF y microondas son los diodos de barrera 

Schottky, los transistores de unión (que comprenden a su vez a los 
transistores de unión bipolar (BJTs) y los de heterounión (HBTs)) y los 
transistores de efecto de campo (FETs). En éstos últimos (los dispositivos 
FET), la magnitud de la corriente que circula entre los contactos óhmicos 
situados en ambos extremos (terminales fuente y drenador) es controlada 

por el tercer terminal (puerta), normalmente definido por su longitud (LG) 
y anchura (WG). 

Los transistores FET se distinguen entre los denominados “normally-

on” o de deplexión y los “normally off” o de enriquecimiento. En el primer 
caso, los electrones están confinados en el canal, existiendo una densidad 

de corriente entre la fuente y el drenador sin necesidad de aplicar ninguna 
tensión entre puerta y fuente (Vgs=0 V). Por lo tanto, la modulación de la 
carga se realiza aplicando tensiones negativas entre la puerta y la fuente 

que hacen que se vaya vaciando el canal por extensión de la zona de carga 
espacial, llegando a una tensión de corte Vp (pinch-off), para la cual la 
corriente entre drenador y fuente (Ids) se hace nula. El dispositivo está 

limitado hasta una tensión máxima entre drenador y fuente, que se define 
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como tensión de ruptura (breakdown, Vbr). En cambio, en los dispositivos 

de enriquecimiento el canal se encuentra cortado cuando la tensión entre 

puerta y fuente es nula, por lo que es necesario aplicar una tensión Vgs 

positiva y superior a la tensión umbral (threshold) (Vgs > Vth > 0 V), para 

obtener corriente entre drenador y fuente.  

Para representar las zonas de funcionamiento del dispositivo, se suele 

hacer uso de sus características I/V (corriente/tensión), que muestran la 

evolución de la corriente Ids frente a la tensión Vds, parametrizadas para 

distintos valores de Vgs. Como puede verse en la Figura III.2, aumentando 

la tensión drenador-fuente desde Vds= 0 V, se observa un comportamiento 

lineal (zona óhmica) hasta alcanzar la tensión de codo (Vknee), a partir de la 

cual Ids satura y su valor permanece aproximadamente constante (zona de 

saturación). Si se aumentase Vds por encima de Vbr, se alcanzaría la zona 

de ruptura (breakdown), donde se produce un aumento brusco e 

irreversible de la corriente Ids y, por lo tanto, la destrucción del dispositivo. 

La zona de corte se define para una Vgs<Vp, donde no existe corriente Ids. 

 

Figura III.2 Características I/V de un dispositivo FET. 

Aunque los dispositivos FET se clasifican en diferentes tipos según el 

método de aislamiento entre el canal y la puerta, se prestará atención en 

este caso el transistor de alta movilidad electrónica (HEMT), que presenta 
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un comportamiento global muy bueno gracias, entre otras características, 

a su alta transconductancia y su bajo ruido [19], y será el utilizado en las 

implementaciones realizadas en este trabajo de tesis. 

En la Figura III.3a, se muestra una sección transversal de un 

dispositivo HEMT, en la que se observan las distintas capas que lo 

componen. La principal diferencia con un dispositivo MESFET es el uso de 

la heterounión en lugar de un canal dopado simple.  

 

Figura III.3   Estructura de los dispositivos a) HEMT y b) pHEMT. 

La heterounión se compone de una capa de n AlGaAs inmediatamente 

debajo de puerta, una capa separadora muy delgada no dopada y una capa 

de GaAs no dopada. Dicha separación permite que se forme una capa fina 

de electrones debajo del terminal de puerta, entre la capa de GaAs no 

dopada y el espaciador. La concentración de electrones se modula con la 

tensión en puerta y, de este modo, se varía la corriente en drenador. 

Aunque la transconductancia resultante pueda ser muy alta, la cantidad 

de corriente disponible para producir potencia de salida es muy baja, por 

lo que es necesario el uso de varias heterouniones para incrementarla. 

En base a esta estructura, se pueden realizar modificaciones para 

optimizarla, como es el caso del HEMT pseudomórfico (pHEMT), que 

incluye una capa extra entre el espaciador n AlGaAs y la capa GaAs 

(véase Figura III.3b), lo que resulta en una discontinuidad de la banda 

prohibida más grande que provoca una mayor carga en la capa de 

electrones, aumentando la transconductancia y la potencia de salida, por 
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lo que se obtienen dispositivos con mayor ganancia y mejor figura de 
ruido.   

Del mismo modo, el GaN HEMT utiliza una zona denominada gas de 
electrones bidimensional de alta densidad (2DEG) entre las capas de GaN 
y AlGaN, lo que permite obtener un transistor con una resistencia en 

estado ON (Ron) muy baja [20]. 

Tanto el GaAs como el GaN son semiconductores compuestos por 

elementos de las Categorías III (boro, aluminio, galio, indio y talio) y V 
(nitrógeno, fósforo, arsénico, antimonio y bismuto), por lo que son 
conocidos por semiconductores III-V [21]. La combinación de elementos de 
dichas categorías, da lugar a un semiconductor con una mayor movilidad 

de electrones que la del silicio, permitiendo su uso a mayores frecuencias, 
por lo que les hacen particularmente útiles en amplificadores de potencia 
de RF/microondas. 

III.1.i. Transistores GaN HEMT  

Durante las dos últimas décadas, el interés en la obtención de los 
primeros LEDs emisores de luz azul y blanca, ha supuesto también un 
impulso en el desarrollo del GaN para electrónica de radiofrecuencia. Ya 

en los 90’s, el nitruro de galio fue considerado un material semiconductor 
óptimo para la fabricación de transistores de alta potencia y alta 
frecuencia, dados sus parámetros de movilidad electrónica, velocidad de 
saturación del electrón y energía de banda prohibida (bandgap), que 

pueden verse comparados con los de otros materiales semiconductores en 
la Tabla III.1.  

Actualmente, los usos que se le dan a los transistores de RF, tanto 
comerciales como militares, continúan exigiendo el perfeccionamiento de 
los dispositivos GaN, sobre todo de cara al aumento de la densidad de 
potencia y de la frecuencia de operación. En este sentido, la elección del 

sustrato es crucial y determina el rendimiento y la fiabilidad del 



Capítulo III Breve Descripción de los Transistores y Caracterización 

76 
 

dispositivo final [21], siendo el silicio (Si) y el carburo de silicio (SiC) los 
utilizados de forma predominante en la fabricación de los transistores 
GaN HEMT para aplicaciones de alta potencia. A diferencia del mercado 

de los LEDs basados en GaN, el uso del zafiro (Al203) como sustrato no es 
una opción viable debido a la pobre conductividad térmica que tiene 
comparada con las del Si y el SiC. 

 
Tabla III.1 Parámetros de los materiales semiconductores para RF/Microondas [22]. 

Las ventajas del uso del SiC como sustrato en lugar del Si, siendo las 
más relevantes enumeradas a continuación, han hecho que el primero sea 

la opción elegida por los principales fabricantes, tales como Quorvo, 
Wolfspeed o NXP, a pesar de su diferencia de coste: 

•  Mayor tensión de ruptura 

El hecho de que el GaN sea un material con gran anchura de gap da 
lugar a que tenga una alta tensión de ruptura (breakdown), pudiendo ser 

empleado a mayores tensiones de funcionamiento y por tanto, ser usado 
en aplicaciones de más alta potencia que otros dispositivos 

semiconductores.  

• Mayor conductividad térmica  

Gracias a la alta conductividad térmica del SiC, el GaN sobre SiC puede 
funcionar a una mayor temperatura. Además, se mantiene más frío que 
dispositivos de GaAs o Si, para una misma cantidad de potencia disipada, 
lo que le hace más fiable. 
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•  Mayor velocidad de saturación de los electrones 

Permite menores pérdidas de conmutación, frecuencias de trabajo más 
altas y mayor densidad de corriente, logrando así una densidad de 
potencia elevada. 

La alta densidad de potencia de que dispone el GaN, que se suele 
expresar en W/mm (ya que la potencia se escala con la anchura de la 
puerta, no con su área), permite proporcionar una mayor potencia de 

salida con un mismo tamaño [23]. De este modo, se avanza hacia la 
miniaturización, pudiendo alcanzar un requerimiento de potencia dado 
con un dispositivo más pequeño. Teniendo en cuenta que existe una 
relación inversamente proporcional entre las capacidades que presenta el 

dispositivo (siendo la Cgs predominante y directamente proporcional a la 
anchura de puerta) y su frecuencia máxima de operación [24], la reducción 
del tamaño no sólo consigue abaratarlo, sino que además llevará asociado 

capacidades más pequeñas, permitiendo un diseño a más alta frecuencia.  

En este sentido, actualmente es posible conseguir, a través de los 
principales fabricantes, dispositivos GaN HEMT que operen a tensiones 

de drenador de 28, 40 ó 50 V, con longitudes de puerta de 0.4 y 0.25 µm, 
pudiendo alcanzar una densidad de potencia de hasta 8 W/mm [25]. Por su 
parte, Sumitomo Electric (SEDI Inc.) está desarrollando los primeros 
MMICs que operan a 65 V. Como puede verse en la Figura III.4, con este 

aumento de la tensión de operación, se consigue una reducción de la Cds y 
por tanto, una mejora del factor de calidad, lo que le permite ser apto para 
aplicaciones pulsadas de banda ancha entre 8.5 y 10 GHz [26].  

Por tanto, esta tecnología está en constante desarrollo, principalmente 
debido a las exigencias de los mercados de infraestructura inalámbrica y 

defensa que adoptan cada vez más aplicaciones basadas en señales con 
una alta relación potencia pico potencia promedio (PAPR) y gran ancho de 
banda. Es aquí donde entran en juego los amplificadores en modo 
conmutado como el clase E y las arquitecturas como outphasing y envelope 
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tracking, de cara a aumentar también la eficiencia de los sistemas de 

transmisión. 

 

 

Figura III.4 Dependencia de la Cds con la tensión de drenador [26]. 

Como ya se comentó en el apartado II.2.ii. del Capítulo II acerca de los 

amplificadores en modo conmutado, existe una Ron finita a través de la 
cual se produce disipación de potencia en el estado ON, que junto con las 
pérdidas de conmutación debidas a las capacidades parásitas, influyen en 
la pérdida de eficiencia. Vistas las características del GaN HEMT, es 

evidente que una baja Ron, debida a su zona de alta densidad (2DEG), y 
sus bajas capacidades parásitas en comparación con los dispositivos de Si, 
le hacen apto para operar con un bajo consumo de potencia y sustituir a 
los dispositivos MOSFETs de cara a su uso en convertidores DC/DC de 

alta frecuencia.   

III.1.ii. Transistores E-pHEMT  

Con el objetivo de ser usado en amplificadores para los terminales de 
usuario de telefonía móvil, a finales de los 90, HP Laboratory desarrolló el 

transistor E-pHEMT (Enhancement-mode Pseudomorphic High Electron 

Mobility Transistor) [27]. En ese momento, los fabricantes de teléfonos 

móviles preferían amplificadores que operasen en torno a 3 − 3.6V, ya que 
es una tensión que podían proporcionar fácilmente con las baterías 
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disponibles, pero los procesos GaAs MESFETs y pHEMTs que podrían 
ajustarse, requieren además una tensión negativa para el encendido, por 
lo que no eran adecuados. Eran pues las tecnologías como GaAs HBT, Si 

BJT o Si MOSFETs, que requerían mayor tensión, las usadas previo paso 
por un convertidor DC/DC o aumentando el tamaño de las baterías y por 
tanto el tamaño y coste de los dispositivos. Para salvar dichos aspectos, 
surgen los E-pHEMTs, un proceso semiconductor optimizado para 

aplicaciones inalámbricas que es capaz de operar con una única fuente de 
tensión positiva. En el detalle de la Figura III.5, se muestra la 
configuración interna del transistor E-pHEMT encapsulado utilizado por 
HP Laboratory, en el que se han incluido condensadores para acortar el 

camino de retorno a masa y así minimizar las pérdidas inductivas 
parásitas. 

 

Figura III.5  Fotografía de la placa de circuito impreso utilizada para 
evaluar el E-pHEMT desarrollado por HP Lab. y detalle del interior del 

empaquetado [28]. 

Esta tecnología presenta unas características únicas que lo diferencian 
de los dispositivos PHEMT en modo de empobrecimiento y de otras 
tecnologías. En primer lugar, además de requerir únicamente tensión 

positiva, tiene una corriente Ids muy baja con VGS = 0 V, lo que facilita el 
diseño de las redes de polarización y elimina el ruido asociado con la 
generación de una tensión negativa. Asimismo, tiene una alta 

transconductancia a baja corriente de reposo, permitiendo una excelente 



Capítulo III Breve Descripción de los Transistores y Caracterización 

80 
 

eficiencia de potencia añadida (PAE). Y, por último, su baja tensión de 
codo, baja resistencia de conducción y alta tensión de ruptura hacen a este 
dispositivo adecuado para la amplificación de potencia con una alta 

ganancia, alta densidad de potencia y alta eficiencia a una baja tensión de 
alimentación. Por tanto, se vienen usando en amplificadores de potencia, 
amplificadores de bajo ruido (LNA) [29] y como pre-amplificadores (driver) 

cuyo destino puede ir desde tarjetas para PC (PCMCIA) hasta redes de 
área local inalámbricas, pasando por su uso en estaciones base, terminales 
móviles, o incluso en escáneres para la captura de imágenes de resonancia 
magnética, entre otros [30],[31]. No obstante, también se hace uso de los 

transistores E-pHEMT en aplicaciones distintas a las de circuitos 
amplificadores, ya que su puerta puede ser utilizada en sustitución de un 
diodo en el diseño de, por ejemplo, mezcladores [32], [33] o detectores [34].  

III.2 Caracterización y Modelado orientado a los Diseños de 

Alta Eficiencia. 

La disponibilidad de un modelo no lineal que pueda predecir el 
comportamiento de los transistores HEMT, puede ser muy útil en el 

diseño de amplificadores y rectificadores de potencia de alta eficiencia. Sin 
embargo, el proceso que es necesario llevar a cabo para la obtención del 
mismo, conlleva un gran número de medidas de caracterización del 
transistor, siendo largo e inevitablemente meticuloso si el objetivo es que 

pueda reproducir el comportamiento para distintas condiciones de trabajo. 
Aunque existen antecedentes en el desarrollo de modelos, en el Grupo de 
RF y Microondas de la Univ. de Cantabria [35]-[37], no es el objetivo de 
esta tesis el desarrollo de un modelo elaborado de transistor, sino más 

bien, la obtención de una metodología que permita, a partir de medidas 
empíricas sencillas del dispositivo, conseguir simular distintos circuitos de 
alta eficiencia. 

En el caso de los diseños realizados con GaN HEMT, se han utilizado el 
modelo proporcionado por el fabricante, basado en el propuesto por Statz-
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Fager [38],[39], y un modelo sencillo de conmutador, obtenido a partir de 
medidas del transistor. Este último permite, por un lado, reducir los 
tiempos de computación y por otro, simular circuitos en los que el 

transistor opere en el tercer cuadrante de sus características I/V, como son 
los rectificadores y los convertidores DC/DC. Siguiendo este propósito, 
para el caso de las topologías rectificadoras basadas en E-pHEMT, se ha 
propuesto una ecuación para la principal no linealidad Ids (Vgs,Vgd), 

haciendo especial hincapié en la reproducción de las regiones lineales 
tanto en el primer como en el tercer cuadrante.      

III.2.i. Caracterización de transistores  

Previamente a la definición de los modelos mencionados, es necesario 
disponer de medidas experimentales del transistor. En este caso, la 
caracterización realizada a cada uno de los dispositivos es relativamente 

sencilla, ya que se basa principalmente en medidas de DC y de 
parámetros [S] en las condiciones de trabajo adecuadas para ser usados en 
amplificadores de potencia en modo conmutado. Es necesario señalar que, 
en las implementaciones basadas en la tecnología GaN HEMT, se ha 

utilizado el transistor GH35030F de Wolfspeed (CREE Inc.) cuyo 
procedimiento de caracterización ya ha sido descrito en [16],[40]. Dicho 
proceso se detallará brevemente a continuación, ya que será también el 
utilizado en el caso de los transistores E-pHEMT ATF-54143 y VMMK-

1218 de Avago [41],[42], empleados en el resto de circuitos. 

Transistor GaN HEMT CGH35030F 

Como se ha comentado, para las topologías de alta eficiencia realizadas 
en GaN HEMT se ha seleccionado transistor encapsulado CGH35030F. Se 
trata de un dispositivo orientado a aplicaciones de alta eficiencia, alta 
ganancia y gran ancho de banda, pudiendo proporcionar una ganancia en 

pequeña señal de unos 12 dB a 3.6 GHz [43] y una potencia de salida de 
hasta 30 W.  
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A la hora de determinar el punto de trabajo, es necesario tener en 
cuenta el pico de la forma de onda de tensión del transistor cuando es 
operado como clase E, ya que puede superar 3.5 veces la tensión de 

polarización en drenador [44],[45], como se vio en la sección II.1.ii. Dada 
su alta tensión de ruptura (Vbr >120 V), es posible operarlo a una tensión 

VDS= 28 V sin que peligre el dispositivo. En cuanto a la tensión de 
polarización en puerta, fue seleccionado el valor de tensión más alto para 
el cual no se aprecia conducción en drenador, que en este caso fue de –3.5 

V. En la carta de Smith de la Figura III.6, puede verse el parámetro S22 
medido para el punto de polarización escogido, del cual se han extraído la 
capacidad de salida del dispositivo (Cout) y la resistencia en estado OFF 

(Roff), según las siguientes expresiones: 

Cout = 
Im(Yout)

2πf  (III. 
1) 

Roff = 
1

Re(Yout)
 (III. 

2) 

donde: 

Yout =𝑌𝑌0
(1–S22)
(1+S22)   (III. 3) Y0 = 

1
Z0

=
1

50
 𝑆𝑆 (III. 4) 

 

 

Figura III.6  Medida del parámetro S22 del transistor CGH35030F a VGS= 
–3.5 V y VDS= 28 V, para la extracción de Cout y Roff. 

0 1
.

0
1

.
0

-
1

.
0

1
0

.
0

5
.

0

2
.

0

3
.

0

4
.

0

0
.

2

0
.

4

0
.

6

0
.

8

2 GHz

1 GHz

0.5 GHz

S(2,2)
CGH35030 @ VDS=28 V & VGS=-3.5 V

COUT = 3.74 pF

COUT = 3.57 pF
COUT = 3.52 pF

0 1
.

0
1

.
0

-
1

.
0

1
0

.
0

5
.

0

2
.

0

3
.

0

4
.

0

0
.

2

0
.

4

0
.

6

0
.

8

2 GHz

1 GHz

0.5 GHz

S(2,2)
CGH35030 @ VDS=28 V & VGS=-3.5 V

COUT = 3.74 pF

COUT = 3.57 pF
COUT = 3.52 pF



III.2 Caracterización y Modelado orientado a los Diseños de Alta Eficiencia. 

83 
 

Aunque es posible obtener una mejor estimación de la resistencia en 
estado ON (RON) a partir de las medidas pulsadas de las curvas I/V [46], 

las medidas de DC también pueden emplearse en modelos de conmutador, 
si se busca una solución con tiempos de modelado y simulación reducidos 
[47]. En la Figura III.7, se muestra una fotografía del set-up utilizado en 

la adquisición de las curvas I/V, sencillo en comparación con el necesario 
para medidas pulsadas, junto con el resultado de las mismas. Como se 
observa, la resistencia en estado ON se ha obtenido de la pendiente, en la 
zona lineal, de la curva correspondiente a la tensión de puerta más alta 
(VGS= 0 V). 

 

Figura III.7  a) Fotografía del set-up de medida de las curvas IV del 
transistor CGH35030F y b) resultado de las mismas. 

Transistor E-pHEMT ATF-54143 y VMMK-1218 

De igual manera que para el transistor GaN HEMT utilizado en la 
sección anterior, se realizó la caracterización de los dispositivos E-pHEMT 

estableciendo la tensión de drenador adecuada para la operación en clase 
E, al mismo tiempo que, dado que son transistores de enriquecimiento, se 
aprovecha su funcionamiento a VGS= 0 V. Gracias a ello, es posible 

implementar topologías rectificadoras sin necesidad de aplicar una 
tensión en puerta.  

El transistor ATF-54143, es un dispositivo de Broadcom que se presenta 
en un encapsulado de bajo coste (SOT-343). Dispone de una anchura de 
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puerta de 800 µm y está indicado para distintas aplicaciones inalámbricas 
en el rango de 450 MHz a 6 GHz de frecuencia. Por su parte, el VMMK-
1218, se ofrece con un encapsulado sub-miniatura 0402 (GaAsCap), tiene 

una longitud de puerta de 0.25 µm y puede ser usado hasta 18 GHz. 
Aunque ambos presentan alta ganancia y baja figura de ruido, sus rangos 
de potencia de salida difieren bastante, siendo su P1dB de 20.4 y 12 dBm, 
respectivamente. 

Una vez medidas las curvas IV del transistor ATF-54143 que se 
muestran en la Figura III.8, se realizó un barrido de la tensión VDS a VGS = 

0 V para extraer la tensión de ruptura del dispositivo. Dicho valor se 
estimó en Vbr = 18 V, siendo la corriente en drenador inferior a 0.05 mA en 

ese caso. De este modo, con Vbr y mediante la ecuación (III. 5) es posible 
calcular la tensión máxima para su operación como clase E. En base dicho 
resultado se realizaron las medidas de parámetros [S] para distintas 

tensiones de drenador, entre 0 y VDDmax = 5 V, cuyo parámetro S22 se 
representa en la Figura III.9. Finalmente, se obtuvo el valor de RON para 

este dispositivo (2.3 Ω). 

 

Figura III.8 Curvas I/V del transistor Broadcom ATF-54143 obtenidas 
mediante medidas en DC y curva a VGS = 0 V para mayor valor de VDS. 

VDDmax= 
Vbr

3.562 =
18

3.562  ≈ 5 V (III. 5) 
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Figura III.9 a) Fotografía del transistor Broadcom ATF-54143 y b) 

medida de su parámetro S22 hasta 3 GHz, para distintas VDS. 

Asimismo, se obtuvieron las curvas I/V para el transistor VMMK-1218 y 
los parámetros [S] a VGS = 0 V y VDS = 3 V (véanse las Figura III.10 y 
Figura III.11).  

 

Figura III.10 a) Curvas I/V del transistor Broadcom VMMK-1218 medidas. 

