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En este trabajo de tesis se presenta  el diseño y simulación de un amplificador de 
potencia (AP) clase A, utilizando el transistor HEMT fabricado a base de Nitruro de 
Galio (GaN) con número de parte CGH35015 de la compañía Cree, el diseño se realizó 
para que el AP opere en la banda de frecuencias para aplicaciones WiMax  (2.2 a 2.6 
GHz). 
 

Para el diseño de este AP clase A, se utilizaron los métodos de modelado lineal y 
no-lineal para extraer los elementos extrínsecos e intrínsecos del transistor, así como el 
modelo de Angelov para obtener el circuito eléctrico equivalente no-lineal. También se 
utilizó la teoría clásica para calcular las redes de adaptación de entrada y salida del AP 
clase A y además se implementó una mejora en las redes de adaptación. 
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CCAAPP

 pesados y que su batería tuviera una corta 

uración.  

ilizaban la técnica de modulación analógica como es modulación 

rovecha ancho de banda y no permite optimizar el 

tiempo de duración de la pila [Cripps, 1999]. 

Por otra parte los amplificadores de potencia de radio frecuencia (RF)  de las 

estaciones bases de telefonía celular son la clave para garantizar la confiabilidad y 

calidad de los servicios de estos sistemas. 

Los sistemas digitales modernos de segunda y tercera generación demandan 

amplificadores de  potencia de alta linealidad y eficiencia. Tales  amplificadores de 

potencia se encuentran en radio bases, celulares que soportan diferentes estándares de 

comunicación de acceso múltiple,  como son FDMA acceso múltiple por división de 

frecuencia (Frecuency Division Multiple Access), TDMA acceso múltiple por división de 

ÍÍTTUULLOO  II  

 Introducción 

 

La telefonía celular en sus inicios se implementó con la finalidad de comunicar a 

los usuarios que se encuentran en movimiento y solamente consideraba la transmisión de 

voz, estos sistemas de comunicación utilizaban amplificadores de potencia, ineficientes, 

que consumían mucha energía y disipaban grandes cantidades de calor, haciendo que los 

dispositivos portátiles fueran grandes,

d

Estos sistemas ut

en frecuencia (FM), la cual desap
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tiempo (Time Division Multiple Access), CDMA acceso múltiple por división de código 

(Code Division Multiple Access) [Cripps, 1999]. 

La no linealidad en los amplificadores de potencia genera productos de 

intermodulación que aparecen como interferencia  en canales adyacentes. Para evitar 

dicha interferencia se requiere el uso de amplificadores altamente lineales. Sin embargo, 

los amplificadores de potencia operan con buena linealidad y eficiencia solamente en un 

rango angosto de potencia. Lo que dificulta la localización del punto de operación para 

un amplificador dado con un esquema de modulación que tenga ambas características: 

eficiente y ausencia de distorsión en operación lineal. En la práctica, la linealidad de los 

amplifi

 

denominado rejilla de control, con lo que se originó el primer amplificador. El 23 de 

diciembre de 1947, Walter H. Brattain y John Bardeen demostraron la acción de 

amplificación del primer transistor en los laboratorios Bell Telephone [Savant et al., 

1992].  

Actualmente existe una variedad de amplificadores altamente eficientes, los 

cuales surgen por la necesidad de la sociedad actual de transmitir mayor cantidad de 

información con los mismos dispositivos portátiles y por un mismo ancho de banda, esta 

información incluye mensajes de texto, mensajes multimedia, acceso a Internet, 

cadores de potencia se puede mejorar sacrificando la eficiencia o mediante la 

utilización de técnicas de linealización. 

 

I.1 Antecedentes 

En 1906, Lee De Forest le añadió un tercer elemento al diodo al vacío, 
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transmisión de imágenes y video. El hecho de transmitir mayor información en teoría 

requiere de mayor potencia de transmisión y mayor ancho de banda [Virdee, 2004]. 

nuevos m

la señal de entrada es pequeña, 

Con la utilización de los amplificadores altamente eficientes se busca optimizar el 

consumo de potencia y aprovechar anchos de banda con la capacidad de transmitir la 

información antes mencionada. Es decir, la electrónica siempre intenta utilizar 

dispositivos electrónicos más pequeños, livianos, que consuman menor potencia y que 

ofrezcan mayor calidad en el servicio para los usuarios. Esto se puede lograr con la 

utilización de diversas configuraciones de circuitos electrónicos y con la utilización  de 

ateriales semiconductores. 

Por otra parte, la mayoría de los amplificadores de potencia operan en una región 

lineal de operación principalmente cuando la potencia de 

pero a medida de que la potencia de la señal de entrada se va incrementando estos 

amplificadores tienden a presentar un respuesta no lineal, lo que provoca que se generen 

distorsión de intermodulación IMD (intermodulation distortion).  