 

Figura III.11 a) Fotografía y b) parámetro S22 del transistor Broadcom 
VMMK-1218, medido hasta 8 GHz. 
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A modo de resumen, para una frecuencia de 900 MHz, los parámetros 
extraídos de las medidas realizadas a los transistores son los mostrados en 
la Tabla III.2. 

 

Tabla III.2 Parámetros extraídos de las medidas de parámetros [S] y curvas I/V de 
cada uno de los transistores utilizados. 

III.2.ii. Modelado de transistores HEMT 

Con la aparición de la prometedora tecnología GaN HEMT, a principios 
de siglo comenzaron a proponerse modelos no lineales para predecir su 

comportamiento. Basado en los propuestos por Statz [38] y Fager [39] 
para dispositivos FET de GaAs y LDMOS, respectivamente, Cabral 
propone en [49] una solución para el diseño de amplificadores de potencia 
a GaN HEMT (clase AB), que además tiene en cuenta los fenómenos de 

distorsión debidos a la intermodulación (IMD). Este tipo de modelos 
permiten ser validados de manera completa en una aplicación real, 
requiriendo una extracción exhaustiva de los elementos intrínsecos y 
extrínsecos del dispositivo.  

No obstante, en el caso de rectificadores y amplificadores de potencia de 
alta eficiencia, como los que operan en clase E, la idea de poder 
implementar un modelo de conmutador de un dispositivo HEMT a partir 

de medidas sencillas del mismo, que además presente una buena 
convergencia, puede ser interesante, dado que la mayoría de los modelos 
no lineales están orientados al diseño de amplificadores modo fuente de 
corriente, por lo que normalmente no se centran en la reproducción de la 

zona lineal de las curvas I/V ni en la de operación inversa (Vds e Ids <0). 

Como puede verse en la Figura III.12a), la ecuación del modelo de 
conmutador es muy simple, por lo que su precisión en cuanto a valores de 
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eficiencia no será exacta si se compara con la que se obtendría en las 
implementaciones reales, pero a cambio permite simular el 
comportamiento de distintas topologías rectificadoras y amplificadoras, 

requiriendo únicamente las medidas de RON y parámetros [S] realizadas 
anteriormente. Nótese en el esquemático de AWR utilizado para simular 

un amplificador clase E, según la topología original [44], (Figura III.12b)), 
que la tensión de entrada V1, parámetro de la fuente de corriente 
controlada por tensión, recibe únicamente pulsos entre ‘0’ y ‘1’, de tal 
forma que reproduzca al transistor como si de un conmutador ideal se 
tratase. Por tanto, no es posible realizar una red de adaptación de entrada 

que permita obtener resultados de PAE.  

 

Figura III.12 a) Esquema básico del modelo de conmutador y b) 
Esquemático en AWR MWO utilizado en la simulación de un amplificador 

clase E a 900 MHz. 

Siguiendo dicho circuito como ejemplo, en la Figura III.13 se muestran 

los contornos de load pull de eficiencia y potencia de salida obtenidos con 
el modelo de conmutador, para el esquemático de la Figura III.12b), y con 

el del fabricante, donde se observan las diferencias entre ambos.  
En el caso de los círculos de eficiencia, destaca el desplazamiento del 

punto de impedancia que proporciona el valor máximo, siendo el del 
modelo de conmutador, mucho más próximo al valor teórico [44]. Sin 

embargo, teniendo en cuenta que la única diferencia con el caso ideal es 
que en el modelo de conmutador se tiene en cuenta que la Ron y la Roff no 
son 0 e ∞, respectivamente, en general los círculos de eficiencia son aptos 
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para conocer la zona de impedancias a la cual terminar el primer 
armónico en drenador 

  

Figura III.13 Comparación de los contornos de load pull obtenidos con el 
modelo del fabricante (─) y el de conmutador (--).  

Un ajuste más exhaustivo se realizará posteriormente, cuando se 
realice la implementación con el transistor real, gracias a la flexibilidad 
en el diseño de las redes que proporciona el uso de elementos 
concentrados. Si se hiciese uso del modelo del fabricante, también sería 

necesario dicho ajuste, dadas las diferencias existentes con el 
comportamiento real del transistor. 

En el caso de las curvas de potencia de salida, dado que no se ha fijado 

ningún límite relativo a la tensión de ruptura del transistor o su corriente 
máxima, el modelo de conmutador llega hasta valores muy por encima de 
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los esperados para un dispositivo de 30 W. Pese a ello, estos círculos se 
pueden aprovechar para conocer la variación en potencia que existe, dado 
que mantienen la proporción y las zonas de máxima y mínima potencia 

con los círculos obtenidos con el modelo de Wolfspeed.  

Una de las ventajas que presenta este modelo sencillo de conmutador es 

que, si se desea simular grosso modo un circuito rectificador, bastaría con 
aplicar el principio de dualidad (descrito en la sección II.2.iii) y añadir una 
excitación en la vía de RF de drenador, a la vez que se carga con la RDC 

correspondiente, mientras que con el modelo de Wolfspeed no sería tan 
evidente. En ese caso, aparecen problemas de convergencia debidos a que 
el dispositivo trabaja, en estado ON, en una zona donde Vds e Ids <0.  

A continuación, se muestran las ecuaciones en las que se basa el modelo 
del fabricante para definir la fuente de corriente no lineal [39]:  

𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔1 = 𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔 − 𝑉𝑉𝑡𝑡 (III. 6) 

𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔2 = 𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔1 −
1
2
�𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔1 + ��𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔1 − 𝑉𝑉𝑉𝑉�2 + ∆2 − �𝑉𝑉𝑉𝑉2 + ∆2� (III. 7) 

𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔3 = 𝑉𝑉𝑉𝑉𝑉𝑉 ∙ 𝑙𝑙𝑙𝑙 �1 + 𝑒𝑒
𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔2
𝑉𝑉𝑉𝑉𝑉𝑉� (III. 8) 

𝐼𝐼𝑑𝑑𝑑𝑑 =
𝛽𝛽 ∙ 𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔32

1 +
𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔3
𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝

𝑉𝑉𝑉𝑉

∙ (1 + 𝜆𝜆𝑉𝑉𝑑𝑑𝑑𝑑)𝑡𝑡𝑡𝑡𝑡𝑡ℎ �
𝛼𝛼 ∙ 𝑉𝑉𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔3
𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝𝑝 � (III. 9) 

Dado que la ecuación para la Ids se basa en el uso de la tangente 

hiperbólica (III. 9), inevitablemente existe una simetría de tipo impar en 
sus curvas I/V, por lo que la reproducción del tercer cuadrante no es 
acertada. Esto es evidente en la Figura III.14, donde se comparan dichas 
curvas con las obtenidas mediante medidas.  

Como puede verse, este modelo realiza una buena reproducción del 
comportamiento del dispositivo cuando es polarizado en la zona de 
saturación directa (Vds > 0), por lo que es especialmente útil en el diseño 

de amplificadores clase AB. 
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Figura III.14 Comparación de las curvas I/V simuladas usando el modelo 

del fabricante (─) y las curvas I/V medidas (─). 

Por tanto, aunque la simulación de circuitos con dispositivos GaN 
HEMT se ha visto limitada por las carencias de ambos modelos, se han 
aprovechado sus virtudes en favor del diseño de las distintas topologías 

presentadas en los dos capítulos siguientes. Además, se debe de tener en 
cuenta que gracias a que la frecuencia de trabajo de los circuitos 
presentados permite el uso de elementos concentrados, existe un amplio 
grado de control en el montaje real de los mismos, por lo que las 

simulaciones no son tan claves como pudiera serlo en el caso de utilizar 
elementos distribuidos o frecuencias más elevadas.  

No obstante, de cara a la reproducción fiable del comportamiento de 

transistores GaN HEMT, también se ha definido un modelo para la fuente 
de corriente, cuya ecuación para la no linealidad predominante Ids(Vgs,Vds), 
detallada en [40], es la siguiente: 

 (III.10) 

Si se comparan las curvas I/V obtenidas con este modelo, con las 

medidas realizadas en el transistor, puede verse que, a diferencia de lo 
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observado para el modelo del fabricante (Figura III.14), el modelo 
propuesto reproduce con bastante exactitud tanto el comportamiento de 
las curvas IDS vs VDS en la parte negativa, como la zona lineal cuando VDS > 

0 V. 

 
Figura III.15 Comparación de las curvas I/V simuladas usando el modelo 

propuesto (─) y las curvas I/V medidas (o). 

Además, cabe destacar otras soluciones de este tipo orientadas también 

a la mejora de la predicción de rectificadores y convertidores, como la 
propuesta por Jardel et al.[52], utilizada por el Grupo de RF y Microondas 
de la Univ. de Colorado (Boulder), así como en un trabajo conjunto con 
dicha universidad [53]. 

III.2.iii. Ecuación para Ids (Vgs,Vgd) del transistor VMMK-1218 

Como se ha visto en la sección anterior, un modelo sencillo de 
conmutador puede ser adecuado para sintetizar una red de terminación de 

drenador en un amplificador clase E, pero no es suficiente si se desea 
diseñar la red de adaptación de entrada o simular la operación inversa del 
dispositivo bajo una topología rectificadora auto-síncrona. En dicho caso, 
sería necesario el uso de más parámetros, como los que describen la unión 

Schottky puerta-canal. En este sentido, para el caso del transistor E-
pHEMT VMMK-1218 se definió una ecuación para la principal no 
linealidad Ids (Vgs,Vgd), de cara a obtener una buena reproducción de sus 
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características I/V en la zona lineal, tanto en operación directa como 
inversa, que permitiese diseñar circuitos amplificadores y rectificadores 
con dicho dispositivo. Su circuito equivalente, en su parte intrínseca (se 

han tenido en cuenta los elementos extrínsecos del modelo proporcionado 
por el fabricante), se muestra en la Figura III.16, donde las capacidades 
Cgs, Cds y Cgd se han considerado lineales y han sido extraídas de los 

parámetros [S] medidos en estado OFF, mientras que las no linealidades 
Igs (Vgs) e Igd (Vgd) han sido ajustadas teniendo en cuenta la conocida 

ecuación para la unión Schottky [50]. 

 

(III. 11) 

  

 

Figura III.16 Modelo de circuito equivalente no lineal. 

Las constantes α, β, µ y λ, de la ecuación (III. 11), han sido ajustadas 

para conseguir una buena reproducción de las curvas I/V del transistor 
VMMK-1218, según las medidas realizadas sobre el propio dispositivo, por 
lo que se adecúan a una RON de 3.6 Ω y Vth=0.59 V. Además, dado que las 
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curvas en la zona de saturación no permanecen constantes, el término 

�1 + 𝜇𝜇𝑉𝑉𝑔𝑔𝑔𝑔� permite aumentar gradualmente su pendiente.    

 

Figura III.17 Curvas I/V parametrizadas con la tensión VGS (─) y VGD (─). 

Como puede verse en la ecuación propuesta, al igual que en trabajos 

previos [51],[52], se han utilizado las tensiones Vgs y Vgd aprovechando la 
simetría real que tiene el canal de la mayoría de los dispositivos FET 
respecto al intercambio entre drenador y fuente. Dicha simetría puede 

verse más fácilmente si se representan las curvas I/V parametrizadas con 
la tensión de puerta-fuente y la tensión puerta-drenador (véase Figura 
III.17).  

A la vista de las curvas I/V de la Figura III.2 y Figura III.17, pueden 
distinguirse cuatro zonas: 

 Zona de saturación directa (Vds > 0) 
Vgd < Vth   Ids depende principalmente de f (Vgs). 

 Zona de saturación inversa (Vds < 0) 

Vgs < Vth   Ids depende principalmente de f (Vgd). 
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 Zona lineal (directa e inversa) 
Ids depende de ambas funciones f (Vgs) y f (Vgd) ((Vgs > Vth) y (Vgd > Vth)). 

Siendo las funciones f (Vgs) y f (Vgd) fácilmente identificables en este 

caso si se agrupa la ecuación (III. 11), según su dependencia con las 
tensiones Vgs y Vgd:  

 (III. 12) 

De cara a validar el modelo, en la Figura III.18 puede verse una 
comparación de las curvas I/V medidas con las obtenidas utilizando el 

modelo propuesto. La predicción se ha enfocado principalmente en la zona 
lineal, siendo la pendiente de las curvas en saturación difícil de reproducir 
para valores de VGS elevados. 

 
Figura III.18 Capacidad de predicción de las curvas IV del transistor 

VMMK-1218 comparadas con las obtenidas mediante medidas. 
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Capítulo IV         
Amplificadores y 

Rectificadores 
Síncronos Clase E  

El primer paso en el desarrollo de transmisores de alta eficiencia para 
comunicaciones contenidos en esta tesis es el diseño e implementación de 
cada una de los bloques que lo componen, siendo claramente el 

amplificador de potencia clase E, el elemento clave, ya que de él depende 
fundamentalmente la eficiencia del sistema completo. Asimismo, su 
topología puede ser adaptada, empleando el principio de dualidad, para su 
uso como rectificador síncrono, lo que permite que también sea 
aprovechado en otros campos de aplicación. 

Por tanto, en este capítulo se describen los diseños e implementaciones 
de los amplificadores y rectificadores síncronos clase E, tanto para 

aplicaciones de comunicaciones como para alimentación inalámbrica y 
recuperación de energía del ambiente. 

IV.1 Diseño de Amplificadores de Potencia de Alta Eficiencia 

Como se comentó en los Capítulos I y II, de cara a conseguir una 
amplificación lineal y eficiente, es necesario adaptar el consumo de 
potencia a la envolvente de la señal, mediante el uso de arquitecturas de 

transmisión inalámbrica basadas en la modulación de la tensión de 
drenador o en la modulación de la carga. El tipo de control utilizado puede 
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determinar en parte la topología del amplificador de potencia clase E, pero 
también vendrá determinado por el ancho de banda requerido y la 
frecuencia de diseño escogida.  

La operación clase E minimiza la disipación de potencia haciendo 
conducir al transistor de tal modo que actúe como un conmutador. Por 

tanto, el diseño de la red de terminación de salida es clave para evitar que 
las formas de onda de tensión y corriente del transistor se solapen. Aunque 
también se puede realizar utilizando líneas de transmisión [1], la mejor 
opción en el diseño de amplificadores clase E en UHF es el uso de 
elementos concentrados, es decir, bobinas y condensadores de alto factor 

de calidad [2][3]. 

En este sentido, a continuación se presentan tres amplificadores de 

potencia clase E, evolucionando desde un diseño banda estrecha (al que en 
adelante se hará referencia como clase E “original”, al estar basado en la 
topología propuesta por Sokal [4]), hacia topologías con un mejor 
comportamiento de la eficiencia con la frecuencia, realizándose una 
comparativa de los mismos al término de esta sección.  

IV.1.i. Diseño de Inversor Clase E a 770 MHz 

En este caso, se ha seleccionado el transistor CGH35030F para realizar 
un diseño a 770 MHz. De cara a obtener una estimación aproximada de la 

corriente máxima que puede soportar, se han simulado las curvas IV del 
dispositivo utilizando el modelo proporcionado por el fabricante sin la 
resistencia térmica (RTH), para que no se reproduzca el efecto debido al 

autocalentamiento y se asemejen lo más posible a unas características 
dinámicas (al anular la RTH no se eliminan los efectos de dispersión 

asociados a los estados trampas por lo que las características dinámicas 
pueden ser diferentes). Dichas curvas se muestran en la Figura IV.1, las 
cuales pueden alcanzar una corriente máxima de hasta 5.8 A. Además, el 
dispositivo presenta una capacidad de salida Cout = 2.9 pF a 1 MHz.  



IV.1 Diseño de Amplificadores de Potencia de Alta Eficiencia 

101 
 

 
Figura IV.1 Curvas IV del transistor CGH35050F. 

Como es sabido, el rango de operación en frecuencia viene limitado 
principalmente por la capacidad de salida del dispositivo, quedando 
patente en la ecuación (IV. 1), a partir de la cual es posible obtener la 
frecuencia máxima teórica ideal para la operación como clase E (se ha 

asumido que la capacidad de salida equivalente no varía con la frecuencia). 
Para una frecuencia superior a 1.1 veces la 𝑓𝑓𝑚𝑚á𝑥𝑥, el amplificador podrá 

alcanzar una eficiencia máxima teórica inferior a la ideal (η < 100%), que 

se irá degradando cuanto mayor sea la frecuencia de operación [5]. Sin 
embargo, aunque la eficiencia máxima pueda verse ligeramente 
disminuida, la operación subóptima permite reducir el estrés provocado en 
el dispositivo debido que el valor pico que puede alcanzar la tensión en 

drenador es menor que el nominal [6].  

𝑓𝑓𝑚𝑚á𝑥𝑥 =
𝐼𝐼𝑚𝑚á𝑥𝑥

56.5 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 ∙ 𝑉𝑉𝑑𝑑𝑑𝑑
=

5.8
56.5 ∙ 2.9 ∙ 10−12 ∙ 28

= 1264 MHz (IV. 1) 

Dado que la relación entre la frecuencia de trabajo f = 770 MHz y la 
frecuencia teórica máxima obtenida para el caso ideal, f/fmáx < 1, la 

eficiencia máxima teórica ideal será del 100%. Por tanto, se tomará como 
valor de partida para alcanzar la máxima eficiencia, la impedancia óptima 
en drenador a la frecuencia fundamental para un amplificador clase E (IV. 

2), mientras que el segundo y tercer armónico, los más influyentes en la 
figura de eficiencia [7], se terminarán en la condición más próxima posible 
a circuito abierto (IV. 3).  
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𝑍𝑍𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 ≅
0.28015
𝜔𝜔 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

𝑒𝑒𝑗𝑗∙49.0524° =
0.1836
𝜔𝜔 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

+ 𝑗𝑗
0.2116
𝜔𝜔 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

= 10.54 + 𝑗𝑗12.15 Ω (IV. 2) 
 

𝑍𝑍𝑑𝑑(𝐾𝐾 ∙ 𝑓𝑓) = ∞              𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐 𝐾𝐾 > 1 (IV. 3) 

Considerando el valor de 𝑍𝑍𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜, calculado con la capacidad de salida 

correspondiente a la frecuencia de trabajo (Cout= 2.96 pF), es posible 
utilizar distintas topologías para sintetizarlo. Por un lado, se puede hacer 
uso de redes multiarmónicas [1], que comprenden un mayor número de 

elementos pero a cambio proporcionan un ajuste fino de la impedancia al 
fundamental y de la condición de circuito abierto a los armónicos, y por 
otro, de redes más compactas, que permiten reducir las pérdidas debidas a 
los parásitos al estar formadas por menos elementos, como la propuesta en 

este caso, cuyo esquemático se muestra en la Figura IV.2. 

 

Figura IV.2 Topología de la red de salida del amplificador clase E con elementos 
concentrados, basada en bobina auto-resonante. 

Aprovechando la propiedad auto-resonante de que disponen las bobinas 
reales, se ha utilizado un único elemento para ajustar el abierto a los 

armónicos, seleccionando una bobina, Ls, cuya frecuencia de resonancia se 
encuentra entre 2f0 y 3f0. Después, con un condensador en serie, Cs, para 

un ajuste fino de la reactancia inductiva deseada 0.2116/(ω.Cout), y otro a 

masa, Cp, para transformar 50 Ω al valor de carga resistiva óptimo 

0.1836/(ω.Cout), se ha terminado la impedancia en drenador a f0. 

En la Figura IV.3 pueden verse los contornos de eficiencia y potencia de 

salida, obtenidos de la simulación de load pull, junto con la evolución con 
frecuencia de la impedancia que presenta en drenador la red de salida 

Ls Cs

Cp

VDD

G
S

D RFout

Zd



IV.1 Diseño de Amplificadores de Potencia de Alta Eficiencia 

103 
 

propuesta (Figura IV.2), simulada con componentes de ATC y Coilcraft de 
la librería. Aunque las terminaciones del segundo y tercer armónico no se 
encuentran exactamente en circuito abierto, están lo suficientemente bien 

terminados como para que, en términos de eficiencia, sea una ventaja el 
uso de un menor número de elementos. Según la simulación, realizada con 
el modelo del fabricante, la eficiencia máxima es de 91.9%, mientras que 
con la red de salida propuesta se obtendría un valor muy cercano (88.6%). 

 

Figura IV.3 Carta de Smith con los contornos de eficiencia y potencia de salida 
simulados. Además, se incluye la variación de Zd con frecuencia para la red de 

salida simulada y la impedancia nominal Zopt.  

Considerando dichos resultados, se realizó la implementación real de la 

red de salida, para sintetizar la Zd que maximice la eficiencia.  

IV.1.i.a. Implementación del Amplificador Clase E 

En todas las implementaciones que se describen en esta tesis, se ha 
utilizado el mismo sustrato, el ARLON 25N, cuyas características 
principales se muestran en la Tabla IV.1.  

 
Tabla IV.1 Características del substrato ARLON 25N. 
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Una vez fabricadas las placas, previamente dibujadas usando la 
herramienta AutoCAD, se ajustó la red de salida con ayuda de un 
analizador de redes. Los valores del circuito finalmente implementado se 

encuentran en la Tabla IV.2, siendo el esquemático del amplificador 
completo y su fotografía los mostrados en las Figura IV.4 y Figura IV.5.  

Como puede verse, además de las redes de entrada y salida, es necesario 
incluir las redes de polarización, formadas por una bobina de choque, Lf, y 
un condensador, Cc, que proporcionan condiciones de circuito abierto y de 
cortocircuito a la frecuencia de trabajo, respectivamente, además de un 
banco de condensadores de valor alto, para evitar posibles inestabilidades 

provocadas por terminaciones reactivas inapropiadas en baja frecuencia, 
donde los transistores suelen tener una mayor ganancia. Por el mismo 
motivo, y dado que no hay consumo de corriente en puerta (IGS = 0 V), se 

suele incluir una resistencia de 50 Ω en esa vía de polarización (en la 
práctica se usó un valor de 51 Ω).  

 
Figura IV.4 Topología de amplificador clase E con elementos concentrados, 

basada en bobina auto-resonante. 

 
Tabla IV.2 Valores de los elementos utilizados en el diseño del amplificador clase 

E a 770 MHz con bobina auto-resonante. 

Ls Cs

Cp

Lb

Cb

VDD

Lin

Cin

Cb

Lb

VGG

RFin
RFoutCc

1nF

1µF

100nF

10nF

10µF

1nF

1µF

100nF

10nF

10µF

50Ω



IV.1 Diseño de Amplificadores de Potencia de Alta Eficiencia 

105 
 

 

Figura IV.5 Fotografía del amplificador clase E a 770 MHz, con detalle de las 
redes de entrada y salida. 