Un buen candidato para realizar un amplificador clase A, que opere a potencias 

elevadas con respuesta lineal, es el transistor de nitruro de galio (GaN) CGH35015.  
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I.2 M

r WiMax (Worldwide Interoperability for 

ayores voltajes de operación, que entreguen mayor potencia a la 

salida y que trabajen en RF (Microondas).  

  Los transistores más rápidos en la actualidad son los HEMT’s (High Electron 

Mobility Transistor), por la particularidad de que sus electrones, al ser separados de sus 

átomos donadores, aumentan significativamente su movilidad y por tanto, la rapidez del 

dispositivo [Reynoso, 2006]. Por lo tanto los HEMTs son transistores apropiados en 

aplicaciones donde  se requiere alta velocidad (microondas, optoelectrónica). 

 El uso de este transistor es relativamente nuevo, por ejemplo en CICESE (Centro 

de Investigación Científica y de Educación Superior de Ensenada)  se han realizado 

algunos trabajos con estos transistores, como los de  [J. Apolinar Reynoso Hernández, 

1996], [José Raúl Loo Yau, 2000], [Alberto García Osorio, 2006], aunque sus trabajos 

corresponden a otra clase  de amplificadores de potencia, es decir, no emplearon 

configuraciones de amplificación   lineal a base de transistores HEMT’s GaN. 

otivación 

 

En la actualidad tenemos motivos suficientes para el desarrollo de tecnologías 

inalámbricas, lo cual nos encamina a tener nuevos estándares, siendo el más innovador o 

el descubierto hace pocos años, el estánda

Microwave Access) que quiere decir interoperabilidad Mundial para acceso de 

microondas, la más importante ventaja de este estándar es que la utilización de esta  

tecnología no requiere visión directa con las estaciones base [Nuaymi, 2007]. 

Esto exige el estudio de nuevos dispositivos amplificadores de potencia (AP) 

lineales que trabajen a m
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Los transistores con alto campo eléctrico critico de ruptura como el transistor de 

 movilidad electrónica (HEMT’s) a base de Nitrato de Galio (GaN) han  sido 

lmente hace unos cuantos años, este dispositivo opera hasta voltaje 

de 28 a 50 Volts, por lo que ofrece mucha mayor potencia de RF que sus similares los 

transistores HEMT’s de GaAs. 

  Además de ser de tamaño pequeño, estos transistores ofrecen muy alta 

transconductancia, así como la capacidad de ser operados en alta frecuencia. Estos 

atributos acompañados con su alta eficiencia y linealidad lo hacen ideal para el diseño de 

amplificadores clase A que trabajen en las bandas de redes inalámbricas. 

alta

introducidos comercia
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I.3 Objetivos 

bjetivo general: 

 

 Galio (GaN) diseñar y simular un 

amplificador de alta frecuencia, de mediana potencia y alta linealidad.   

 

Objeti

 

 Caracterizar el transistor  CGH35015. 

 Diseñar  un amplificador de potencia (AP) clase A, que opere en la banda de 

frecuencia de WiMax (2.2GHZ - 2.6GHz). 

 Simular el AP clase A diseñado.  

 

 

O

Utilizando transistores de Nitruro de 

vos específicos: 
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I.4 Organización de la tesis 

 

 

ste trabajo. 

 

 En el capítulo II se presenta el modelado del transistor en pequeña señal y gran 

 

 El capítulo I  presenta la introducción de la tesis así como antecedentes y la

motivación del desarrollo de e

señal, así como la validación de los modelos utilizados y los resultados obtenidos. 

 En el  capítulo III se explica el funcionamiento del amplificador de potencia clase 

A y  la teoría acerca de las redes de adaptación, así como los resultados generados 

con las simulaciones hechas para el amplificador de potencia clase A. 

 

 En el  capítulo IV se presentan las aportaciones de esta tesis, trabajos a futuro y 

conclusiones. 
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CCAAPPÍÍTTUULLOO  IIII  

Modelado del transistor 

e galio (GaN) 

 

Los circuitos integrados digitales, normalmente son fabricados en silicio. Sin 

em rgo, en los años cincuent  H. Walt escubr el e qu entre 

ele a tabl iódic itía a gran  

ele pesar de p el d  d to  y stor 

MO  es cond iv  d st  las 

nec an al a ispo  en diferentes iones 

prá a ge n g nterés esar r disp os con 

semiconductores del grupo III- IV de la tabla periódica, específicamente con nitruro de 

alio (GaN).  