IV.1.i.b. Caracterización Estática del Amplificador Clase E 

El amplificador se caracterizó con una excitación de onda continua 
(CW), frente a la variación de frecuencia, potencia de entrada (PinRF), 
tensión en drenador (VDD) y resistencia de carga (RL), utilizando un 

sistema de medida como el mostrado en la Figura IV.6, adaptado a cada 
tipo de barrido. De este modo, se puede conocer su comportamiento global 
de cara a su posterior uso en arquitecturas de transmisión eficientes 
(basadas principalmente en la modulación de la carga o de la tensión en 

drenador).  

 

Figura IV.6 Sistema de medida utilizado en la caracterización del amplificador 
de potencia clase E a 770 MHz. 

La evolución de la eficiencia, la eficiencia de potencia añadida (PAE), así 
como la ganancia frente a la potencia de entrada puede verse en la Figura 
IV.7a), para una condición de VGS = –3.8 V y VDS = 28 V. El valor de 

eficiencia máxima y la condición más cercana a la operación como 
amplificador modo conmutado se obtiene para un valor de PinRF= 23.7 
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dBm. En este punto la eficiencia y la PAE alcanzan un valor de 87.5% y 
85.5% respectivamente, siendo la potencia de salida Pout= 40.2 dBm, por lo 
que se obtiene una ganancia de 16.5 dB. 

 

Figura IV.7 Perfiles medidos del amplificador clase E a 770 MHz.  

También es interesante caracterizar el amplificador con la tensión de 
polarización en drenador, de modo a valorar su posible uso como etapa de 
modulación en un esquema transmisor de tipo EER o ET. La variación de 
la amplitud de la tensión de salida, en 770 MHz, que se muestra en la 

Figura IV.7b), sigue linealmente a la polarización en drenador, excepto a 
valores muy cercanos a cero debido al efecto feedthrough asociado a la 
capacidad Cgd del transistor [8]. Este resultado de linealidad es 

satisfactorio de acuerdo a los altos requerimientos de los sistemas de 
comunicación inalámbricos. 

El comportamiento frente a la frecuencia se muestra en la Figura IV.7c), 
donde se observa que el perfil de eficiencia está centrado a 770 MHz, 
mientras que el perfil de potencia de salida es decreciente. Se obtiene un 
valor de eficiencia superior al 80% en un ancho de banda de 135 MHz (695 

– 830 GHz) y de 115 MHz (700 – 815 GHz) en el caso de la PAE.  

PinRF (dBm)
10 15 20

Ef
ic

i e
nc

i a
y

PA
E

(%
)

0

25

50

75

100

Eficiencia
PAE
Ganancia

G
an

an
ci

a
( d

B )

0

7.5

15

22.5

30

650 700 750 800 850 900
0

25

50

75

100
P

ou
t

(d
B

m
)

20

30

40

50

Eficiencia

PAE

Pout

RL(Ω)
50 100 150 200 250

Ef
ic

ie
n c

ia
y

PA
E

( %
)

0

25

50

75

100

P ou
t
( d

Bm
)

20

30

40

50

VDD (V)
0 10 20 30 40

Ef
ic

ie
n c

ia
y

P
A

E
( %

)

0

20

40

60

80

100

0

15

30

45

V o
ut

(V
)

a) b)

c) d)

Eficiencia
PAE
Vout

Eficiencia
PAE
Pout

Frecuencia (MHz)

Ef
ic

ie
n c

ia
y

PA
E

( %
)



IV.1 Diseño de Amplificadores de Potencia de Alta Eficiencia 

107 
 

La caracterización frente a la variación de la carga se ha realizado 
solamente a 100 y 250 Ω, para conocer cómo se mantiene la eficiencia si se 
opera el amplificador lejos de la condición de carga de 50 Ω y que rango de 

control de la potencia de salida se podría cubrir, con vistas a su posible uso 
dentro de un esquema de transmisión tipo outphasing. En la medida se 
utilizó un sintonizador manual con stubs deslizantes y una línea coaxial 
extensora, insertada entre la salida del amplificador y el sintonizador, 

para ajustar la longitud eléctrica necesaria para trasladar la variación de 
la impedancia vista en drenador a la zona de impedancia óptima. Según 
los resultados mostrados en la Figura IV.7d), se ha medido una eficiencia 
del 70% en una condición de carga de 250 Ω, 6.5 dB por debajo de la 

potencia a 50 Ω (40.1 dBm). Aunque pueda parecer que el rango de control 
es escaso, sería necesaria una caracterización más completa, que alcanzase 
valores por debajo de 50 Ω (al menos hasta el valor de RL que proporcione 

la potencia máxima). 

Considerando los resultados mostrados, puede decirse que esta topología 
permite alcanzar valores de eficiencia en el estado de la técnica en UHF. 

Sin embargo, ese comportamiento no se mantiene en frecuencia alejadas 
de la de trabajo, por lo que si se quiere obtener un perfil de banda ancha es 
necesario recurrir a amplificadores cuya red de terminación de salida sea 
menos selectiva en la banda del fundamental, como la que se propone a 

continuación. 

IV.1.ii. Diseño de Inversor Clase E de Banda Ancha 

En la topología del clase E original, propuesta por Sokal [4], el factor de 

calidad del circuito LC resonante, Qs, serie debe ser lo suficientemente 
alto como para garantizar que la corriente entregada a la carga, a la 
frecuencia de diseño, f0, sea una sinusoide. Sin embargo, al optimizar la 

red de salida para un funcionamiento óptimo a f0, la impedancia nominal 

en drenador se aleja del valor óptimo cuando varía la frecuencia. Se 
obtiene, como se ha visto en el diseño anterior, un comportamiento de 



Capítulo IV Amplificadores y Rectificadores Síncronos Clase E 

108 
 

banda estrecha en términos de eficiencia, con un perfil de potencia de 
salida decreciente con la frecuencia, lo que limita el uso de estas topologías 
para amplificadores de banda ancha. 

Por tanto, se propuso un diseño que cubriese la banda de frecuencias 
entre f1= 750 y f2= 960 MHz, cuyo esquemático puede verse en la Figura 

IV.8, donde la bobina del circuito LC serie de la topología original se ha 
sustituido por un circuito L1pC1p paralelo. De este modo, su inductancia 

equivalente, Leq, es menor y a su vez, el factor de calidad Qs, logrando 
reducir la sensibilidad de la impedancia óptima en drenador con la 
variación de frecuencia. Para lograr esto último, el factor de calidad del 

circuito L1pC1p paralelo, Q1p, debería ser lo más alto posible. Sin embargo, 
también conviene que Q1p sea bajo si se quieren terminar adecuadamente 

el segundo y tercer armónico (lo más próximos posible a la condición de 
circuito abierto), por lo se ha optado por un valor de compromiso que 
cumpla ambos requerimientos.  

La red de terminación de salida se compone por tanto de la inductancia 
Leq y el condensador a masa, C2p, que realizan la transformación de 50 Ω a 

la zona de impedancias cercanas al valor nominal correspondiente a la 
frecuencia fundamental.  

 

Figura IV.8 Esquemático simplificado del amplificador de potencia de banda 
ancha propuesto.  

La reducción de la sensibilidad de la impedancia en drenador con la 
variación de frecuencia que se obtiene con el uso de la topología propuesta, 
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puede verse en la Figura IV.9, donde se comparan las redes de salida de 
los esquemáticos de las Figura IV.4 y Figura IV.8, simulados desde 0.6 a 1 
GHz.  Como se observa, en el caso del amplificador diseñado a una sola 

frecuencia, la impedancia óptima en drenador sintetizada (línea verde) 
está muy cerca del punto de máxima eficiencia resultante de la simulación 
de load pull, a la vez que se consiguen terminaciones de los armónicos 

cercanas al abierto. En cambio, en el diseño banda ancha (línea naranja), 
las impedancias en drenador para las frecuencias en los extremos de la 
banda (f1 y f2) se encuentran dentro de los contornos de mayor eficiencia 

pero alejadas del valor máximo, por lo que se obtendrá un perfil de 
eficiencia con frecuencia con un valor pico menor que el obtenido en el 
diseño a una única frecuencia, pero que se mantiene alto durante un rango 

mayor.  

 

Figura IV.9 Comparación del comportamiento en de las redes de salida frente a 
frecuencia para la topología clase E a una frecuencia y la de banda ancha. 

IV.1.ii.a. Implementación del Amplificador Clase E Banda Ancha 

Una vez realizadas las simulaciones, se implementó el amplificador 
banda ancha con el dispositivo CGH35030F, operando a VGS = –3.8 V y VDS 

= 28 V. Se utilizaron, al igual que en el diseño anterior, bobinas y 
condensadores cerámicos de Coilcraft y ATC, respectivamente. Después de 

ajustar la red de salida, cuyos valores definitivos se muestran en la Tabla 
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IV.3, se procedió a adaptar la entrada de manera que la ganancia quedase 
equilibrada en todo el rango de frecuencias. 

 

Figura IV.10   Fotografía del amplificador banda ancha implementado. 

 
Tabla IV.3 Valores de los elementos utilizados en el amplificador de potencia clase 

E banda ancha. 

IV.1.ii.b. Caracterización Estática del Amplificador Clase E Banda Ancha 

En la Figura IV.11a), se muestran los perfiles de eficiencia, PAE y 
potencia de salida frente a la frecuencia, obtenidos para una excitación de 

onda continua (CW). Se han medido unos valores de eficiencia de 83.8% y 
82.5%, a 770 MHz y 960 MHz, mientras que la PAE se ha estimado en 
78.97% y 78.67%, respectivamente. La diferencia de potencia de salida 
entre ambas frecuencias es menor de 4 dB. Además, como se dedujo de las 

simulaciones, la eficiencia se mantiene alta durante un amplio rango de 
frecuencias (η > 80% en 230 MHz). Al mismo tiempo, se ha conseguido que 
la ganancia se encuentre en torno a 14 dB en toda la banda de trabajo 
(Figura IV.11b)). 
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Figura IV.11 Perfiles medidos de eficiencia y PAE, potencia de salida y 
ganancia frente a la frecuencia, para el amplificador clase E banda ancha.  

El amplificador también fue caracterizado frente a la potencia de 
entrada, operando a 750, 850 y 950 MHz, cuyos perfiles se recogen en la 
Figura IV.12. Como consecuencia de haber utilizado una red de entrada 

orientada a igualar la ganancia en toda la banda, las frecuencias más 
altas, que son las que tienen menor potencia de salida, tienen una mejor 
adaptación, requiriendo por tanto una menor potencia de entrada para 
alcanzar la máxima eficiencia. 
 

Figura IV.12 Perfiles de eficiencia a), PAE b) y ganancia c) frente a la 
potencia de entrada medidos a 750, 850 y 950 MHz. d) Medida frente a 

VDD a 850 MHz.  
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Por último, en la Figura IV.12d) se muestran los perfiles de eficiencia, 
PAE y tensión de salida frente a la tensión de drenador. Al igual que en el 
diseño anterior, la amplitud de la tensión de salida sigue linealmente a la 

polarización en drenador. Para el caso de una frecuencia centrada en la 
banda de trabajo (850 MHz), se han obtenido unos valores de 85.2% de 
eficiencia y 81.6% de PAE a 28 V.  

Con este diseño se ha conseguido mejorar el ancho de banda del 
amplificador, en comparación con el que se puede obtener con la topología 
del clase E original. Sin embargo, es posible mejorar su comportamiento 
frente a frecuencia, ensanchando aún más el perfil de eficiencia y con una 

menor variación de la potencia de salida, con soluciones como las 
propuestas por Grebennikov [9] y Özen [10], en las que se basa la topología 
descrita en la siguiente sección.  

IV.1.iii. Diseño de Inversor Clase E Paralelo 

Aunque la topología más conocida para el amplificador clase E sea sin 
duda la propuesta en [7], dicha solución no es única en cuanto a garantizar 
el no solapamiento entre las formas de onda de tensión y corriente, 

evitando además las pérdidas de conmutación mediante el encendido del 
transistor a tensión y derivada de la tensión iguales a cero (ZVS y ZVDS).  
El amplificador con circuito paralelo en [9] es otra de las posibles 
soluciones, reunidas más recientemente en toda una continuidad de modos 

clase E, tratados desde distintas perspectivas en [10] y [11] y descrito 
brevemente en la sección II.1.ii.c del Capítulo II.  

Una de las principales ventajas de la alternativa con circuito paralelo, 

además de ofrecer una operación clase E hasta una frecuencia 1.4 veces 
mayor que en la original [9], tiene que ver con que el circuito resonante 
LsCs serie (véase esquemático en Figura IV.13) se ha de sintonizar a la 
frecuencia de operación (la componente reactiva de la impedancia óptima 

al fundamental se obtiene a través de la bobina de polarización Lb), lo que 
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permite conseguir perfiles de potencia y eficiencia centrados en dicha 
frecuencia, y con ello un mayor ancho de banda. 

 

Figura IV.13  Topología del amplificador clase E Paralelo utilizada en el diseño. 

Teniendo en cuenta lo anterior y siguiendo un procedimiento similar a 
los diseños previos para determinar el punto de polarización, se 

implementó un amplificador clase E paralelo a 770 MHz, con el transistor 
CGH35030 a las tensiones VDS = 28 V y VGS = –3.5 V (esta última 
corresponde a –3.3 V según la caracterización realizada sobre el 

dispositivo real). Sabiendo que la capacidad de salida medida a esta 
frecuencia tiene un valor Cout = 2.96 pF, los óptimos teóricos pueden ser 

estimados utilizando las expresiones siguientes, donde Ropt (IV. 4) 
corresponde con la resistencia de carga y Xopt (IV. 5), con la reactancia a 

conseguir por la vía de polarización, valor que conduce a una bobina Lopt = 
7.23 nH.  

𝑅𝑅𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 =
0.685
𝜔𝜔 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

= 47.8 Ω (IV. 4) 
 

𝑋𝑋𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 =
0.5014
𝜔𝜔 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

= 35 Ω (IV. 5) 
 

Se completó entonces una simulación load-pull al fundamental, 

barriendo la impedancia en drenador a obtener por la vía de RF, con las 
terminaciones al segundo y tercer armónico debidas a una bobina de 
polarización real de la serie Mini Spring Air Core de Coilcraft y utilizando 
una Lopt = 8 nH. Los resultados de dicha simulación se presentan sobre la 

carta de Smith la Figura IV.14. 
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Figura IV.14   Contornos de potencia de salida y eficiencia (simulación), junto al 
valor Ropt teórico, y la medida de la impedancia que ofrece, en la vía de RF, la 

red de salida del PA frente a la frecuencia. 

IV.1.iii.a. Implementación del Amplificador Clase E Paralelo 

A continuación se ajustó, primero en simulación y luego con medidas de 
parámetros [S], la red de salida por la vía de RF, de modo a conseguir un 
valor de impedancia cercano a Ropt, simultáneamente con terminaciones a 

los armónicos (segundo y tercero) cercanas al abierto. La evolución medida 
de su impedancia de entrada frente a frecuencia se ha superpuesto sobre 
los contornos de la Figura IV.14 (en amarillo), destacando las 

terminaciones al fundamental y los armónicos conseguidas con la misma. 
Una fotografía del circuito implementado, una vez añadidas las vías de 
polarización, el transistor y el circuito de adaptación de entrada, así como 
la relación de los componentes utilizados, correspondientes al esquemático 

de la Figura IV.13, se muestran en la Figura IV.15 y la Tabla IV.4, 
respectivamente. 

 

Tabla IV.4 Valores de los componentes utilizados. 
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Figura IV.15   Fotografía del amplificador clase E paralelo.  

IV.1.iii.b. Caracterización Estática del Amplificador Clase E Paralelo 

Los resultados de la caracterización del amplificador implementado 
aparecen en la Figura IV.16. La eficiencia se mantiene por encima del 80% 
entre 630 y 890 MHz, rango en que la variación observada en la potencia 

de salida resultó inferior a 2.3 dB. Aunque el máximo de eficiencia se ha 
obtenido a 830 MHz (86.6%), a 770 MHz se han medido unos valores de 
eficiencia y PAE de 85.6% y 84.2%, respectivamente, con una potencia de 
salida de 43 dBm. El perfil resultante de ganancia frente a frecuencia es 

bastante plano en la banda de trabajo, con un valor de 17.6 dB. Las buenas 
prestaciones en banda responden además a que al trabajar a una 
frecuencia por encima o por debajo de la de diseño, se aproxima a una 
operación modo continuo. 

 
Figura IV.16  Perfiles de eficiencia, PAE, potencia de salida a) y ganancia b) del 

clase E Paralelo frente a frecuencia medidos a VGS= –3.3 V y VDS =28 V. 
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También se caracterizó su comportamiento frente a la tensión en 
drenador y a la variación de la resistencia de carga. De cara a su uso 
posterior en arquitecturas de transmisión basadas en la modulación de la 

carga, es interesante este último caso, cuyos perfiles de potencia de salida 
y eficiencia se muestran en la Figura IV.17b). En dicho perfil, se muestra 
la capacidad del amplificador clase E paralelo para mantener alta la 
eficiencia con el aumento de la resistencia de carga, resultando superior al 

70% cuando la potencia de salida ha caído 10 dB (RL = 450 Ω) respecto del 
valor máximo (44.71 dBm @ RL = 20 Ω).  

 
Figura IV.17  a) Evolución de la tensión de salida y la PAE frente a VDD y b) 

perfiles de potencia de salida y eficiencia frente a RL. 

Además, aunque la tensión de polarización de puerta se fijó en –3.3 V 
para su operación en modo conmutado (clase E), se realizaron barridos de 
la potencia de entrada para distintos valores de VGS. En la Figura IV.18 

pueden verse los perfiles de ganancia y eficiencia obtenidos. Se ha de 
destacar que es posible obtener un perfil de ganancia plano frente a la 
potencia de entrada si se eleva la tensión de puerta por encima de pinch-

off, en este caso al alcanzar VGS = –2.7 V, lo que aproximaría el 

comportamiento del amplificador a una operación dentro de la continuidad 
de modos clase J. Bajo esta condición, el dispositivo diseñado puede ser 
usado en topologías híbridas  donde interese una alta eficiencia cuando la 
potencia de entrada es máxima, además de un perfil de ganancia plano 
que permita reproducir de manera lineal las variaciones de la parte baja 

de la envolvente.  
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Figura IV.18    Evolución de la ganancia y la eficiencia frente a la potencia de 
entrada para diferentes valores de VGS.  

Una caracterización más extensa de este amplificador frente a la 
potencia de entrada, para diferentes valores de tensión en drenador y de 
resistencia de carga, se describe en la sección VI.1.iii del Capítulo VI, 

enfocada al diseño de un transmisor outphasing formado por dos 
amplificadores clase E paralelo como el propuesto.  

IV.1.iii.c. Ventajas del Amplificador Clase E Paralelo. 

A modo de resumen, y a la vista de los buenos resultados obtenidos por 
el amplificador clase E paralelo, se ha realizado una tabla comparativa 
(Tabla IV.5,) en términos de eficiencia y ancho de banda conseguido con las 
distintas topologías propuestas. En ella se han incluido además los valores 

de potencia de salida máxima obtenidos a la frecuencia a la que se 
consigue la mayor eficiencia en drenador, así como la diferencia de 
potencia de salida que puede existir entre los distintos puntos del rango 
con η>80% (ΔPout). Como puede verse, el amplificador clase E basado en la 

topología original, presentado en la sección IV.1.i, proporciona los valores 
de eficiencia y PAE más altos, pero presenta un ancho de banda reducido 
en comparación con los otros dos. Si se utiliza el diseño banda ancha 
descrito en la sección IV.1.ii, la eficiencia máxima se reduce ligeramente, 

pero a cambio se consigue extender el ancho de banda notablemente. Por 
su parte, con el amplificador clase E paralelo, se obtienen unos picos de 
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eficiencia y PAE muy elevados al mismo tiempo que se duplica el ancho de 
banda, si se compara con la primera topología. Además, a diferencia de los 
dos anteriores, presenta un perfil de potencia que no decrece con la 

frecuencia sino que está centrado al valor de máxima eficiencia, logrando 
además que la diferencia de potencia en la banda sea muy pequeña (2.3 dB 
como máximo). 

 

Tabla IV.5 Comparación del ancho de banda y eficiencia obtenidos, para una señal 
CW, con los distintos amplificadores clase E propuestos. 

Con todo ello, las tres topologías presentadas en esta sección presentan 

buenas características de eficiencia para una excitación de onda continua, 
por lo que han sido aprovechados para su uso en esquemas de transmisión 
tipo polar y outphasing, de cara al manejo se señales con mayor relación 
potencia pico potencia promedio. La descripción de dichos transmisores se 

realiza en el Capítulo VI. Además, en la sección de conclusiones del 
Capítulo VII, se comparan los amplificadores diseñados con los 
presentados en la literatura reciente. 

IV.2 Diseño y Caracterización de Rectificadores Síncronos 

Tal y como establece el principio de dualidad [12] descrito en la sección 
II.2.iii, existe una relación entre un inversor y un rectificador, siendo las 

formas de onda en el dominio del tiempo de uno, una versión inversa en el 
tiempo de las del otro. De este modo, los resultados obtenidos para el 
inversor, pueden aplicarse directamente a su correspondiente rectificador, 
y viceversa. 

Como se ha comentado en el diseño del inversor clase E, para garantizar 
un modo de operación clase E es necesario imponer ciertas condiciones de 
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contorno: ZVS (conmutación a tensión cero) y ZVDS (conmutación de 
derivada cero), que evita que el condensador se cortocircuite y asegura 
transiciones suaves, en los cambios de estado del conmutador, 

respectivamente. Por tanto, se puede conseguir una condición de operación 
sin pérdidas ideal en el inversor clase E, asegurando que la tensión 
drenador-fuente y su derivada son nulas cuando el dispositivo pasa a 
estado ON, evitando que exista disipación en la Ron debida a la carga 

acumulada en el condensador del circuito de drenador durante el modo 
OFF.  

Para cumplir con las condiciones de ZVS y ZVDS y asegurar un 
funcionamiento clase E, lo que se necesita es obtener una impedancia a la 

frecuencia fundamental igual a Zopt (ω) (IV. 2), y condiciones de circuito 

abierto a todos los armónicos superiores (IV. 3). En estas condiciones, se ha 

demostrado que el inversor es visto por su fuente como una carga de valor: 

RDC=
VDD
IDD

=
1

π∙ω∙Cout
 (IV. 6) 

 

Por tanto, el comportamiento libre de pérdidas de su dual, el rectificador 
clase E, se consigue al cargarlo con dicha RDC y utilizando una reactancia 

igual a Xopt en serie, obligando a una condición de circuito abierto en los 
armónicos superiores. De este modo, el rectificador presenta al generador 
de potencia de RF una impedancia resistiva e igual a la Ropt descrita. 

Para realizar adecuadamente la conversión RF-a-DC, es necesario que, 

además de la señal de RF a rectificar (en drenador), exista una señal de 
RF en puerta para excitar el dispositivo. En este sentido, se pueden 
abordar tres configuraciones: uso de una señal independiente, desvío de 
parte de la señal de RF aplicada en drenador (sincronizada 

adecuadamente), o aprovechar la capacidad Cgd del dispositivo, además de 
ajustar la impedancia adecuada en el circuito de puerta, para la operación 
auto-síncrona del rectificador. 



Capítulo IV Amplificadores y Rectificadores Síncronos Clase E 

120 
 

En los siguientes apartados, se presentan distintos rectificadores con la 
evolución desde una topología multiarmónica con realimentación externa 
de la señal a rectificar a una de tipo auto-síncrono basada en el uso de la 

bobina auto-resonante, mucho más compacta. 

IV.2.i. Rectificador Clase E a E-pHEMT ATF-54143 

En el diseño de este rectificador síncrono a f0=960 MHz, se utilizó el 

transistor ATF-54143 caracterizado en el Capítulo III, aprovechando que 
los dispositivos E-pHEMT permiten implementarlos sin necesidad de 
polarizar en puerta, siendo relevante si se quieren utilizar en una posición 

remota para la recuperación de potencia de DC a partir de RF. Entre sus 

parámetros destacan, su tensión umbral, Vth = 0.3 V, su baja Ron = 2.3 Ω, 

así como su elevada tensión de ruptura, Vbr = 18 V. La solución propuesta 

evita el uso de una entrada de RF auxiliar en puerta, gracias al desvío de 
parte de la señal de RF a rectificar aplicada en drenador. 

IV.2.i.a. Inversor Clase E con ATF-54143 

Siguiendo el principio de dualidad referido, se diseñó un amplificador 
clase E basado en el dispositivo E-pHEMT señalado. Con objeto de reducir 
los efectos parásitos no deseados debidos a bobinas y condensadores en 
estas frecuencias, el circuito LC serie original fue sustituido por una red de 

adaptación multiarmónica a la salida como la propuesta en [2]. La 
impedancia nominal en este caso viene dada por la ecuación (IV. 7), siendo 

conocidas Cout = 0.44 pF y ω=2∙π∙960∙106. 

𝑍𝑍𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜(𝜔𝜔) ≅
0.1836
𝜔𝜔 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

+ 𝑗𝑗
0.2116
𝜔𝜔 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

= 68.79 + 𝑗𝑗79.14 Ω (IV. 7) 

Los contornos de eficiencia y potencia de salida obtenidos de la 
simulación de load-pull realizada, se muestran en la Figura IV.19, junto 
con la posición de la impedancia nominal.  
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Figura IV.19   Contornos de eficiencia y potencia de salida simulados para el 
inversor a 960 MHz. 

La Figura IV.20 muestra con detalle la implementación realizada, en la 

cual se han utilizado circuitos resonantes serie L3s-C3s y L2s-C2s para 
imponer la condición de corto en los planos de referencia (A y B) del tercer 
y segundo armónico respectivamente, así como un circuito tanque paralelo 

L3p-C3p y una pequeña inductancia L2p para obtener la condición de abierto 
deseada en drenador. Además, una red Lf0Cf0 permite terminar el 

fundamental con la impedancia deseada, Zopt (ω) (IV. 7). 

 
Figura IV.20   Esquemático simplificado del amplificador clase E. 

 Para el ajuste de la red de adaptación de entrada se empleó el 

coeficiente de reflexión medido en saturación (justo antes de que hubiese 
rectificación en puerta). Polarizando el transistor con VGS = 0 V y VDS = 3 V 

y con una potencia de entrada PinRF = 3 dBm, se midió una eficiencia de 
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79%, con una potencia de salida de 58 mW. Bajo esta condición, siendo el 
consumo en drenador medido IDS= 24.6 mA, se estimó el valor de la 

resistencia vista desde la fuente de DC, RDC = 3/(24.6·10-3) ≈122 Ω. 

IV.2.i.b. Rectificador Clase E a ATF-54143 

A partir de los resultados anteriores, se preparó el dispositivo para 
trabajar como rectificador síncrono. Se desvió una muestra de la señal de 
RF aplicada al terminal del drenador, del orden de la inversa de la 
ganancia del amplificador medido, hacia el terminal de puerta no 
polarizado (VGS = 0 V) y se cargó inicialmente el rectificador con una 

resistencia de DC de 122 Ω.  

Además, se ajustó una red LCL que introduce un desfase con el 
propósito de sincronizar las formas de onda de drenador y puerta. En la 
Figura IV.21 puede verse el esquemático del rectificador síncrono 
implementado, siendo los valores de los componentes utilizados, los 

relacionados en la Tabla IV.6. 

 
Figura IV.21   Esquemático del rectificador síncrono clase E implementado. 

 
Tabla IV.6 Componentes utilizados en la implementación del rectificador síncrono 

a E-pHEMT. 
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En la fotografía del rectificador que muestra la Figura IV.22, puede 
verse que no se prestó un especial interés en la reducción del área 
ocupada, sino que se perseveró en la realización de la conversión de RF a 

DC de manera óptima. 

 
Figura IV.22     Fotografía del rectificador implementado 

IV.2.i.c. Caracterización de la Conversión RF a DC 

En la caracterización del rectificador se utilizó el sistema de medida que 
se muestra en la Figura IV.23, en el cual se utilizó un acoplador 

direccional para la medida, a través de la vía acoplada, de la potencia de 
entrada de RF. Dicho valor es necesario para calcular la eficiencia del 
circuito, que se obtiene del cociente entre la potencia de DC rectificada y la 
potencia de entrada de RF (IV. 8). 

 
Figura IV.23  Sistema de medida utilizado en la caracterización del rectificador 

síncrono. 

η = 
POUT
PinRF =

VOUT ∙ IOUT
PinRF  (IV. 8) 

A.D.
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Clase E 

RFin

Vout

Medidor de Potencia

Voltímetro
(VOUT)

Amperímetro
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CW at 960 MHz
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a) Medida de tipo estático (CW) 
El comportamiento del rectificador se evaluó, utilizando una señal de 

onda continua, en términos de potencia de entrada, frecuencia de 

operación y resistencia de carga, siendo los perfiles de eficiencia y tensión 
de salida medidos los que se muestran en la Figura IV.24. Aunque 
inicialmente fue diseñado para trabajar a 960 MHz, la eficiencia máxima 
se obtuvo a 950 MHz, permaneciendo por encima del 70% en un rango de 

56.3 MHz (ancho de banda fraccional del 6%).  

El buen comportamiento con la potencia de entrada que tiene este tipo 
de rectificadores basados en transistor, puede verse en la Figura IV.24a), 

ya que la eficiencia se mantiene por encima del 70% para un rango de 
potencia de entrada de unos 14 dB, así como para un intervalo de 18.5 dB 
por encima del 60%. Además, el pico de eficiencia medido fue de 83% para 
un nivel de 17 dBm, competitivo con los obtenidos en implementaciones 

homólogas con diodos. Esta característica, sumada a la baja degradación 
de esta figura de mérito cuando se trabaja en condiciones distintas a las 
fijadas en su diseño, validan las ventajas de esta topología para su uso en 
diversas aplicaciones con distintas potencias de entrada. 

 
Figura IV.24  Evolución de la eficiencia y la tensión de salida con PinRF a), 

amplitud de la señal RF de entrada b), frecuencia c) y RL d). 
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Finalmente se estudió el impacto de la variación de la carga a la salida 
sobre el rectificador. En la Figura IV.24d) se muestra la evolución con la 
resistencia de carga de la tensión de salida y la eficiencia, asegurando para 

este último un valor superior al 70% entre 58 y 290 Ω.  

b) Medidas dinámicas (modulación) 

La tensión de salida frente a la amplitud de la señal de RF aplicada a la 
entrada muestra una dependencia altamente lineal (véase Figura IV.24b)), 
permitiendo que esta topología sea susceptible para su uso como detector 
de envolvente eficiente. Como se observa, si la amplitud de la señal de 
excitación no alcanza la zona de compresión y se mantiene en el rango 

para el cual la relación entre las amplitudes de entrada y salida es lineal, 
no sería necesario ningún tipo de predistorsión digital para recuperar la 
señal.  

Por tanto, para evaluar sus capacidades dinámicas se utilizó una señal 
de excitación WCDMA con una relación potencia pico a potencia promedio 
(PAPR de sus siglas en inglés) de 8.4 dB. La señal recuperada puede verse 
en la Figura IV.25, comparada con la señal original. Como se aprecia, la 

tensión de salida del rectificador sigue linealmente las variaciones de la 
envolvente de la señal de excitación, siendo una eficiencia promedio 
medida de 76%. 

 

Figura IV.25    Envolvente de las señales WCDMA original y recuperada.  
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IV.2.i.d. Circuito reconfigurable Oscilador/rectificador 

A partir del diseño del rectificador clase E síncrono presentado, es 
posible implementar un circuito reconfigurable, que permite ser usado, no 

sólo como rectificador para la conversión RF a DC, sino también como 
oscilador, realizando la conversión de DC a RF para la transmisión 
inalámbrica de potencia de manera eficiente. 

A diferencia de lo que ocurre en las implementaciones a diodo, la 
operación como rectenna inversa es posible si ajustamos el circuito descrito 
para operar como oscilador, alimentando adecuadamente el dispositivo, y 

lo conectamos a una antena. De este modo, si se utilizan dos circuitos 
reconfigurables rectificador/oscilador, conectados a dos antenas, podría 
implementarse un enlace de alimentación inalámbrica bidireccional.  

Diseño de Circuito Clase E Reconfigurable: Modo Oscilador 

Si en lugar de aplicar una señal de RF (como ocurre en el modo 
rectificador), el dispositivo se alimenta con una tensión VDS y un valor alto 

de VGS para arrancar la oscilación, el circuito clase E puede operar 
también como oscilador. Se utilizó el mismo esquemático que el presentado 

en la Figura IV.21, introduciendo únicamente un circuito resonante 
paralelo LC para evitar una inestabilidad indeseada a baja frecuencia (fx = 

370 MHz). 

Aunque el circuito de terminación en drenador se ajustó inicialmente 
para maximizar la eficiencia a VGS = 0 V, es necesario un valor de VGS = 

0.32 V para arrancar la oscilación. Teniendo en cuenta este requerimiento, 
se introdujo una resistencia Rin = 150 Ω en serie en la vía de polarización 

de puerta, con el objetivo de reducir la tensión VGS de 0.32 V a 0 V en el 
momento en que se haya fijado la oscilación, gracias a la aparición de una 

pequeña corriente de rectificación en puerta.  

Implementación y medidas realizadas. 

Dado que es necesaria una fuente de tensión en puerta para poder 
operar como oscilador, se aprovechó para caracterizar también el circuito 
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en modo rectificador cuando se le aplica una tensión VGS > 0 V. Por su 

parte, se obtuvieron los perfiles frente a la tensión de entrada y de ruido 
de fase, cuando se opera en modo oscilador. 

a) Medidas en modo rectificador 

El sistema de medida, similar al mostrado en la Figura IV.23, permite 
en este caso polarizar la puerta del dispositivo, pudiéndose emplear en 
aplicaciones de transferencia o de recuperación de energía, cuando la 

potencia de entrada de RF tenga niveles muy bajos. 

Debido a que casi no existe corriente en el terminal de puerta, ya que los 
dispositivos E-pHEMT ofrecen una corriente de fuga muy baja, si fuese 

necesario añadir una fuente de DC auxiliar, no se incrementaría de 
manera significante el consumo del sistema. La eficiencia en este caso se 
define como muestra la ecuación (IV. 9). 

η = 
VOUT ∙ IOUT

PinRF + VGS∙ IGS
 (IV. 9) 

Si se aplica una señal de onda continua de 960 MHz como excitación, es 
posible caracterizar la evolución de la tensión de salida y la eficiencia de 
conversión RF a DC frente a la potencia de entrada, como puede verse en 
la Figura IV.26. En ella se muestran los perfiles para VGS = 0 V (línea 

discontinua) y VGS = 0.32 V (línea continua). 

En el primer caso, VGS = 0 V, el pico de eficiencia medido fue de 79.6% 
para un nivel de entrada de 12 dBm. En cambio, si se aplica una pequeña 

tensión positiva, VGS = 0.32 V, se consigue un perfil donde la eficiencia se 
mantiene por encima del 59% en un intervalo de 30 dB. Este último caso 
permitiría rectificar tensión de DC a la salida de forma eficiente, también 

para niveles muy bajos de potencia de RF de entrada. Por tanto, 
dependiendo de la aplicación deseada (transferencia o recuperación de la 
energía), se fijará una condición de VGS determinada. 
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Figura IV.26    Evolución de la tensión de salida rectificada y la eficiencia con 

PinRF a VGS = 0 V (--) y VGS = 0.32 V (−). 

b) Medidas en modo oscilador 

En el caso de que el circuito funcione en modo oscilador, son 
interesantes los perfiles de eficiencia y potencia de salida frente a la 
tensión de entrada, así como la característica de ruido de fase. El sistema 
de medida en este caso (Figura IV.27) está compuesto por dos fuentes de 

alimentación que proporcionan las tensiones VDD y VGS. Esta última fue de 
0.32 V, únicamente para arrancar la oscilación, momento en el cual una 
pequeña corriente de rectificación, IGS, permitió que baje a 0 V mediante la 

resistencia Rin=150 Ω que se había introducido en la vía de polarización de 

puerta. Una vez obtenida la oscilación a 960 MHz, se visualizó en el 
analizador de espectros y se midió su nivel de potencia. 

 
Figura IV.27   Set-up para la caracterización en modo oscilador. 

En la Figura IV.28, se presenta la evolución de la eficiencia y la potencia 
de salida con la tensión de drenador VDS. Se consiguió un perfil de 
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eficiencia que permanece por encima del 70% a lo largo de un amplio rango 
de la tensión de drenador. Se ha medido un pico de eficiencia de 78% a VDS 

= 1.1 V y de 76% a VDS = 3 V, con una potencia de salida de 17.5 dBm (56 
mW). La frecuencia de oscilación, fosc, varía con el valor de VDS, llegando a 

desaparecer cuando éste es menor a 1.1 V. 

 
Figura IV.28  Evolución de la eficiencia y la potencia de salida con la tensión de 

alimentación de drenador cuando el circuito opera en modo oscilador. 

La característica de ruido de fase se ha medido utilizando un analizador 
de espectros (Agilent E4446A PSA Series Spectrum Analyzer) a VDS = 3 V, 

obteniéndose buenos valores de –98 dBc/Hz y –127 dBc/Hz a 100 kHz y 1 
MHz de desplazamiento en frecuencia, respectivamente.  

Como se ve en la Figura IV.29, presenta una región 1/f3 (donde la 
potencia se reduce 30 dB/década) seguida por una región 1/f2. 

 

Figura IV.29    Perfil de ruido de fase medido. 
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Finalmente, se ha variado la frecuencia de oscilación con las tensiones 
de polarización (frequency pushing). En la Figura IV.30, se ve la desviación 

que sufre fosc (de unos 20 MHz), dependiendo de los valores de VGS y VDS. 

 
Figura IV.30    Variación de la frecuencia con las tensiones de polarización. 

IV.2.i.e. Implementación de Rectenna a 900 MHz 

Además de desarrollar el circuito reconfigurable, la topología del 
rectificador síncrono clase E con transistor ATF-54143 diseñado fue 
utilizada para implementar una rectenna a 900 MHz, compuesta por un 

rectificador como el descrito y una antena parche. Se trataba de un 
receptor inalámbrico para aplicaciones de reciclado de energía mediante la 
recuperación de la energía ambiente (Wireless Energy Harvesting), con el 

que se participó en el WEH-Student Desing Competition del International 

Microwave Symposium (IMS), celebrado en Montreal en 2012, por lo que 

su diseño se realizó con el objetivo de conseguir la mayor tensión de salida 
posible bajo unas condiciones determinadas: 

• Debía ser capaz de recuperar y convertir la energía de RF existente 
en el ambiente (generada en este caso por una antena transmisora 
situada a 1.2 metros que genera una densidad de potencia de 80 

mW/m2) en tensión de DC (entregada a una carga de 100 Ω).  

• El objetivo era utilizarlo en aplicaciones de energy harvesting, por lo 
que debía operar sin batería auxiliar. En este caso, como el 

rectificador no requiere polarización en la puerta (VGS = 0 V), no fue 
necesario ningún tipo de alimentación externa. 
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Para realizar la implementación de la rectenna se utilizó una antena 
parche alimentada por ranura. El layout del conjunto rectificador + antena 
se muestra en la Figura IV.31, junto a una fotografía una vez 

implementado. Aunque de menores dimensiones, el circuito sigue la 
topología descrita en el esquemático de la Figura IV.21, sintonizado en 
este caso a la frecuencia de 900 MHz. 

 

Figura IV.31    Layout a) y fotografía b) de la rectenna implementada. 

Medida del receptor WEH 

Para la caracterización de la rectenna, se utilizó un sistema de medida 
compuesto por una antena parche transmisora, de las mismas 

características que el parche utilizado en la rectenna, conectado a un 
generador que proporciona la señal de 900 MHz. Se empleó además un 
voltímetro y un amperímetro para obtener la potencia de DC a la salida 
recuperada por el receptor WEH. La antena transmisora se caracterizó 
previamente para conocer el valor de potencia que recibe el receptor WEH, 

PinRF. Para ello se colocó a 1.2 metros de la transmisora una antena 
parche receptora, este caso igual a la transmisora, y se varió el nivel de 

potencia del generador midiendo la potencia de RF que capturaba la 
antena en cada caso. Dado que las antenas eran iguales a la implementada 
en la rectenna, ésta sería PinRF. En la Figura IV.32, puede verse un 

momento de dicha caracterización, con la antena transmisora en primer 
plano. La antena receptora estaba situada a 1.2 metros de dicha antena (a 
la derecha de la fotografía).  

a) b)
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Figura IV.32     Detalle de la caracterización de la antena transmisora (en primer 
plano) para conocer el valor de PinRF, según la potencia del generador de 

señal.  

El sistema de medida para la medida de la rectenna, a excepción del 
generador de señal, se muestra en la Figura IV.33. Con esta 

implementación, se obtuvo un máximo de eficiencia de 66% a PinRF = 3 
dBm (2 mW), con Vout de 0.364 V, resultando una potencia de DC de 1.32 

mW (carga de 100 Ω). Si bien no se obtuvieron valores altos de eficiencia 
para un amplio rango de potencia de RF de entrada, fue posible conseguir 
tensión a la salida (rectificación) desde niveles tan bajos como PinRF = –21 

dBm. 

 

Figura IV.33     Momento de la medida de la potencia de salida de DC recuperada 
por el receptor WEH. 

Antena Transmisora
Receptor WEH (rectenna)

Amperímetro 
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IV.2.ii. Rectificador Auto-síncrono y Auto-alimentado  

Con el propósito de mejorar el comportamiento del rectificador clase E, 
además de efectuar una implementación más compacta, se realizó el 

diseño de otro rectificador síncrono, basado en este caso en el transistor 
VMMK-1218, también caracterizado en el Capítulo III. Gracias a que el 
producto de su Ron por su capacidad de salida, Cout, es muy bajo, es posible 

alcanzar valores de eficiencia superiores al forzar las condiciones ZVS y 
ZVDS. En este diseño se abordó además su operación auto-síncrona y auto-
alimentada, aprovechando la capacidad Cgd y de la unión Schottky puerta-

fuente del dispositivo, respectivamente. Esta última característica permite 
mejorar el perfil de eficiencia frente a la potencia de entrada, sin necesidad 
de utilizar una fuente de alimentación externa para el terminal de puerta.   

IV.2.ii.a.  Rectificador Clase E a 900 MHz con E-pHEMT VMMK-1218 

Utilizando el modelo no lineal descrito en la sección III.2.iii del Capítulo 
III, se realizó una simulación de load-pull al fundamental con el transistor 

VMMK-1218 operando como inversor (véase Figura IV.34), mientras que 
se fijó la condición de circuito abierto al segundo y tercer armónico. El 

valor nominal en este caso es de 170+j⋅196 Ω, mientras que el que 

proporciona máxima eficiencia según los contornos obtenidos es de 

181+j⋅375 Ω. Para sintetizar dicha impedancia, se utilizó una red de salida 

con bobina auto-resonante entre el segundo y tercer armónico, cuyo 
comportamiento con la frecuencia puede verse representado en la Figura 
IV.34. 

De cara a su uso como rectificador auto-síncrono, una vez ajustada la 
red de salida, se realizaron simulaciones load-pull en el lado de puerta 

para diferentes niveles de potencia y valores de VGS, de modo a estimar el 
valor de impedancia de entrada óptimo. Por su parte, la resistencia de DC 

se obtuvo a partir de las simulaciones del inversor, Rdc = 380 Ω, el cual es 

muy cercano al valor teórico dado por la ecuación (IV. 6). 
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Figura IV.34   Contornos de eficiencia y potencia de salida para el inversor con 
transistor VMMK-1218 a 900 MHz. 

En la Figura IV.35, se muestran los contornos de eficiencia para una 

potencia de entrada de 13 dBm y VGS = 0 V y para otro caso con una 
potencia de entrada inferior (PinRF = 5 dBm) mientras se aplica una ligera 
tensión de puerta (VGS = 0.4 V). Bajo ambas condiciones, el coeficiente de 

reflexión óptimo en el terminal de puerta es muy similar, siendo el 
máximo y el finalmente sintetizado con la red de entrada real, el 
representado en la carta de Smith. 
 

 

Figura IV.35   a) Resultados y b) esquema de la simulación de load-pull en el 
terminal de puerta para la operación auto-síncrona. 

La topología resultante se puede ver en la Figura IV.36, junto con una 
fotografía del circuito. Los valores de los componentes utilizados están 

recogidos en la Tabla IV.7, perteneciendo las bobinas y condensadores 
principalmente a las series de reducido tamaño Square Air Core de 
Coilcraft y 100A de ATC, respectivamente.  
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Figura IV.36   a) Esquemático y b) fotografía del rectificador auto-síncrono. 

 
Tabla IV.7 Valores de los componentes utilizados en el rectificador a 900 MHz. 

La red de salida es muy similar a la realizada en los amplificadores de 
potencia a GaN HEMT descritos en este capítulo. Como se comentó, la 
bobina Lout fue seleccionada con una frecuencia de auto-resonancia entre el 

segundo y tercer armónico. La capacidad serie, Cs, resuena dicha bobina y 
permite ajustar la terminación inductiva requerida al fundamental, 
mientras que la Cp se encarga de la parte real de la misma. En este caso, 
para forzar la condición de abierto a la frecuencia fundamental en la vía de 

polarización, fue necesario el uso de un circuito resonante LrCr paralelo. 
Finalmente, se diseñó la red de entrada CinLin para la terminación de 

puerta adecuada, según las simulaciones de la Figura IV.35. 

IV.2.ii.b. Caracterización del Rectificador Auto-síncrono. 

El comportamiento del rectificador fue caracterizado frente a la potencia 

de entrada bajo diferentes condiciones de polarización en puerta. En la 
Figura IV.37a), se muestran los perfiles de eficiencia y tensión de salida 

frente a la potencia de entrada, ajustando para cada punto de PinRF, el 
valor óptimo de VGS necesario para obtener la mayor eficiencia. Como 
puede verse (en cada punto destacado se ha indicado su eficiencia, potencia 

de entrada y tensión VGS aplicada), para niveles de potencia bajos, el mejor 

RFin

Vgs_aux

a) b)
Vout

Vout

RFin

BIASRg

Rdc
BIAS

Lr

Lin

Lout

Lr

Cin

Cb

Cp
Cs

Cb

Cr Cr



Capítulo IV Amplificadores y Rectificadores Síncronos Clase E 

136 
 

comportamiento del rectificador se obtiene si se polariza con una tensión 
cercana a la de pinch-off. A medida que se aumenta la potencia de entrada, 

dicha tensión debe ser convenientemente reducida a un valor por debajo de 
Vp, para asegurar una alta eficiencia en un amplio rango dinámico. No 

obstante, para conseguir este comportamiento óptimo, sería necesario una 
fuente de alimentación de DC externa (batería), de la cual no se dispone en 
aplicaciones de alimentación inalámbrica.  

A priori, la forma más sencilla de evitar utilizar una fuente de 
alimentación externa, es el uso del rectificador polarizado en VGS = 0 V, 
pero una buena eficiencia de conversión sólo sería posible en un rango de 

potencia de entrada reducido (véase Figura IV.37b)). Otra opción podría 
ser la conexión directa del terminal de Vout a la vía de polarización de 

puerta. Aunque, como muestra la Figura IV.37c), la máxima eficiencia 
aparece para niveles de entrada mucho menores y podría ser adecuado 
para aplicaciones de reciclado de energía, el rango de potencia es aún 
pequeño. 

 
Figura IV.37    Evolución de la eficiencia y la tensión de salida frente a la 
potencia de entrada, bajo distintas condiciones de polarización en puerta. 
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Por tanto, se propone una solución que permite polarizar de manera 
adaptativa el terminal de puerta, utilizando también la tensión de DC 
rectificada. En este caso se introduce además una resistencia en la vía de 

puerta, para conseguir reducir el valor de VGS con el aumento de PinRF, de 
manera que se adecúe lo más posible al comportamiento óptimo de la 

Figura IV.37a). El valor de Rg ha sido calculado siguiendo la ecuación (IV. 
10) aprovechando la pequeña corriente rectificada que aparece en puerta, 
IGS, al aumentar la potencia de entrada. 

𝑅𝑅𝑔𝑔 = 
VGG – VGSopt

IGS
 ≈  100 𝑘𝑘Ω (IV. 10) 

A la vista de los resultados de la Figura IV.37, se caracterizó el 
rectificador frente a la potencia de entrada para diferentes valores de VGS. 
Como puede verse en la Figura IV.38a), el pico de eficiencia se alcanza a 

diferentes niveles de potencia según cada valor de tensión, mientras que si 
se ajusta VGS para obtener la trayectoria óptima antes mencionada 
(dibujada en línea gris discontinua) se obtendría una alta eficiencia de 

conversión para un amplio rango de potencia de entrada. Aplicando la 
topología auto-alimentada propuesta, mediante la conexión de la salida 
Vout con la vía de polarización de puerta, se consigue aproximar dicha 

trayectoria óptima a partir de un valor de PinRF= –4 dBm, valor al cual 
VGS ha alcanzado un valor próximo a Vp (véanse trayectorias azules en las 
Figura IV.38b) y c)). Como se observa, la eficiencia crece de manera 

abrupta gracias a este efecto de auto-polarización de la puerta. 

A partir de dicho valor de potencia, para mantener una alta eficiencia es 

necesario que VGS decrezca para poder seguir la trayectoria óptima. 
Gracias a la baja corriente rectificada en el terminal de puerta, asociada a 

la no linealidad de la unión Schottky Igs(Vgs), y a la resistencia Rg= 100 kΩ 

que se ha incluido en la vía de polarización de puerta, es posible reducir la 

tensión VGS siguiendo VGS=Vout–Rg∙IGS, aproximando la trayectoria óptima.   
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Figura IV.38  Perfiles medidos de a) y c) eficiencia y b) tensiones VGS y VOUT, con 
la potencia de entrada. 

Como se puede apreciar en la Figura IV.38c), se ha obtenido un pico de 
eficiencia de 88% a 16 dBm (VGS= –0.36 V), mientras que se mantiene por 

encima de 76% a partir de una potencia de entrada de –4 dBm (VGS= 0.31 
V). Destaca por tanto su alta eficiencia en un rango de potencia de entrada 

muy amplio (24 dB).  

La alta eficiencia que se obtiene delata en un principio una baja 
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muestra en el esquema y fotografía de la Figura IV.39, que incluye 
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para medir tanto la potencia incidente como la que se pudiese reflejar por 

desadaptación. 
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ligeramente superior, como puede verse en la comparación representada 
en la Figura IV.40 

 
Figura IV.39  a) Esquema y b) fotografía de la medida de la potencia reflejada 

por el rectificador.  

En dicha figura se muestra también la evolución de la adaptación a la 
entrada del rectificador (parámetro S11 en gran señal, LSS11), frente a 

PinRF. 

 
Figura IV.40  Evolución de la eficiencia, eficiencia calculada con PabsRF y el 

parámetro LSS11.  
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Además, relacionando la potencia reflejada con la potencia incidente 
mediante el parámetro LSS11, puede verse cómo, a partir de –4dBm que es 
cuando la tensión VGS se aproxima a la trayectoria óptima, se reducen 

notablemente las reflexiones y por tanto aumenta notablemente la 
eficiencia.  

IV.2.ii.c. Rectificador Clase E a 2.45 GHz con E-pHEMT VMMK-1218 

Basado en el mismo dispositivo, se realizó un rectificador a 2.45 GHz 
siguiendo un procedimiento de diseño similar al mostrado para el 

rectificador a 900 MHz. En este caso, el valor de la resistencia que se 
incluyó en la vía de polarización de puerta para permitir la operación auto-
alimentada fue de 27 kΩ y la Rdc=193 Ω, siendo su circuito esquemático el 
mostrado en la Figura IV.41b). Los valores y una fotografía del mismo 

pueden verse en la Tabla IV.8 y la Figura IV.41a), respectivamente. 

 

Figura IV.41  a) Detalle y b) esquemático del rectificador a 2.45 GHz. 

 

Tabla IV.8 Componentes utilizados en el rectificador síncrono a 2.45 GHz. 

Los resultados obtenidos de la caracterización se muestran en la Figura 
IV.42. Como puede verse, también se ha medido un perfil de eficiencia que 
se mantiene alto con la potencia de entrada, en este caso a partir de –1 
dBm. Por su parte, a 13 dBm, se alcanza el máximo de eficiencia (77%), 

mientras que la eficiencia de conversión se mantiene por encima del 73% 
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en un rango de 200 MHz, lo que supone un ancho de banda fraccional del 
8% (BW/f0).  

 

Figura IV.42  Resultados de la caracterización del rectificador a 2.45 GHz, frente 
a a) potencia de entrada y b) frecuencia.  

Los resultados obtenidos a mayor frecuencia (banda S), dan validez a la 

topología propuesta, además de mostrar el potencial de la tecnología E-
pHEMT empleada. Como se ha visto, la utilización de un transistor en 
lugar de un diodo, proporciona un control extra gracias a la tensión de 
puerta. En el Capítulo VII, puede verse una comparativa de los tres 
rectificadores síncronos descritos, con otros en el estado de la técnica, que 

demuestra la competitividad de los diseños obtenidos. 

Además, la flexibilidad que otorgan los circuitos a E-pHEMT para ser 

usados tanto en modo rectificador síncrono como en modo inversor 
(aprovechando el principio de dualidad), son extensibles a esquemas de 
transmisión inalámbrica de mayor potencia, por lo que combinando un 
inversor y un rectificador es posible implementar un convertidor resonante 
DC/DC clase E2 a GaN HEMT. 
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Capítulo V  
Convertidores 

DC/DC resonantes  
Las elevadas tasas de transmisión de datos ligadas a las modernas 

señales de comunicaciones, como WCDMA o LTE, exigen que las 
arquitecturas de transmisión inalámbricas utilizadas no sólo sean 
eficientes, sino que también se ajusten a los cada vez más estrictos 

requisitos de linealidad. En el caso de un transmisor polar, ET o híbrido 
EER/ET, el modulador de envolvente se constituye como el elemento más 
crítico, al tener que manipular de modo eficiente una envolvente de banda 
ancha (MHz), conservando la linealidad. Dicha tarea puede ser llevada a 

cabo por un convertidor de potencia DC/DC en UHF, si se tienen en cuenta 
las pérdidas de conmutación asociadas a la alta frecuencia de operación, ya 
que proporciona una respuesta transitoria muy rápida gracias a su mayor 
ancho de banda y slew rate. Por su parte, la operación a frecuencias de 

conmutación elevadas, también puede ser interesante en el campo de la 
electrónica de potencia, al obtener dispositivos con mayor densidad de 
potencia (W/cm2), lo que reduce su tamaño y coste [1].  

Los resultados obtenidos y la flexibilidad que otorgan los circuitos 
descritos en el Capítulo IV, para ser usados tanto en modo rectificador 
síncrono como en modo inversor (aprovechando el principio de dualidad), 

son extensibles a esquemas de transmisión inalámbrica de mayor 
potencia, por lo que combinando en cascada un inversor y un rectificador 
es posible implementar un convertidor resonante DC/DC clase E2 a GaN 
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HEMT. Considerando además los circuitos diseñados para que el inversor 
sea auto-oscilante y el rectificador sea auto-síncrono, se puede obtener un 
convertidor en el que las conversiones DC-a-RF y RF-a-DC se realicen sin 

necesidad de aplicar señales de RF en los terminales de puerta. 

Teniendo en cuenta lo anterior, se han diseñado tres convertidores 

DC/DC en UHF, evolucionando hacia la mejora de la densidad de potencia 
y la eliminación de las señales de RF. Los dos primeros están compuestos 
por un inversor y un rectificador auto-síncrono, requiriendo únicamente de 
una señal de RF. Se ha implementado una versión con el transistor 
encapsulado CGH35030F y otra, con mayor densidad de potencia, usando 

su versión en die (CGH60030D). Finalmente se describe un tercer 
convertidor, en el que además el inversor es auto-oscilante, por lo que no 
se requieren de señales de RF en los terminales de puerta.  

V.1 Convertidor DC/DC Resonante Clase E2 en UHF 

Durante los últimos años, han aparecido diversas soluciones en las 

bandas de HF y VHF [2], basadas en topologías clase E2 [3] o clase Φ2 [4]. 
Sin embargo, la operación a frecuencias más altas ha quedado limitada a 
unos pocos trabajos con niveles bajos de potencia [5], debido 
principalmente a la no disponibilidad de transistores y diodos Schottky con 
capacidad de manejo de elevados niveles de tensión y corriente. 

Para alcanzar valores de eficiencia competitivos en convertidores 
DC/DC en VHF, UHF o incluso en bandas superiores, se han de mantener 

bajo control las pérdidas de conmutación, muy dependientes de la 
frecuencia. Para minimizar dichos efectos, en estos diseños se utiliza una 
solución resonante con conmutación a tensión cero (ZVS), que impone una 
tensión baja entre los terminales de los dispositivos semiconductores 
implicados durante las transiciones de encendido/apagado. 

Un convertidor resonante clase E2 combina un inversor clase E con un 
rectificador también clase E, como puede verse en la Figura V.1. En su 
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topología original [3][6], un circuito serie LC interconecta ambos 
dispositivos, al mismo tiempo que asegura las condiciones de impedancia 
necesarias para su operación en modo conmutado ZVS y ZVDS. Sin 

embargo, los elementos parásitos de tipo reactivo que aparecen en el 
circuito equivalente de la bobina y el condensador pueden dar lugar a 
terminaciones no deseadas a los armónicos de orden superior, cuando este 
esquema elemental se extrapola a implementaciones de alta frecuencia. 

Figura V.1 Circuito básico convertidor clase E2 DC/DC obtenido a partir de un 
inversor y un rectificador, ambos clase E, en cascada. 

 Las formas de onda de tensión y corriente en drenador (Figura V.2), 
simuladas para el amplificador clase E y el rectificador clase E, muestran 
la dualidad inversa en el tiempo esperada [7]. Cuando se encuentran en 
conducción (estado ON), el rectificador trabaja en el tercer cuadrante de 

sus curvas I/V, proporcionando corriente a la resistencia de carga. 

Figura V.2 Formas de onda de la tensión y la corriente en drenador para el 
inversor y el rectificador. 

La topología seleccionada para este convertidor resonante clase E2 ha 
sido desarrollada anteriormente en [8]-[10], por lo que no será descrita en 
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profundidad en esta sección. Se basa en la utilizada en los amplificadores 
con bobina auto-resonante entre 2f0 y 3f0, descritos en la sección IV.1 del 

Capítulo IV. Como muestra la Figura V.3, para sintetizar la impedancia 
óptima al fundamental y los abiertos a los armónicos, se utiliza una red 
resonante CLC que interconecta el amplificador de potencia de RF con el 

rectificador síncrono, ambos clase E.  

Figura V.3 Esquema simplificado de la topología del convertidor clase E2. 

En condiciones óptimas, el circuito visto por la fuente de alimentación 

en el inversor clase E se comporta como una carga 𝑅𝑅𝑑𝑑𝑑𝑑 = 1
𝜋𝜋𝜋𝜋𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

 [11], 

mientras que en su dual (el rectificador síncrono), el circuito es invertido y 

cargado con dicho valor, ofreciendo una impedancia de entrada igual a la 
𝑅𝑅𝑎𝑎𝑎𝑎 óptima para un clase E. Combinando ambos en el convertidor, el 
rectificador ofrecerá al inversor la carga deseada y viceversa, gracias a la 
simetría de la topología, siendo la reactancia global a presentar por la red 

de combinación igual a 2 ∙ 𝑋𝑋 = 0.4232
𝜔𝜔𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜

 [7]. 

Diseño Convertidores DC/DC Clase E2 a 1 GHz 

A partir de la solución propuesta en [9], descrita en detalle en [10], se 
han obtenido dos convertidores a 1 GHz basados en transistores de nitruro 
de galio, utilizando los transistores CGH35030F, y su versión en die 
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CGH60030D, respectivamente. Las redes de las vías de polarización 

fueron simplificadas para mejorar el perfil de la tensión de salida con la 

frecuencia, además de reducir los efectos de memoria asociados a valores 

de inductancia elevados, resultando el esquemático mostrado en la Figura 

V.4a). En la Figura V.4b), puede verse una fotografía del convertidor 

basado en el die CGH60030D, del cual destaca su reducido tamaño y, por 

ende, el aumento de densidad de potencia (W/cm2) obtenido. 

Figura V.4 a) Esquemático del convertidor clase E2 utilizando la red CLC con 
bobina auto-resonante y b) fotografía de la implementación a die. 

Teniendo en cuenta que la red CLC está sintonizada ligeramente por 

debajo de la frecuencia de diseño, la tensión de salida recuperada 

presentará un perfil decreciente con la frecuencia. La Figura V.5, muestra 

dichos perfiles estáticos para ambos convertidores, en los que se ha 

incluido además la evolución de la eficiencia y la eficiencia total, 

calculadas según las ecuaciones (V.1) y (V.2).  

(V.1)

(V.2) 
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Figura V.5 Perfiles con frecuencia de los convertidores DC/DC clase E2 basados 
en el transistor a) CGH35030F y b) CGH60030D. 

Se ha medido una eficiencia máxima de 79.4% a 1035 MHz para el 
convertidor basado en el transistor encapsulado, siendo la eficiencia total 
en ese punto de 76.7%. Además, es posible controlar con frecuencia una 

tensión de salida entre 2 V y 28.8 V. En el caso del convertidor 
implementado a die, se ha obtenido una eficiencia total máxima de 76.7%, 
con un rango de control de la tensión de salida mucho más lineal, desde 
valores cercanos a cero hasta 26 V. En este último caso, la eficiencia total 

permanece por encima del 70% para un valor de tensión de 5.1 dB por 
debajo del máximo. 

El convertidor DC/DC resonante implementado a die, también fue 

caracterizado de forma dinámica. Aunque se pueden emplear otras 
técnicas de control, por fase (PM), por anchura de pulso (PWM), etc., 
aprovechado el perfil lineal de la tensión de salida con la frecuencia 
obtenido, se utilizó FM para el uso de esta topología como modulador de 

envolvente [8]. El diagrama de bloques del convertidor propuesto se 
muestra en la Figura V.6. La variación de la tensión deseada, Vctrl, se 
amplificó y se codificó en la frecuencia de conmutación instantánea 
mediante un oscilador controlado por tensión (VCO) de banda ancha y 

altamente lineal, ROS-1600W+, de Minicircuits. Después de la etapa de 
pre-amplificación, la señal se separó mediante un divisor de potencia 
comercial de Anaren. La diferencia de fase, necesaria para una perfecta 
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sincronización del rectificador se ajustó a través de una longitud de línea 
de transmisión. 

Figura V.6 Esquema simplificado del convertidor controlado por FM. 

Como muestra la Figura V.7, se midieron elevados valores de slew rate y 
ancho de banda en gran señal de 2.25 V/ns y 56.5 MHz, respectivamente. 

Figura V.7 Resultados de caracterización dinámica del convertidor a die: a) 
ancho de banda en gran señal y b) slew rate. 

Además, con el convertidor a die presentado en [9], se recuperó una 
señal WCDMA de 2 portadoras de 10 MHz y 6.6 dB de PAPR con una 
eficiencia de 71.4% (ηtotal = 67.1%), con una excursión entre 3.5 V y 28 V. 

En dicho caso, el rango de control de la tensión era algo menor y no llegaba 
a 0 V, por lo que existía una leve distorsión en la parte baja de la 
envolvente recuperada (Figura V.8), ya que no se utilizó ninguna técnica 

de predistorsión digital. Con esta nueva implementación, se obtuvo un 
perfil de tensión con frecuencia mucho más lineal, lo que le hace apto para 
su uso en arquitecturas de transmisión híbridas ET/EER. 
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Figura V.8 Comparación entre las tensiones de envolvente original y 
recuperada para: a) WCDMA de 2 portadoras (10 MHz) y b) WCDMA de 4 

portadoras (20 MHz) [9]. 

Por su parte, el convertidor basado en el transistor encapsulado, fue 
modificado para su uso sin señales de RF de entrada, tal y como se 
describe en la siguiente sección. 

V.2 Convertidor DC/DC Resonante Auto-oscilante 

Uno de los objetivos fundamentales en la simplificación de la topología 

de los convertidores DC/DC clase E2 para una integración eficiente, tanto 
en aplicaciones de electrónica de potencia como en sistemas de radio, es la 
eliminación de la entrada de RF, convirtiendo el amplificador de potencia 
en un oscilador y haciendo operar al rectificador en modo auto-síncrono. 

Un ejemplo de este tipo de topología, basada en MOSFET, fue propuesta 
en [12], empleando un oscilador clase E según el procedimiento presentado 
en [13]. El convertidor era capaz de dar 1.55 W de potencia a 2 MHz con 
una eficiencia del 78.9%, utilizando una bobina para forzar la oscilación 
del inversor clase E. Otra solución a 4.6 GHz y baja potencia fue 

presentada en [5], empleando un oscilador clase E y un rectificador a 
diodo. Un procedimiento análogo se seguirá en esta sección para el diseño 
de un convertidor clase E2, basado en el implementado a transistor GaN 
HEMT CGH35030F de Wolfspeed en la sección anterior. 

Topología del Convertidor DC/DC auto-síncrono/auto-oscilante 

En la Figura V.9, se muestra el esquemático del convertidor auto-
síncrono y auto-oscilante implementado, cuya diferencia con el presentado 
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en la Figura V.4, radica en las redes de adaptación de entrada y en la 
ausencia de puertos de entrada de RF. 

Figura V.9 Esquemático del convertidor Clase E2 auto-síncrono y auto-
oscilante. 

La conexión entre rectificador e inversor se realiza a través de la red 
compuesta por la bobina L1 y los condensadores C1. Esta red está diseñada 

para garantizar la terminación apropiada a los armónicos 2f0 y 3f0 a través 
de la resonancia propia de la bobina L1, mientras que los condensadores C1 
permiten el ajuste correcto de la impedancia óptima a la frecuencia 

fundamental. Para lograr las condiciones de operación auto-síncrona en el 
rectificador y auto-oscilante en el inversor, se ajustaron las longitudes del 
stub en abierto (TL2) y el tramo de línea (TL3), así como el valor del 
condensador a tierra (Cin) para sintetizar la condición de impedancia 

necesaria en puerta a f0. Según el análisis teórico simplificado presentado 
en [14], asumiendo un conmutador ideal y aplicando el principio de 
dualidad, dicha impedancia debe corresponder al valor de reactancia capaz 

de resonar las capacidades intrínsecas Cgs+Cgd a una frecuencia 
ligeramente superior a la de conmutación, para poder asegurar la 

condición de conmutación suave deseada en un clase E. Esto se logró con la 
implementación de redes de adaptación simétricas, tal y como puede 
apreciarse en la fotografía del convertidor (Figura V.10). 
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Figura V.10 Fotografía del convertidor clase E2 auto-síncrono/auto-oscilante. 

La respuesta en frecuencia de la red de salida CLC, cargada con un 

valor de impedancia igual a Ropt, está representada en la carta de Smith de 
la Figura V.11, junto con el valor teórico Ropt + j·2·X, a obtener, bajo dicha 

condición, a la frecuencia fundamental. Como puede verse, se ha logrado 
sintetizar un valor muy cercano al óptimo, mientras que el primer y 
segundo armónico se sitúan cerca del circuito abierto. 

Figura V.11 Evolución con frecuencia de la impedancia vista en un puerto de la 
red de salida, cuando el otro está cargado con el valor de resistencia óptimo. 

Para reducir los efectos de memoria del convertidor, al ser utilizado 
como modulador de envolvente en un esquema polar, por ejemplo, es 

interesante reducir el valor de la bobina de polarización, por lo que en este 
caso se utilizó una bobina Lch ≠ Lb, siendo Lb la que proporciona un mejor 
abierto a la frecuencia de trabajo y que en este caso es de 120 nH (ver 
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relación de valores utilizados en Tabla V.1). En la Figura V.12, se muestra 
la respuesta en frecuencia de la T de polarización resultante, compuesta 
por Lch y Cb, para obtener un buen rechazo a la frecuencia fundamental y 

sus armónicos, mientras permite el paso de DC.  

 

Figura V.12  Respuesta en frecuencia de la T de polarización implementada en 
la vía de drenador, compuesta por Lch y Cb. 

 

Tabla V.1 Valores de los componentes utilizados en el convertidor. 

Caracterización Estática 

Dado que no existen señales de RF aplicadas a los terminales de puerta 

del inversor ni del rectificador, el arranque del convertidor se realiza 
elevando la tensión de puerta del inversor por encima de pinch-off. Una 
vez iniciada la oscilación (que aparece en torno a 915 MHz), dicha tensión 
se reduce hasta igualarla a la tensión de puerta del rectificador, 

VGS_INV=VGS_RECT = –3.55 V, condición que corresponde al punto de 
operación de mayor eficiencia (ηtotal=79.5% a fosc ≈ 940 MHz). Es evidente el 

control de la frecuencia de oscilación del inversor con la señal que se le 
aplica en puerta (similar al de un VCO), gracias a la característica no 
lineal Cgs(Vgs) de los dispositivos GaN HEMT. En este caso, la eficiencia 

presentada corresponde a la eficiencia total, definida según la ecuación 
(V.3). Al ser la corriente en las puertas prácticamente cero en el rango de 
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operación del convertidor, la potencia de entrada dependerá casi 
exclusivamente del consumo en drenador del inversor. 

𝜂𝜂𝑡𝑡𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜 = 100 ∙
𝑃𝑃𝑂𝑂𝑂𝑂𝑂𝑂
𝑃𝑃𝐼𝐼𝐼𝐼

= 100 ∙
�𝑉𝑉𝑂𝑂𝑂𝑂𝑂𝑂

2

𝑅𝑅𝐿𝐿
�

�𝑉𝑉𝐷𝐷𝐷𝐷_𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼𝐷𝐷𝐷𝐷_𝐼𝐼𝐼𝐼 + 𝑉𝑉𝐺𝐺𝐺𝐺_𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼𝐺𝐺𝐺𝐺_𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼𝐼 + 𝑉𝑉𝐺𝐺𝐺𝐺_𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝐼𝐼𝐺𝐺𝐺𝐺_𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅𝑅�
 (V.3) 

Por otro lado, es sabido que la respuesta en frecuencia de la red LC del 
amplificador clase E, con un alto factor de calidad Q, resulta en un perfil 

con una variación bastante lineal de potencia de salida contra frecuencia. 
Se aprovechará por tanto, el control basado en modulación FM, para 
obtener perfiles de elevadas prestaciones mientras varía la tensión a la 
salida del convertidor.  

La Figura V.13 detalla el set-up de medida utilizado en la 
caracterización estática del convertidor. En la captura de la señal de DC a 
la salida se utilizó un osciloscopio, mientras que para la señal de RF 

radiada por la línea microstrip se empleó una sonda coaxial a modo de 
antena, conectada a un analizador de espectros, de modo a estimar la 
frecuencia de oscilación. Como puede verse, se utilizaron dos fuentes de 
alimentación para poder controlar la tensión de puerta de manera 

independiente. 

 

Figura V.13   Set-up de medidas empleado en la caracterización estática del 
convertidor clase E2 auto-oscilante. 
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La variación de la tensión de salida y de la eficiencia total del 
convertidor en función de la tensión de control, VGS_INV = VGS_RECT = Vgs, se 

muestra en la Figura V.14. En el eje superior se ha representado la 
variación correspondiente a la frecuencia de conmutación del oscilador.  

 

Figura V.14   Evolución de la tensión de salida y de la eficiencia en función de la 
frecuencia (barrido de Vgs = VGS_INV = VGS_RECT), con VDC_IN = 28 V. 

Como puede observarse, existe una variación bastante lineal de la 
tensión de salida entre 10.7 V y 26.8 V, manteniéndose la eficiencia por 

encima del 70% hasta 7.8 dB por debajo del valor de VDC_OUT máximo. El 
pico de eficiencia medido ha sido de 79.4%, con una tensión de salida de 
25.4 V (12.9 W entregados a una carga de 50 Ω). Este perfil es muy 

conveniente si se quisiera emplear el convertidor para reproducir 
envolventes de señales complejas de manera eficiente en arquitecturas 
EER/Polar o híbridas. 

De cara a conocer la linealidad de la tensión de salida respecto de la 
entrada, el convertidor se caracterizó respecto a la variación de la tensión 
de drenador del inversor, VDC_IN. Como se esperaba, tal y como muestra la 

Figura V.15, la tensión de salida sigue un perfil muy lineal, siendo además 
la eficiencia superior al 75% a partir de una tensión de entrada de 10.2 V. 
Aunque el rango de variación es menor que con Vgs, también existe 

variación de la frecuencia de conmutación con VDS_INV=VDC_IN. 
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Figura V.15   Comportamiento del convertidor con la variación de la señal DC de 
entrada 

El convertidor también fue caracterizado en función de la variación 

estática de la resistencia de carga. La Figura V.16 muestra la evolución de 
la eficiencia y la tensión de salida con RL, apreciándose también un 
comportamiento cercano al lineal con el convertidor operando como una 
fuente de corriente. En el rango medido, la eficiencia se mantuvo por 

encima de 70% entre 17 y 93 Ω (17.4 V – 40.8 V), con un pico de 79.6% a 50 
Ω. Sin embargo, es necesario tener en cuenta el estrés que se provoca en el 
dispositivo debido al valor pico de la tensión que se alcanza en drenador, 
por lo que no sería adecuado utilizar el dispositivo con valores de RL 

superiores a 70 Ω (VDC_OUT ≤ 34 V con Vbr=120 V).  

Figura V.16   Evolución de la tensión de salida y la eficiencia del convertidor en 
función de la variación de la carga. 
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Caracterización Dinámica 

En vistas a evaluar su comportamiento al aplicar variaciones rápidas en 
la señal de control, se realizaron medidas en régimen dinámico del 

convertidor. Primero se evaluó la capacidad de respuesta del convertidor 
ante un transitorio abrupto (slew rate), inyectando en el convertidor un 

pulso entre los niveles máximo y mínimo de la tensión de control donde 
aparece la oscilación del inversor. Los resultados de la medida así como 
una representación del set-up utilizado, se muestran en la Figura V.17.  

 

Figura V.17    Respuesta del convertidor a un pulso de máxima variación de su 
señal de control. Se pueden apreciar también detalles del set-up. 

Se obtuvo un rango de tensión de salida entre 9.3 V y 28 V, siendo la 
respuesta del convertidor de 9.8 ns entre el 10% y el 90% de dicho rango 

(14.2 V), lo que equivale a un slew-rate de 1.44 V/ns.  

Para medir la respuesta en frecuencia en gran señal del convertidor se 
empleó un set-up como el que se muestra en la Figura V.18. A la señal del 

puerto 1 del analizador de redes se le aplicó un offset de DC para tener el 
rango de variación deseado en la señal de control, mientras que un 
atenuador a la salida del convertidor sirve de protección al puerto 2. Como 
se aprecia, se midió un ancho de banda a 3 dB de 32 MHz. Este resultado, 

aunque no tan elevado como el del convertidor realizado con señales de 
entrada de RF, se puede considerar satisfactorio teniendo en cuenta la 
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elevada frecuencia de conmutación y las posibilidades de miniaturización 
que permite este tipo de convertidor auto-síncrono/auto-oscilante. 

 

Figura V.18    Set-up de medidas y resultado de la caracterización de la 
respuesta en frecuencia del convertidor auto-oscilante. 

Los buenos resultados de caracterización dinámica obtenidos de los 
convertidores DC/DC resonantes descritos en este capítulo, otorgan validez 

al diseño de este tipo de dispositivos en UHF respecto a los diseñados 
habitualmente a más bajas frecuencias, por lo que son buenos candidatos 
para ser usados como moduladores de envolvente en arquitecturas 
ET/EER y mejorar la eficiencia global del transmisor. De cara a verificar la 

viabilidad de las topologías presentadas, en el Capítulo VII puede 
encontrarse una tabla comparativa de convertidores DC/DC de alta 
frecuencia en el estado del arte. 
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Capítulo VI  
Implementación de 

Transmisores de 
Alta Eficiencia  

Considerando la alta eficiencia alcanzada con los circuitos clase E 
descritos en los capítulos anteriores, resta el poder emplearlos para 
manejar señales de comunicaciones con complejos formatos de modulación 

como WCDMA y LTE. Para ello, es necesario hacer uso de arquitecturas 
de transmisión inalámbrica como Doherty [1], envelope tracking (ET)[2], 
polar (EER)[3], outphasing [4] o técnicas híbridas. 

En el transmisor polar, las componentes de amplitud y fase son 
separadas y manipuladas de manera individual hasta combinarse en la 
salida del amplificador de potencia de RF. Por tanto, en la rama de 

amplitud, el convertidor DC/DC auto-oscilante descrito en el Capítulo V 
puede ser utilizado como amplificador de envolvente, bajo control por 
frecuencia, siguiendo los pasos descritos en [5][6], para convertidores 
similares, mientras que un amplificador de potencia clase E de alta 

eficiencia, como los descritos en el Capítulo IV, manipularía la componente 
de fase de la señal.  

Igualmente, dichos amplificadores clase E pueden ser empleados en 

cada una de las ramas de un transmisor outphasing, para la recuperación 
lineal y eficiente de señales de comunicaciones, gracias a que no existe 
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variación de la amplitud en las señales de entrada en este tipo de topología 
(outphasing puro). 

Dado el auge que existe actualmente en el diseño de inversores Chireix, 
basados en arquitecturas outphasing con combinador no aislado, en este 
capítulo se proponen distintos transmisores de este tipo, utilizando los 

amplificadores de potencia a GaN HEMT descritos en la sección IV.1, del 
Capítulo IV.     

VI.1 Transmisores Outphasing 

Mientras el amplificador Doherty se ha impuesto hasta la fecha en las 
macro estaciones base, el ET ha encontrado su nicho en los terminales 
móviles. Por su parte, el esquema outphasing se viene constituyendo en 

una alternativa real sólo más recientemente, inspirado por resultados 
relevantes en su implementación con amplificadores clase E [7], [8], ya sea 
siguiendo la topología original serie propuesta por los Sokals en [9], la de 
circuito paralelo descrita en detalle por Grevennikov [10] o los más 

extensos modos continuos analizados por Acar [11]. 

En el transmisor Chireix, la envolvente de la señal original se codifica 
en el ángulo de outphasing de dos señales de amplitud constante, que una 

vez amplificadas, son sumadas vectorialmente para recuperar la señal 
deseada con variaciones de amplitud y fase. Por tanto, la linealidad puede 
ser garantizada a pesar del uso de amplificadores de modo conmutado de 
alta eficiencia. En la salida, se utilizan combinadores reactivos, para la 

modulación de carga mutua (combinador Chireix).  

Utilizando una longitud de línea de transmisión y una reactancia de 
compensación X adecuadas, es posible combinar de forma asimétrica los 

dos amplificadores Clase E, tal y como proponen Beltrán y Raab [7], 
logrando que la impedancia en drenador se sitúe de forma que se pueda 
obtener un amplio rango dinámico y alta eficiencia.   
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A continuación, se abordarán los diseños de tres esquemas de 
transmisión tipo outphasing en UHF, basadas en amplificadores clase E a 
GaN HEMT con distintos perfiles de eficiencia con la variación de la carga, 

adecuando su uso a distintas señales de comunicaciones.  

VI.1.i. Tx. Outphasing basado en AP Clase E Original 

Como se comentó en el diseño del amplificador de potencia clase E, 

basado en la topología propuesta por Sokal [9] (Sección IV.1.i del Capítulo 
IV), el uso de una red de salida compuesta por una red LC serie presenta 
un alto factor de calidad que provoca que el inversor sea selectivo en 
frecuencia. A pesar de dicha limitación, dada su alta eficiencia a 50 Ω, se 

propone la implementación de un transmisor outphasing utilizando dos 
amplificadores a 770 MHz, de cara a obtener un perfil de eficiencia que se 
mantenga alto para niveles de potencia de salida muy inferiores al 
máximo. 

La topología del transmisor outphasing, basada en la propuesta por 
Beltrán [7] con combinación asimétrica, se ha representado en la Figura 
VI.1. Está formada por dos ramas, cada una de ellas compuesta por un 

amplificador clase E y una línea de transmisión de longitud variable, y el 
combinador reactivo Chireix. La longitud de dichas líneas y el valor de las 
reactancias de compensación del combinador Chireix, fueron ajustadas de 
manera que las trayectorias de modulación de carga se encontrasen en la 

zona de máxima eficiencia, al mismo tiempo que se cortasen el mayor 
número posible de contornos de potencia de salida. Dichas trayectorias se 
han representado sobre los círculos de load-pull del amplificador clase E a 

770 MHz en la Figura VI.2. De este modo, al situar la impedancia en 
drenador en dicha zona, es posible manejar señales con alta PAPR. 



Capítulo VI Implementación de Transmisores de Alta Eficiencia 

164 
 

 

Figura VI.1 Esquema outphasing propuesto.  

 

Figura VI.2 Trayectorias de modulación mutua y contornos de potencia de 
salida y eficiencia del amplificador clase E a 770 MHz. 

El prototipo fue implementado utilizando dos amplificadores de potencia 

independientes, por lo que la red de combinación se realizó de manera 
externa ajustando la longitud de las líneas de transmisión mediante 
transiciones SMA, como puede verse en la fotografía de la Figura VI.3. Por 
su parte, la reactancia de compensación se fijó a un valor Xch= 35 Ω, siendo 

los elementos reales del combinador Chireix utilizados Lch= 8.8 nH y Cch= 
6.8 pF.  
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Figura VI.3 Fotografía del transmisor Chireix implementado.  

Caracterización del transmisor Chireix a 770 MHz 

El transmisor outphasing fue caracterizado en primer lugar de manera 

estática, frente al ángulo de outphasing, φ, utilizando el sistema de medida 

mostrado en la Figura VI.4. Se utilizaron dos generadores vectoriales de 
señal para enviar cada una de las señales de amplitud constante 

(ecuaciones (VI.1) y (VI. 2)), mientras que Pout fue medido con un sensor de 
potencia. En el caso de la caracterización dinámica, se añadió además a la 
salida un analizador de espectros y un analizador vectorial de señal (VSA), 

para la captura de la señal recuperada.  

𝑆𝑆𝑖𝑖1(𝑡𝑡) = 𝐴𝐴𝑐𝑐 ∙ cos �𝜔𝜔𝑐𝑐 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜃𝜃(𝑡𝑡) +
𝜙𝜙(𝑡𝑡)

2
� (VI. 1) 

𝑆𝑆𝑖𝑖2(𝑡𝑡) =  𝐴𝐴𝑐𝑐 ∙ cos �𝜔𝜔𝑐𝑐 ∙ 𝑡𝑡 + 𝜃𝜃(𝑡𝑡) −
𝜙𝜙(𝑡𝑡)

2
� (VI. 2) 

 

Figura VI.4 Set-up utilizado en la caracterización del transmisor Chireix. 
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En la Figura VI.5, se muestra la evolución de la eficiencia, potencia y la 
amplitud de la tensión de salida frente al ángulo de outphasing. Como 
puede verse, la amplitud de la señal se puede controlar, de manera 

aproximadamente lineal, mediante la variación de φ,  mientras que la 

eficiencia se mantiene alta. El máximo de potencia de salida obtenido ha 
sido de 45.3 dBm, estando la eficiencia por encima del 70% hasta que el 
nivel de Pout se reduce a 35.6 dBm (resultando un rango de potencia de 9.7 

dB), lo que hace a esta topología prometedora para su uso en el manejo de 
señales con formatos de modulación complejos. 

 

Figura VI.5 Evolución de la eficiencia, tensión y potencia de salida frente al 
ángulo de outphasing. 

A continuación, dados los buenos resultados obtenidos frente a la 
variación del ángulo de outphasing, se evaluó su comportamiento dinámico 
con una señal de comunicaciones 4G con gran PAPR. En concreto se utilizó 

una señal LTE de 9.6 dB de PAPR y un ancho de banda de 1.4 MHz, 
siendo la señal capturada por el analizador de espectros, la mostrada en la 
Figura VI.6. Se ha conseguido reproducir la señal, con unos valores de 
eficiencia y PAE promedios de 57.5% y 47.8%, respectivamente, siendo la 

potencia de salida promedio de 3.33 W. También puede comprobarse que 
se cumplen los estrictos requerimientos de linealidad de canal adyacente 
asociados a este tipo de señal (ACPRadj ≥ 44.2 dBc), aunque el transmisor 
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presenta limitaciones en el ancho de banda de las señales a manejar, 
debido al alto factor de calidad de la red de salida. 

 
Figura VI.6 Señal LTE recuperada a la salida del transmisor Chireix. 

En este sentido, a continuación se proponen otras soluciones orientadas 

a la manipulación de señales doble banda y de banda más ancha.   

VI.1.ii. Transmisor Outphasing basado en AP Banda Ancha. 

Basado en el amplificador de potencia diseñado en la sección IV.1.ii del 
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propone un esquema outphasing doble banda, que permita transmitir 
señales a 770 MHz y 960 MHz. Para llevarlo a cabo, se ha utilizado la 
misma topología descrita en la Figura VI.1, utilizando dos amplificadores 

independientes y una red de combinación externa.  
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770 MHz, la potencia de salida aumenta con el ángulo de outphasing, 
mientras que, para 960 MHz, disminuye, lo que deberá tenerse en cuenta 
al transmitir las señales. 

 

Figura VI.7 Trayectorias de modulación mutua correspondientes a cada una de 
las ramas, para 770 MHz y 960 MHz, representadas sobre los círculos de 

eficiencia y potencia de salida. 

En la Figura VI.8, puede verse una fotografía con detalles de la 
implementación, muy similar a la realizada para el transmisor Chireix a 
770 MHz. 

 

Figura VI.8 Fotografía del transmisor Chireix implementado, con detalle de los 
amplificadores y del combinador reactivo. 
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Una vez implementado, se realizó una primera caracterización de la 
eficiencia y la potencia de salida en términos del ángulo de outphasing. 
Los perfiles obtenidos a 770 MHz y 960 MHz se muestran en la Figura 
VI.9, donde el ángulo de outphasing representa la diferencia de fase a la 

entrada de cada amplificador de RF. Como se esperaba de las 

90% 70%
50%

30%

50

45 

35

40

Potencia de salida (dBm)
Eficiencia (%)
Zd1,2(Φ) trayectorias de 
modulación mutua @ 770 MHz
Zd1,2(Φ) trayectorias de 
modulación mutua @ 960 MHz

Combinador Chireix

Amplificadores Clase 
E de Banda Ancha 



VI.1 Transmisores Outphasing 

169 
 

simulaciones, la potencia de salida aumenta con dicho ángulo en una 
banda, mientras que disminuye en la otra.  

 

Figura VI.9 Perfiles de potencia de salida y eficiencia medidos a a) 770 MHz y 
b) 960 MHz.   

Los máximos de eficiencia han sido de 82.3% y 77.2%, para 770 MHz y 
960 MHz, respectivamente. Además, si se representa la eficiencia frente al 

back-off de potencia (Figura VI.10), donde 0 dB corresponde al máximo 
valor alcanzable para cada frecuencia, es posible observar cómo se 

mantiene por encima del 60% para un back-off de potencia de 8.5 dB y 8.1 
dB. 

 

Figura VI.10 Perfiles de eficiencia frente al back-off de potencia a 770 
MHz y 960 MHz.  
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Los perfiles resultantes proporcionan un amplio control de la potencia 
de salida mientras la eficiencia en drenador se mantiene alta. Sin 
embargo, es necesario tener en cuenta que para poder reproducir 

envolventes complejas sería necesario utilizar una estrategia híbrida, dado 
que el rango dinámico obtenido en los perfiles no alcanza niveles cercanos 
a cero. Dicha estrategia combinaría outphasing para la parte alta de la 
envolvente y modulación de amplitud de las señales de RF de entrada, 

para el resto [11]. 

Comportamiento Dinámico del Transmisor Chireix Doble Banda  

En la caracterización del transmisor Chireix se empleó un sistema de 
medida como el mostrado anteriormente en la Figura VI.4. Utilizando una 
señal de triangular de 100 kHz, cuya envolvente fue codificada en el 

ángulo de outphasing y enviada a cada generador vectorial de señal, se 

extrajeron en primer lugar los perfiles dinámicos φ−AM y φ−PM, siendo 

capturada la evolución de las componentes de amplitud y fase de la 
envolvente de la señal de salida con el analizador vectorial de señal.   

Por su sencillez y dado que no se observaron efectos de memoria 
significantes, se implementó una técnica de predistorsión digital basada en 
look-up tables (LUTs), para estimar la capacidad del transmisor al 

reproducir señales de comunicaciones con modulación compleja. Para dicho 
propósito fueron seleccionadas dos señales WCDMA de 5 MHz de ancho de 
banda, con valores de 5.1 dB y 8.4 dB de potencia pico potencia promedio, 

respectivamente. El espectro recuperado de esta última a 770 MHz, puede 
verse en la Figura VI.11 comparado con el de la señal original y el de la 
capturada antes de predistorsionar. A pesar de la sencillez del método de 
DPD utilizado, se consigue que el espectro de la señal de salida se ajuste al 
original, aunque sólo se cumplen los requisitos de linealidad del canal 

adyacente.  
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Figura VI.11 Espectro de la señal WCDMA de 8.4 dB recuperado a la 
salida del transmisor Chireix comparado con la señal original y el 

obtenido sin DPD. 

La Tabla VI.1 resume los resultados de potencia de salida, eficiencia y 
PAE para cada señal, además de los niveles de ACPR obtenidos. Se ha 
medido una eficiencia promedio alta para ambas señales, de 70.5% y 68.6% 
para la señal de 5.1 dB y en torno a 40% para la de 8.4 dB, para ambas 

frecuencias.  

 

Tabla VI.1 Resultados de potencia de salida, eficiencia, PAE y ACPR para las 
señales WCDMA. 
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transmisor outphasing basado en un amplificador que presente un buen 
perfil con la impedancia de carga.   

VI.1.iii. Tx. outphasing basado en AP clase E paralelo. 

El amplificador clase E paralelo implementado en la sección IV.1.iii del 

Capítulo IV, es un firme candidato para su uso dentro de una topología 
outphasing de banda ancha, ya que presenta un buen perfil de eficiencia 
frente a la frecuencia. En esta topología, el circuito resonante serie se 
sintoniza a la frecuencia de operación, por lo que la componente reactiva 
de la impedancia óptima al fundamental se obtiene a través de la bobina 

de polarización, Lb, lo que permite obtener perfiles de eficiencia y potencia 
de salida centrados en dicha frecuencia y con ello un mayor ancho de 

banda. Además, como ventaja adicional de cara a la realización del 
transmisor Chireix de banda ancha, ya no es necesario acudir a una 
solución asimétrica como en los diseños descritos anteriormente, evitando 
la degradación en frecuencia debida a la longitud de las líneas de 
transmisión. 

Diseño e implementación del transmisor Chireix  

En el diseño de este transmisor outphasing se prestó atención a los 
llamados modos continuos [12], que establecen que las condiciones ZVS y 
ZVDS pueden ser satisfechas simultáneamente para cualquier valor de la 
inductancia de la vía de polarización, Lb, mientras las partes real e 

imaginaria de la impedancia vista a la frecuencia fundamental sean 
convenientemente seleccionadas como función de q, definida para un 

transistor con una capacidad de salida Cout como:   

𝑞𝑞 =
1

𝜔𝜔 ∙ �𝐿𝐿𝑏𝑏 ∙ 𝐶𝐶𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜𝑜
 (VI. 3) 
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Este grado de libertad, asociado al valor de la bobina de la vía de 
polarización, proporciona diferentes perfiles de potencia con frecuencia, 
siendo el máximo de la potencia de salida coincidente con el máximo de 

eficiencia para un valor de q = 1.412, que corresponde al amplificador clase 
E paralelo.  

Considerando la relación entre ω y q, y de cara a obtener un diseño de 

banda ancha, se realizó un estudio previo mediante simulaciones de load-

pull del comportamiento de la impedancia óptima a obtener en drenador al 
variar la frecuencia de operación, lo que modifica también el valor de q. 

Por tanto, el transmisor Chireix quedaría formado por dos amplificadores 
clase E modo continuo.  

Utilizando el valor de la bobina real Lb = 8 nH, que es el que más se 
aproxima al teórico dado por la ecuación (VI.3) tomando como punto de 
partida q = 1.412 y f = 705 MHz, se realizaron simulaciones de load-pull al 

fundamental (con los armónicos superiores en circuito abierto) para 
obtener los contornos de eficiencia correspondientes a diferentes valores de 
q. De este modo, dada la relación inversamente proporcional que existe 

entre q y f, es posible observar el desplazamiento de los círculos de 

eficiencia máxima con la frecuencia, para una Lb fija. Los valores de 
impedancia óptima que proporcionan la máxima eficiencia, se han 
representado en la carta de Smith de la Figura VI.12 con marcadores color 

magenta, junto con los contornos correspondientes a η= 85% para varios 
valores de q. Como puede observarse, con el aumento de la frecuencia 

(disminución del valor de q), dichos círculos rotan en sentido antihorario, 
mientras que la impedancia vista desde drenador hacia la red de salida 

implementada en el amplificador (también dibujada en la Figura VI.12) lo 
hace en sentido contrario, interceptando los contornos de máxima 
eficiencia en el ancho de banda deseado. 
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Tras las simulaciones, se realizó una implementación del transmisor, de 
una manera mucho más compacta que la llevada a cabo para el caso de los 
transmisores outphasing descritos anteriormente. Como puede verse en la 

fotografía de la Figura VI.13a), tanto los dos amplificadores como el 
combinador reactivo se han montado en una misma placa. 

 

Figura VI.12 Contornos de eficiencia simulados para distintos valores de 
q, interceptados por la Zd(f) ofrecida por la red de salida. 

Además, se ha incluido una red de transformación de impedancias, que 
junto con la reactancia de compensación del combinador Chireix, permite 

orientar las trayectorias de modulación mutua sobre la zona de máxima 
eficiencia obteniendo, al mismo tiempo, un amplio control de la potencia de 
salida. Dichas trayectorias se muestran en la Figura VI.13c), superpuestas 
a los contornos de máxima eficiencia descritos en la Figura VI.12. El 
esquemático simplificado del transmisor puede verse en la Figura VI.13b), 

siendo los valores del combinador Cch = 3 pF y Lch =12.5 nH, mientras que 
el transformador está formado por Ctr = 1.2 pF y Ltr = 12.5 nH (todos son 

componentes de alto factor de calidad de ATC y Coilcraft). 
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Figura VI.13 a) Fotografía, b) esquema simplificado de la topología 
transmisora outphasing implementada y c) trayectorias de modulación 

mutua.  

Caracterización estática del transmisor Chireix  

El esquema anterior se caracterizó de forma estática frente al ángulo de 

desfase, φ, entre excitaciones de onda continua aplicadas a la entrada de 

ambas ramas. Tal y como se puede observar en la Figura VI.14, se obtuvo 
un perfil con alta eficiencia mientras la potencia de salida decrece, 
alcanzando un valor de eficiencia superior al 70% para un back-off de 
potencia de 8.1 dB. Dicho perfil debería permitir, al menos en principio, 

una reproducción eficiente de una señal de comunicaciones con un valor 
elevado de PAPR.  

No obstante, el rango dinámico está limitado, por lo que no se podrían 

reproducir valores de la envolvente 14.5 dB por debajo del pico en modo 
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outphasing puro. Sería adecuado, por tanto, al igual que para el caso del 
transmisor de banda ancha descrito en la sección anterior, una estrategia 
híbrida que combine outphasing puro para la parte alta de la envolvente y 

modulación de amplitud de las señales de RF de entrada, para el resto.  

 

Figura VI.14 Perfiles resultantes de la caracterización estática del 
transmisor en modo outphasing puro, con los amplificadores operados en 

clase E.  

Para intentar reducir la distorsión cuando se manejan señales con 

envolvente variable, debido al perfil AM/AM con expansión de ganancia 
(seguida de compresión) que caracteriza al amplificador clase E, se 
aumentó la tensión de polarización en puerta por encima de pinch-off 

hasta obtener un perfil de ganancia con la potencia de entrada plano, 
análogo al de un clase AB, asimilando su modo de operación al de un clase 
J [13]. Según los perfiles de ganancia frente a la potencia de entrada 
mostrados en la Figura IV.18 de la sección IV.1.iii, se ajustó una VGS = 

−2.7 V para adquirir dicho perfil. 

Considerando lo anterior, se realizó una caracterización del transmisor 
a distintas frecuencias con VGS = −2.7 V, de cara a estimar la eficiencia que 
podría proporcionar el transmisor según el ancho de banda de la señal y su 

PAPR. En la Figura VI.15a), se muestran los perfiles de eficiencia según la 
frecuencia de operación frente al back-off de potencia que evidencian cómo 

varía el rango dinámico y la eficiencia según la frecuencia de operación. 
Con dicha tensión de puerta, la eficiencia se degrada sensiblemente en 
comparación con su comportamiento a una tensión VGS < Vp, pero sigue 
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siendo competitiva, alcanzando a 700 MHz valores de 80% y 70% a 7.8 dB 
y 9.5 dB de back-off de potencia, respectivamente. Si se representan dichos 

perfiles frente a la frecuencia (Figura VI.15b)), puede verse más fácilmente 
que se obtiene un buen comportamiento de banda ancha desde 680 a 730 
MHz, con una potencia de salida de 46.8 ± 0.5 dB, (Pout máxima de 47.3 

dBm) y una eficiencia superior al 70% en un ancho de banda mayor de 50, 
35 y 20 MHz a 6, 8 y 10 dB de back-off, respectivamente.  

 

Figura VI.15 Perfiles de eficiencia medidos a VGS= −2.7 V: a) a diferentes 
frecuencias frente al back-off de potencia y b) a diferentes niveles de 

back-off de potencia frente a la frecuencia. 

Seguimiento de la envolvente con ganancia constante  

Como se ha comentado, de cara a la transmisión de señales de elevada 
PAPR, es necesario aplicar una topología que permita reproducir los 
niveles de la envolvente cercanos a cero. Utilizando una topología híbrida 

basada en los modos mixtos [11], podrían manejarse hasta 16 dB del rango 
superior de la envolvente en modo outphasing puro, mientras que se 
realizaría una amplificación en modo fuente de corriente (clase J) para el 
resto. Sin embargo, la técnica de predistorsión necesaria para recuperar la 
señal de forma lineal podría ser más sencilla si se utiliza una estrategia de 

seguimiento de la envolvente con ganancia constante. Dicha estrategia 
proviene de la conocida ISOGAIN para la técnica de transmisión de 
seguimiento de la envolvente (envelope tracking, ET) [14], donde la 

adaptación dinámica de la polarización en drenador a la envolvente de la 
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señal se ha sustituido por la modulación de la carga mutua existente en el 
transmisor Chireix.    

Ganancia constante mediante control de VDD y de RL 

El esquema propuesto por G. Wimpenny [14], aprovecha el control de 
ganancia que existe con la tensión de drenador (véase la Figura VI.16 con 

los resultados de caracterización realizados al amplificador polarizado en 
VGS= –2.7 V), para ajustar un perfil de ganancia constante. De este modo, 

se optimiza el amplificador de potencia de RF en topologías de seguimiento 
de la envolvente (ET), al conseguir un perfil de ganancia plano mientras 
que la reducción en eficiencia, en comparación a la obtenida si se adaptase 
VDD a la trayectoria de máxima eficiencia, no es significante. 

 

Figura VI.16 Perfiles de ganancia y eficiencia frente a la potencia de 
salida del amplificador polarizado a VGS=–2.7 V, para varios VDD. 

Si el mismo amplificador se caracteriza de un modo similar, pero en este 
caso frente a la variación de su resistencia de carga, se obtienen los 

perfiles mostrados en la Figura VI.17. Como puede verse, al igual que 
ocurría con la tensión en drenador, también es posible controlar la 
ganancia con RL, por lo que se puede adaptar su valor para obtener una 

trayectoria de ganancia constante, siendo por tanto esta técnica extensible 
a topologías basadas en la modulación de la carga. En dicha figura se han 
resaltado además las trayectorias que optimizan la eficiencia (trazo gris) y 
la correspondiente al perfil de ganancia constante (trazo negro), 
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observando un deterioro de la eficiencia únicamente para valores de 
potencia de salida elevados. 

 

Figura VI.17 Perfiles de ganancia y eficiencia frente a la potencia de 
salida, para el amplificador clase E polarizado a VGS=–2.7 V, para varias 

RL. 

Considerando lo anterior, se decidió caracterizar el esquema outphasing 
frente a la potencia de las señales de entrada y su diferencia de fase, con 

los dos amplificadores polarizados en VGS = –2.7 V y la misma tensión de 
drenador. Como era de esperar, la ganancia puede permanecer constante 

controlando el ángulo de outphasing, por lo que se seleccionó una ganancia 
de 20 dB para abordar esta técnica sobre el transmisor Chireix 
implementado, con un buen perfil de eficiencia. 
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Figura VI.18 Perfiles de ganancia y eficiencia frente a la potencia de salida, para 
el transmisor Chireix con VGS=–2.7 V, para diferentes valores de φ. 

Tal y como se puede apreciar en los contornos de eficiencia, ganancia y 
potencia de salida, que se muestran en la Figura VI.19, sería posible no 
distorsionar la componente de amplitud (envolvente) de la señal original, 
A(t), si en lugar de en un modo outphasing puro (análogo a un EER puro 

cuando lo que se controla es la polarización), las señales de entrada a las 

ramas del esquema portasen una diferencia de fase, ∆φ, derivada también 

de un conformado de la envolvente, tal que el desfase se mantuviese en un 
valor fijo hasta cierto nivel y luego decreciese en función de la misma 

hasta su valor pico. Por tanto, siguiendo la trayectoria resaltada en negro 
en la Figura VI.19a), garantizar una ganancia de 20 dB con un buen perfil 

de eficiencia implicaría conservar un desfase ∆φ= 140º hasta un nivel de 

potencia de entrada de 11 dBm, haciendo variar el desfase con la 

envolvente de la señal (∆φ= f(A(t))) para los 16 dB del rango superior de la 

envolvente. Esta estrategia de reproducción de la señal sería entonces 
análoga a la de ganancia constante (ISOGAIN) ampliamente utilizada en 
ET [14], pero en este caso con control de la impedancia al fundamental. 
Bastaría entonces corregir las desviaciones indeseadas de la fase al seguir 

tal trayectoria, lo que en principio podría resultar en una DPD más 
sencilla.  
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Figura VI.19 Contornos de a) ganancia y eficiencia y b) potencia de salida, 
constantes del esquema outphasing frente a la potencia de entrada y el 

desfase entre las ramas. 

Para validar la operación según este modo, se codificó la envolvente de 
una señal WCDMA de una portadora, con una PAPR de 8.4 dB, según los 
resultados de una caracterización de tipo dinámico realizada en la zona de 
interés a partir de los resultados estáticos antes presentados. 

Introduciendo sólo el desfase apropiado para poder seguir una trayectoria 
de ganancia constante, más una corrección modo común (sin memoria) en 
las componentes de fase de ambas señales, fue posible reproducir la señal 
a la salida ajustando los requisitos de linealidad del estándar (ACPR 

superior a 34.9 dB y 43.7 dB, para los canales adyacente y alternos, 
respectivamente). El espectro medido a la salida se presenta en la Figura 
VI.20, mientras que los resultados de ACPR se recogen en la Tabla VI.2.  

La eficiencia promedio medida, operando en este modo, resultó igual a 
58.1% para una potencia de salida 7.8 W. Caracterizando el esquema con 
una señal del mismo tipo, pero con una PAPR limitada a 5.1 dB, la 
eficiencia promedio se incrementó hasta 66.2%, a una potencia de salida de 

14.4 W, y con valores para la razón de rechazo de los canales adyacentes y 
alternos (ACPR) superiores a 41 dB y 47 dB, respectivamente. 
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Figura VI.20 Espectro de la señal WCDMA recuperado a la salida del 
esquema de seguimiento de la envolvente con ganancia constante 

basado en outphasing. 

 

Tabla VI.2 Valores de ACPR obtenidos para ambas señales. 

Como beneficio adicional, las señales de entrada a los amplificadores, 
que junto a las componentes de amplitud y fase de la señal original 

portarían una componente de desfase en función de la envolvente, 
tendrían un ancho de banda inferior al de las señales moduladas en fase 
típicas de un esquema outphasing puro. En la Figura VI.21, se han 
representado los espectros normalizados de las señales utilizadas en una 

de las ramas para el caso de la señal WCDMA de 5.1 dB de PAPR, 
destacando la reducción en ancho de banda que se obtiene si se utiliza la 
estrategia de seguimiento de la envolvente con ganancia constante, en 
lugar del “outphasing puro”.  
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Figura VI.21 Comparativa del ancho de banda de los espectros 
normalizados de las señales utilizadas en el modo “outphasing puro” y 

en el de “seguimiento de la envolvente con ganancia constante”.  

Vista la evolución realizada en los tres diseños presentados, se han 
comparado sus características con las de otros transmisores outphasing en 

el estado de la técnica (véase sección VII.1 del Capítulo VII). 
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Capítulo VII   
Conclusiones y 
Líneas Futuras 

Con vistas a destacar la validez de los trabajos realizados en esta Tesis 
Doctoral en la mejora en la eficiencia energética de los sistemas de 
comunicación y de alimentación inalámbrica, en este capítulo se recogen 
las conclusiones alcanzadas y se comparan los circuitos de alta eficiencia 

implementados con los más relevantes de su clase, presentados en la 
literatura reciente. Aunque se han obtenido resultados importantes, se 
consideran además las líneas futuras que permitirían mejorar algunas de 
las topologías mostradas. 

VII.1 Conclusiones 

Una vez seleccionados los dispositivos a utilizar en los circuitos de alta 
eficiencia, se llevaron a cabo las tareas de caracterización y modelado 
necesarias para su simulación. Gracias a la definición de ecuaciones para 
la principal no linealidad Ids(Vgs,Vgd), capaz de reproducir la simetría real 

de los transistores VMMK-1218 de Avago Tech. (Broadcom) y CGH35030F 
de Wolfspeed, fue posible superar la limitación existente en los modelos 
proporcionados por los respectivos fabricantes, en la reproducción del 

modo de operación inversa. Por tanto, mediante herramientas de 
simulación de circuitos y modelos no lineales de los dispositivos, se 
consiguió aprovechar el potencial que ofrecen las tecnologías GaN HEMT y 
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E-pHEMT utilizadas, de cara a la implementación de los esquemas de alta 
eficiencia implementados.  

De entre los circuitos desarrollados, destacan en primer lugar las tres 
topologías de amplificación clase E descritas en la sección IV.1 del 
Capítulo IV, que han permitido obtener elevados valores de eficiencia, dos 

de ellas en un gran ancho de banda. En la Tabla VII.1, pueden verse las 
características de distintos amplificadores de potencia en el estado del 
arte, diseñados para su uso a una sola frecuencia, comparadas con las del 
amplificador de potencia clase E a GaN HEMT diseñado a 770 MHz. Su 
eficiencia y PAE a la frecuencia de trabajo medida fue de 87.5% y 85.5%, 

respectivamente, con una potencia de salida superior a los 10 W. Destaca 
su elevado valor de PAE, en comparación con los que se obtienen con los 
AP que trabajan a frecuencias similares. 

 
Tabla VII.1 Comparativa de amplificadores de potencia de banda estrecha en el 

estado de la técnica. 

En el caso de los amplificadores de banda ancha diseñados, en la Tabla 

VII.2 se muestran los rangos de operación en frecuencia de cada 
amplificador y la variación de ganancia, potencia de salida y eficiencia en 
dicho rango, junto con los valores obtenidos con amplificadores de banda 
ancha publicados en la literatura. Aunque pueden operar en un ancho de 
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banda mayor, el amplificador clase E descrito en la sección IV.1.ii. 
mantiene una eficiencia de 80% en 230 MHz, siendo de 260 MHz para la 
topología clase E Paralelo (sección IV.1.iii.). Además, en este último caso, 

la variación de la potencia de salida en el rango de trabajo es mucho 
menor. 

 
Tabla VII.2 Comparativa de amplificadores de potencia de banda ancha en el 

estado de la técnica. 

Por otra parte, cabe destacar que, tras la publicación de los 
rectificadores síncronos presentados en esta tesis (sección IV.2 del 
Capítulo IV), ha aumentado el interés por los rectificadores a transistor 
para aplicaciones de transmisión inalámbrica de energía, alcanzando 

niveles de eficiencia similares o mayores que los basados en diodos, para 
rangos de potencia de entrada mucho mayores. En este sentido, a pesar de 
presentar un enfoque diferente en el diseño de rectificadores, la aceptación 
fue muy buena, estando los trabajos propuestos referenciados en tablas del 

estado del arte de otros autores, así como en revisiones de técnicas 
interesantes o prometedoras realizadas por figuras de prestigio, como 
Naoki Shinohara.  

En la Tabla VII.3, pueden verse comparados con otros muchos 
rectificadores, de distintas tecnologías, basados tanto en diodos como en 
transistor, mientras que en la Figura VII.1, se muestra la evolución de la 
eficiencia de conversión RF-a-DC frente a la potencia de entrada, por lo 

que pueden compararse más fácilmente los rangos de potencia de entrada 
para los cuales existe rectificación de potencia de DC, además de su 
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eficiencia. En el caso del diseño del rectificador síncrono clase E basado en 
el dispositivo E-pHEMT ATF-54143, se ha obtenido un pico de eficiencia 
del 83% a 17 dBm, manteniéndose por encima del 70% en un rango de 14 

dB de potencia de entrada, muy por encima del rango que pueden manejar 
los implementados a diodo (véase Figura VII.1).  

En el caso de los rectificadores diseñados con el transistor E-pHEMT 
VMMK-1218, se logró implementar una solución más sencilla y compacta, 
al forzar su operación auto-síncrona. Además, se propuso el uso de una 
estrategia de auto-alimentación, que superó significativamente los 
resultados alcanzados hasta el momento, al mantener una alta eficiencia 

en rangos de potencia de entrada mucho mayores. Los valores de eficiencia 
pico medidos fueron de 88% (el más alto reportado para rectificadores en 
esta banda) y 77% a 900 MHz y 2.45 MHz, respectivamente, 
manteniéndose alta para un rango de la potencia de entrada de 24 y 21 

dB, respectivamente. 

 
Tabla VII.3 Comparativa de rectificadores de distintas tecnologías, implementados 

tanto a diodo como a transistor, en el estado de la técnica. 
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Figura VII.1 Evolución de la eficiencia de conversión RF-a-DC, de los 

rectificadores discretos más relevantes recogidos en la Tabla VII.3 [28].  

Otro de los diseños relevantes ha sido el de los convertidores resonantes 
DC/DC en UHF para su uso en la reproducción eficiente de la envolvente 
de señales de comunicaciones. En primer lugar, se diseñaron dos 
convertidores DC/DC clase E2 a 1 GHz, maximizando la densidad de 

potencia (W/cm2) al reducir de forma considerable el tamaño y valor de los 
componentes utilizados (en especial con la versión en die), en comparación 
con los requeridos en las soluciones que se realizan a frecuencias 
inferiores. En la Tabla VIII.4, se muestran los resultados de eficiencia y 

potencia de salida para distintos convertidores de alta frecuencia en el 
estado de la técnica, siendo las filas destacadas las de los descritos en el 
Capítulo V de esta tesis.  

Diodo HSMS 3923 [19]

Diodo HSMS 8202 [20]

Diodo HSMS 8202 [30]

Diodo HSMS 2820 [32]
E-pHEMT ATF-54143 (Sec IV.2.i.)

E-pHEMT VMMK-1218 (Sec IV.2.ii.) 900 MHz

E-pHEMT VMMK-1218 (Sec IV.2.ii.) 2.45 GHz

Transistor GaAs pHEMT [33]  
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Tabla VII.4 Comparativa convertidores DC/DC de alta frecuencia en el estado de la 

técnica. 

Como puede verse, la eficiencia máxima obtenida para ambos 
convertidores es elevada, con un valor muy cercano al obtenido en la 
literatura para convertidores a frecuencias inferiores, siendo la eficiencia 

total de 77.7% y 76.7% (80% y 79% de eficiencia en drenador) para el 
convertidor encapsulado y a die, respectivamente. El rango de control de la 
tensión de salida con la frecuencia obtenido fue amplio, permaneciendo la 
eficiencia total por encima de 70% para un valor de tensión 5.1 dB por 

debajo del máximo, en ambos casos. Destacan también los resultados de la 
caracterización dinámica del convertidor a die, con un ancho de banda en 
gran señal superior a los 55 MHz y un valor de slew rate de 2.25 V/ns, con 

un perfil de salida muy lineal, lo que le hace adecuado para su uso como 
modulador de envolventes de señales de comunicaciones. Hasta donde 
conocen los autores, estos valores de slew rate y ancho de banda en gran 

señal son los más altos entre los reportados para convertidores resonantes. 

El tercer convertidor DC/DC clase E2 descrito, es el primero que se ha 

propuesto en esta banda que evita el uso de señales de RF a la entrada, al 
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estar compuesto por un inversor clase E auto-oscilante y un rectificador 
clase E auto-síncrono. Como puede verse en la Tabla VII.4, su eficiencia 
total es elevada, manteniéndose por encima de 70% hasta 7.8 dB por 

debajo del valor de tensión de salida máximo. En este caso, los valores de 
ancho de banda y slew rate, de 32 MHz y 1.44 V/ns, aunque ligeramente 

inferiores a los obtenidos con la implementación a die, se pueden 
considerar satisfactorios teniendo en cuenta la elevada frecuencia de 
conmutación y las posibilidades de miniaturización que permite este tipo 
de convertidor auto-síncrono/auto-oscilante. 

Estos resultados validan la capacidad de los convertidores DC/DC 
resonantes implementados en UHF, para ser usados como moduladores de 
envolvente en arquitecturas ET/EER y mejorar la eficiencia global del 

transmisor, proporcionando además ventajas relativas a su menor tamaño 
y mayor de ancho de banda.  

Finalmente, se abordó el diseño de tres transmisores outphasing, que 

permiten manipular señales de comunicaciones con un alto valor de PAPR, 
manteniendo una alta eficiencia. En la Tabla VII.5, pueden verse 
comparados con otros transmisores outphasing en el estado de la técnica.  

 
Tabla VII.5 Tabla comparativa con distintos transmisores outphasing en el estado 

de la técnica. 
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En el caso del transmisor descrito en la sección VI.1.i, se obtuvo un 
perfil estático de la eficiencia frente a la variación del ángulo de 

outphasing con un gran rango dinámico, siendo η=70% a 9.7 dB de back-off 

de potencia. Además, se demostró su capacidad para transmitir una señal 
LTE de 1.4 MHz, con una eficiencia promedio superior al 55%. A 
continuación, se implementó un nuevo transmisor outphasing orientado a 
aplicaciones doble banda, verificándose su uso con señales WDCMA de 5.1 

dB y 8.4 dB, aunque con limitaciones en cuanto a linealidad en el canal 
adyacente, evitables si se utiliza un modo híbrido en lugar del modo 
“outphasing puro”.  

Por último, se avanzó en la mejora del ancho de banda y de la linealidad 
del transmisor outphasing, aprovechando la continuidad de los modos 
clase E, en una nueva implementación descrita en la sección VI.1.iii, del 
Capítulo VI, capaz de ofrecer una eficiencia superior al 80% para un ancho 

de banda relativo del 34.2%. Se verificó que la modificación de su modo de 
operación hacia el clase J continuo, junto a la elección de una estrategia de 
seguimiento de la envolvente a través de la impedancia de carga, de 
ganancia constante, permite una reproducción relativamente sencilla de 

una señal real de comunicaciones con un valor de PAPR elevado, 
satisfaciendo los requisitos de linealidad y con una eficiencia promedio 
superior al 50%. 

Con todo ello, se puede concluir que se han cumplido los objetivos 
planteados, logrando implementar un gran número de topologías para la 
mejora de la eficiencia energética en comunicaciones móviles y en la 
transferencia inalámbrica de potencia, habiendo proporcionado novedosos 

diseños, competitivos con los existentes en la literatura reciente. Este 
trabajo no destaca por sus avances desde el punto de vista teórico, en tanto 
los objetivos se centraban en la implementación de soluciones prácticas y 
novedosas que pudiesen ofrecer figuras de mérito cercanas al estado de la 
técnica, siendo en especial las relativas al diseño de convertidores y 
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rectificadores auto-síncronos, en cierto modo atípicas, las que han 
permitido establecer relaciones de colaboración con grupos de prestigio en 
dichas áreas (Prof. Dragan Maksimovic (CoPEC) y Prof. Zoya Popovic 

(Microwave and RF research group), ambos pertenecientes a la Univ. of 

Colorado, Boulder), que han tenido a bien incorporar algunos de estas 
topologías en sus proyectos (DARPA y ARPA-E).   

VII.2 Líneas Futuras 

Las arquitecturas de transmisión inalámbricas que se propongan en un 
futuro cercano, deben tener la vista puesta en la próxima generación de 
comunicaciones móviles (5G) y en las bandas que se establezcan. Este 

nuevo estándar traerá consigo señales con formatos de modulación con 
mayores requisitos de linealidad y ancho de banda, además de una alta 
relación potencia pico potencia promedio. 

Asimismo, la conversión de potencia en alta frecuencia, también 
presenta ventajas aprovechables en la electrónica de potencia, donde se 
buscan implementaciones de menor tamaño, sin detrimento de la 
eficiencia. 

Por su parte, la transmisión inalámbrica de potencia, así como el 
reciclado de la energía ambiente, también deben tenerse en cuenta, con la 

implementación de soluciones de reducido tamaño y peso. 

En este sentido, como líneas futuras, se plantean las siguientes: 

• Implementación de amplificadores clase E banda ancha, con 
perfiles de eficiencia que permanezcan altos frente a la variación 
de la impedancia de carga. De este modo, serían óptimos para su 

uso en transmisores basados en la modulación de la carga, como 
los esquemas outphasing, proporcionando una alta eficiencia en 
back-off, y con un ancho de banda que permita manejar señales 
con estrategias de agregación de portadora o el uso de bandas 

concurrentes.  
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• Un amplificador con dichas propiedades de alta eficiencia frente a 
la variación de la carga, junto con la implementación de su dual 

(rectificador clase E), permitirían obtener un convertidor DC/DC 
resonante auto-regulado, de forma que la tensión a la salida del 
mismo tienda a un valor constante (por debajo del límite de 
tensión para un clase E), con el aumento de la resistencia de 

carga. 

• Extender el diseño del convertidor DC/DC auto-oscilante/auto-
síncrono, a implementaciones en MMIC, proporcionando una 

solución de alta eficiencia y alta densidad de potencia para la 
mejora de esquemas de transmisión ET/EER, así como para su 
uso en fuentes de alimentación en el campo de electrónica de 
potencia.  

• Mejora de las estrategias de predistorsión digital (DPD), para la 
mejora de la linealidad de los transmisores, así como 
implementación de técnicas híbridas en los transmisores 
outphasing. 

• Dada la alta eficiencia obtenida en los rectificadores síncronos 
descritos en este trabajo, se podría contribuir en el campo de la 
alimentación inalámbrica con rectennas de reducido tamaño, 

aprovechando las bandas reservadas para uso no comercial (ISM), 
de mayor frecuencia que las utilizadas.  
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Lista de Acrónimos 

AC Corriente alterna (Alternating Current) 

ACPR Relación de potencia de canal adyacente (Adjacent 
channel power ratio) 

AP o PA Amplificador de potencia 

ARPA-E 
Agencia de Proyectos de Investigación Avanzados-
Energía (EE.UU.) (Advanced Research Projects Agency-
Energy) 

BO Back-off 

DARPA 
Agencia de Proyectos de Investigación Avanzados de 
Defensa (EE.UU.) (Defense Advanced Research Projects 
Agency) 

DC Corriente continua (Direct current) 
DPD Pre-distorsión digital de señales (Digital Pre-Distortion) 
EER Técnica de eliminación y restauración de la envolvente 
E-pHEMT Enhancement-mode pseudomorphic HEMT 

ET Técnica de seguimiento de la envolvente (Envelope 
tracking) 

FET Transistor de efecto de campo (Field-effect transistor) 
GaN Nitruro de Galio 

HEMT Transistor de alta movilidad de electrones (High electron 
mobility transistor) 

IPT Transferencia de potencia por acoplo inductivo (Inductive 
power transfer) 

ISM 
Bandas reservadas para su uso no comercial de 
radiofrecuencia electromagnética en áreas industrial, 
científica y médica (Industrial, Scientific and Medical) 

JAXA Agencia Japonesa de Exploración Aeroespacial (Japan 
Aerospace Exploration Agency) 

LDMOS MOSFET de difusión lateral (Silicon laterally diffused 
metal-oxide-semiconductor) 

LTE  Long Term Evolution (Estándar de comunicaciones 
móviles utilizado en 4G) 

MESFET 
Transistor de efecto de campo metal-epitaxial-
semiconductor (Metal-Epitaxial Semiconductor Field-
Effect Transistor) 
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MOSFET Transistor de efecto de campo metal-óxido-semiconductor 
(Metal-oxide-semiconductor Field-effect transistor) 

MPT Transferencia inalámbrica de microondas (Microwave 
Powering Transfer) 

NASA 
Administración Nacional de la Aeronáutica y del Espacio 
(EE.UU.) (National Aeronautics and Space 
Administration) 

PAE Eficiencia de potencia añadida (Power-added efficiency) 
RF Radiofrecuencia 

RFID Identificación por radiofrecuencia (Radio Frequency 
IDentification) 

SPS Satélite de energía solar (Solar power satellite) 

TWT/TWTa Amplificador de tubo de onda progresiva (Traveling-Wave 
Tube Amplifier) 

UHF Banda de frecuencia comprendida entre 300 MHz y 3 
GHz (Ultra high frequency) 

VCO Oscilador controlado por tensión (Voltage-controlled 
oscillator) 

VHF Banda de frecuencia comprendida entre 30 y 300 MHz 
(Very high frequency) 

VSA Analizador vectorial de señal (Vector signal analyzer)  

WCDMA Wideband Code Division Multiple Access (Estándar de 
comunicaciones móviles utilizado en 3G) 

WEH Recuperación inalámbrica de potencia (Wireless energy 
harvesting) 

WPT Transferencia inalámbrica de energía (Wireless Power 
Transfer) 

ZVDS Conmutación a derivada de la tensión nula (Zero Voltage 
Derivative Switching) 

ZVS Conmutación a tensión nula (Zero Voltage Switching) 
 


	Portada
	Agradecimientos
	Resumen
	Abstract
	Índice de Contenido
	Capítulo I                           Introducción
	I.1 Motivación.
	I.1.i. Comunicaciones Inalámbricas
	I.1.ii.    Transferencia inalámbrica de energía (WPT)

	I.2 Objetivos del trabajo.
	I.3 Organización de la Tesis.
	I.4 Referencias.

	Capítulo II   Fundamentos y Figuras de Mérito
	II.1 Clases de Amplificación de Potencia
	II.1.i. Figuras de mérito en amplificadores
	II.1.i.a. Eficiencia y Potencia de Salida
	II.1.i.b. Comportamiento no lineal del amplificador
	II.1.i.c. Punto de compresión de 1 dB
	II.1.i.d. ACPR

	II.1.ii. Amplificación Clase E
	II.1.ii.a. Análisis del Circuito Clase E
	II.1.ii.b. Generalización del Amplificador Clase E
	II.1.ii.c. El Amplificador Clase E Paralelo


	II.2 Topologías rectificadoras
	II.2.i. Antena Rectificadora (Rectenna)
	II.2.ii. Rectificadores a Diodo
	II.2.iii.  Rectificador Síncrono

	II.3 Convertidores Resonantes de Potencia en RF
	II.4 Arquitecturas de Transmisión Inalámbrica
	II.4.i. Transmisor Polar (EER)
	II.4.ii. Transmisor Envelope Tracking (ET)
	II.4.iii. Amplificador Doherty
	II.4.iv. Transmisor outphasing

	II.5 Referencias

	Capítulo III               Breve Descripción de los Transistores y Caracterización
	III.1 Transistores HEMT
	III.1.i. Transistores GaN HEMT
	III.1.ii. Transistores E-pHEMT

	III.2 Caracterización y Modelado orientado a los Diseños de Alta Eficiencia.
	III.2.i. Caracterización de transistores
	Transistor GaN HEMT CGH35030F
	Transistor E-pHEMT ATF-54143 y VMMK-1218

	III.2.ii. Modelado de transistores HEMT
	III.2.iii. Ecuación para Ids (Vgs,Vgd) del transistor VMMK-1218

	III.3 Referencias

	Capítulo IV         Amplificadores y Rectificadores Síncronos Clase E
	IV.1 Diseño de Amplificadores de Potencia de Alta Eficiencia
	IV.1.i. Diseño de Inversor Clase E a 770 MHz
	IV.1.i.a. Implementación del Amplificador Clase E
	IV.1.i.b. Caracterización Estática del Amplificador Clase E

	IV.1.ii. Diseño de Inversor Clase E de Banda Ancha
	IV.1.ii.a. Implementación del Amplificador Clase E Banda Ancha
	IV.1.ii.b. Caracterización Estática del Amplificador Clase E Banda Ancha

	IV.1.iii. Diseño de Inversor Clase E Paralelo
	IV.1.iii.a. Implementación del Amplificador Clase E Paralelo
	IV.1.iii.b. Caracterización Estática del Amplificador Clase E Paralelo
	IV.1.iii.c. Ventajas del Amplificador Clase E Paralelo.


	IV.2 Diseño y Caracterización de Rectificadores Síncronos
	IV.2.i. Rectificador Clase E a E-pHEMT ATF-54143
	IV.2.i.a. Inversor Clase E con ATF-54143
	IV.2.i.b. Rectificador Clase E a ATF-54143
	IV.2.i.c. Caracterización de la Conversión RF a DC
	IV.2.i.d. Circuito reconfigurable Oscilador/rectificador
	Diseño de Circuito Clase E Reconfigurable: Modo Oscilador
	Implementación y medidas realizadas.

	IV.2.i.e. Implementación de Rectenna a 900 MHz
	Medida del receptor WEH


	IV.2.ii. Rectificador Auto-síncrono y Auto-alimentado
	IV.2.ii.a.  Rectificador Clase E a 900 MHz con E-pHEMT VMMK-1218
	IV.2.ii.b. Caracterización del Rectificador Auto-síncrono.
	IV.2.ii.c. Rectificador Clase E a 2.45 GHz con E-pHEMT VMMK-1218


	IV.3 Referencias

	Capítulo V  Convertidores DC/DC resonantes
	V.1 Convertidor DC/DC Resonante Clase E2 en UHF
	Diseño Convertidores DC/DC Clase E2 a 1 GHz

	V.2 Convertidor DC/DC Resonante Auto-oscilante
	Topología del Convertidor DC/DC auto-síncrono/auto-oscilante
	Caracterización Estática
	Caracterización Dinámica

	V.3 Referencias

	Capítulo VI  Implementación de Transmisores de Alta Eficiencia
	VI.1 Transmisores Outphasing
	VI.1.i. Tx. Outphasing basado en AP Clase E Original
	Caracterización del transmisor Chireix a 770 MHz

	VI.1.ii. Transmisor Outphasing basado en AP Banda Ancha.
	Perfiles Estáticos del Transmisor Chireix Doble Banda
	Comportamiento Dinámico del Transmisor Chireix Doble Banda

	VI.1.iii. Tx. outphasing basado en AP clase E paralelo.
	Diseño e implementación del transmisor Chireix
	Caracterización estática del transmisor Chireix
	Seguimiento de la envolvente con ganancia constante
	Ganancia constante mediante control de VDD y de RL



	VI.2 Referencias

	Capítulo VII   Conclusiones y Líneas Futuras
	VII.1 Conclusiones
	VII.2 Líneas Futuras
	VII.3 Referencias

	Publicaciones
	Lista de Acrónimos


<<

  /ASCII85EncodePages false

  /AllowTransparency false

  /AutoPositionEPSFiles true

  /AutoRotatePages /All

  /Binding /Left

  /CalGrayProfile (Dot Gain 20%)

  /CalRGBProfile (sRGB IEC61966-2.1)

  /CalCMYKProfile (U.S. Web Coated \050SWOP\051 v2)

  /sRGBProfile (sRGB IEC61966-2.1)

  /CannotEmbedFontPolicy /Error

  /CompatibilityLevel 1.4

  /CompressObjects /Off

  /CompressPages true

  /ConvertImagesToIndexed true

  /PassThroughJPEGImages true

  /CreateJobTicket false

  /DefaultRenderingIntent /Default

  /DetectBlends true

  /DetectCurves 0.0000

  /ColorConversionStrategy /sRGB

  /DoThumbnails false

  /EmbedAllFonts true

  /EmbedOpenType false

  /ParseICCProfilesInComments true

  /EmbedJobOptions false

  /DSCReportingLevel 0

  /EmitDSCWarnings false

  /EndPage -1

  /ImageMemory 1048576

  /LockDistillerParams false

  /MaxSubsetPct 100

  /Optimize false

  /OPM 1

  /ParseDSCComments true

  /ParseDSCCommentsForDocInfo true

  /PreserveCopyPage true

  /PreserveDICMYKValues true

  /PreserveEPSInfo true

  /PreserveFlatness true

  /PreserveHalftoneInfo false

  /PreserveOPIComments false

  /PreserveOverprintSettings true

  /StartPage 1

  /SubsetFonts true

  /TransferFunctionInfo /Apply

  /UCRandBGInfo /Remove

  /UsePrologue false

  /ColorSettingsFile ()

  /AlwaysEmbed [ true

  ]

  /NeverEmbed [ true

  ]

  /AntiAliasColorImages false

  /CropColorImages true

  /ColorImageMinResolution 300

  /ColorImageMinResolutionPolicy /OK

  /DownsampleColorImages true

  /ColorImageDownsampleType /Bicubic

  /ColorImageResolution 300

  /ColorImageDepth -1

  /ColorImageMinDownsampleDepth 1

  /ColorImageDownsampleThreshold 1.50000

  /EncodeColorImages true

  /ColorImageFilter /DCTEncode

  /AutoFilterColorImages true

  /ColorImageAutoFilterStrategy /JPEG

  /ColorACSImageDict <<

    /QFactor 0.15

    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]

  >>

  /ColorImageDict <<

    /QFactor 0.15

    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]

  >>

  /JPEG2000ColorACSImageDict <<

    /TileWidth 256

    /TileHeight 256

    /Quality 30

  >>

  /JPEG2000ColorImageDict <<

    /TileWidth 256

    /TileHeight 256

    /Quality 30

  >>

  /AntiAliasGrayImages false

  /CropGrayImages true

  /GrayImageMinResolution 300

  /GrayImageMinResolutionPolicy /OK

  /DownsampleGrayImages true

  /GrayImageDownsampleType /Bicubic

  /GrayImageResolution 300

  /GrayImageDepth -1

  /GrayImageMinDownsampleDepth 2

  /GrayImageDownsampleThreshold 1.50000

  /EncodeGrayImages true

  /GrayImageFilter /DCTEncode

  /AutoFilterGrayImages true

  /GrayImageAutoFilterStrategy /JPEG

  /GrayACSImageDict <<

    /QFactor 0.15

    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]

  >>

  /GrayImageDict <<

    /QFactor 0.15

    /HSamples [1 1 1 1] /VSamples [1 1 1 1]

  >>

  /JPEG2000GrayACSImageDict <<

    /TileWidth 256

    /TileHeight 256

    /Quality 30

  >>

  /JPEG2000GrayImageDict <<

    /TileWidth 256

    /TileHeight 256

    /Quality 30

  >>

  /AntiAliasMonoImages false

  /CropMonoImages true

  /MonoImageMinResolution 1200

  /MonoImageMinResolutionPolicy /OK

  /DownsampleMonoImages true

  /MonoImageDownsampleType /Bicubic

  /MonoImageResolution 1200

  /MonoImageDepth -1

  /MonoImageDownsampleThreshold 1.50000

  /EncodeMonoImages true

  /MonoImageFilter /CCITTFaxEncode

  /MonoImageDict <<

    /K -1

  >>

  /AllowPSXObjects false

  /CheckCompliance [

    /PDFA1B:2005

  ]

  /PDFX1aCheck false

  /PDFX3Check false

  /PDFXCompliantPDFOnly true

  /PDFXNoTrimBoxError false

  /PDFXTrimBoxToMediaBoxOffset [

    0.00000

    0.00000

    0.00000

    0.00000

  ]

  /PDFXSetBleedBoxToMediaBox true

  /PDFXBleedBoxToTrimBoxOffset [

    0.00000

    0.00000

    0.00000

    0.00000

  ]

  /PDFXOutputIntentProfile (sRGB IEC61966-2.1)

  /PDFXOutputConditionIdentifier ()

  /PDFXOutputCondition ()

  /PDFXRegistryName ()

  /PDFXTrapped /False



  /CreateJDFFile false

  /Description <<





    /CHS <>

    /CHT <>

    /CZE <>

    /DAN <>

    /DEU <>

    /ESP <>

    /ETI <>

    /FRA <>







    /HUN <>

    /ITA <>

    /JPN <>

    /KOR <>

    /LTH <>

    /LVI <>

    /NLD (Gebruik deze instellingen om Adobe PDF-bestanden te maken die moeten worden gecontroleerd of die moeten voldoen aan PDF/A-1b, een ISO-standaard voor de langetermijnopslag \(archivering\) van elektronische documenten. Zie voor meer informatie over het maken van PDF/A-compatibele PDF-documenten de Acrobat-gebruikershandleiding. PDF-documenten kunnen worden geopend met Acrobat en Adobe Reader 5.0 en hoger.)

    /NOR <>

    /POL <>

    /PTB <>





    /SKY <>



    /SUO <>

    /SVE <>





    /ENU (Use these settings to create Adobe PDF documents that are to be checked or must conform to PDF/A-1b, an ISO standard for the long-term preservation \(archival\) of electronic documents.  For more information on creating PDF/A compliant PDF documents, please refer to the Acrobat User Guide.  Created PDF documents can be opened with Acrobat and Adobe Reader 5.0 and later.)

  >>

>> setdistillerparams

<<

  /HWResolution [2400 2400]

  /PageSize [612.000 792.000]

>> setpagedevice