sistores de efecto campo para aplicaciones de alta potencia y alta 

temper

II.1 Transistores de alta movilidad electrónica (HEMT) a base 

de nitruro d

ba as er d ió que enlac ímico 

mentos del grupo III y IV de l a per a perm  un  movilidad

ctrónica. El silicio a ermitir esarrollo el transis r bipolar  el transi

S de efecto de campo, no un semi uctor un ersal que é respue a a todas

esidades que se present tratar de re lizar d sitivos aplicac

cticas. Por lo tanto, se h nerado u ran i  por d rolla ositiv

g

Los semiconductores de nitruro de galio (GaN) y sus aleaciones (AlGaN, InGaN) 

han surgido en la última década como uno de los materiales más prometedores en el 

campo de los tran

atura. Como se muestra en la Tabla I, su principal atractivo sobre los otros 

materiales semiconductores  radica en que tiene una gran banda prohibida (3.4 eV), alta 

movilidad electrónica y alta velocidad de saturación. Estas características permiten que 



 9

los amplificadores construidos a base de GaN trabajen a mayores niveles de potencia, y a 

mayor frecuencia [Trew R.J. et al., 2005]. 

En la Tabla I se muestran las propiedades de los materiales semiconductores más 

utilizados en la fabricación de transistores de microondas [Eastman Lester F. y Mishra 

Umes k., 2002]. 

Tabla I. Propiedades de los principales materiales semiconductores. 

 

Características Materiales 

   Si GaAs SiC GaN 

Ancho de Banda Prohibida  (eV) 1.11 1.43 3.2 3.4 

Campo de Ruptu *106 3.5*106ra (V/cm) 6.0*105 6.5*105 3.5

Velocidad de Saturación  (cm/s) 1.0*107 2.0*107 2.0*107 2.5*107

Movilidad Electrónica (cm2/V-s) 1350 6000 800 1600 

Conductividad Térmica (W/cm) 1.5 0.46 3.5 1.7 

 

Como podemos observar el material que presenta el mayor número de ventajas es 

el GaN, por ello es el más utilizado en la actualidad y es excelente para aplicaciones en 

RF y microondas. 

La Figura 1, muestra la estructura de un HEMT a base de AlGaN/GaN. Estos 

transistores tienen una alta movilidad  electrónica debido a que las impurezas del silicio 

en el AlGaN donan electrones al cristal, el cual tiende a  acumular electrones en la región 
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de menor potencial, debajo de la interfaz de AlGaN. Esto forma una capa de electrones, 

el cual constituye un gas bidimensional (2DEG). 

 

Substrato SiC

Capa de Transición

Separador de AlGaN

AlGaN

GaN

Fuente Drenador
Compuerta

2DEG

 

Figura 1. Estructura del transistor GaN HEMT. 

 

 

II.2. Modelo del transistor 

 

Para lograr un buen diseño de un amplificador se debe de disponer de un  modelo 

no lineal del transistor [Zuñiga, 2003],  el cual o 

se muestra en la Figura 2 [Loo Yau, 2006]. El modelo del transistor está formado por 

elementos concentrados los cuales están  relacionados con alguna característica física del 

transistor como lo menciona [Loo Yau et al., 2006]. El modelo lineal o en pequeña señal 

del transistor consta de elementos extrínsecos o parásitos los cuales son:  RG, LG, RD, LD, 

RS, LS, CPG y CPD, estos elementos son  independientes de los voltajes de alimentación 

se obtiene a partir del modelo lineal com
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aplicados al transistor y de elementos intrínsecos (Ri, Cgs, Cgd, gds, Cds, gm y τ) los 

uales dependen de los voltajes de alimentación. 

de esta manera predecir la potencia de salida, la 

c

Una  vez que se tiene el modelo en pequeña señal se obtiene el modelo en gran 

señal del transistor, el cual debe de ser capaz  de representar de manera precisa las 

características I (V) del transistor, para 

eficiencia de potencia añadida (PAE), los productos de intermodulación, así como la 

característica AM-PM, como menciona [Chen Y.C.et al., 1998]. 

 

 

Rs

Ls

Rg

Lg

Rd

Ld

CpdCpg

Rds

Ri

Cds

Cgd

gmVgs

Rgd

Cgs

 

Figura 2. Representación de la estructura física del transistor HEMT. 
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II.2.1

ogía del circuito eléctrico equivalente del transistor [J.A. 

Reynoso,  2006]. 

El modelo en pequeña señal se obtiene midiendo los parámetros de dispersión en 

un punto de alimentación constante  (VDS, V GS). 

. Modelo en pequeña señal 

 

Existen varios modelos para calcular los valores de los elementos parásitos del 

transistor. Estos se pueden obtener por medio de datos medidos y un modelo analítico o 

por medio de métodos de optimización. 

  Existen varias topologías la cuales varían dependiendo como están colocados las 

capacitancias extrínsecas  (Cpg y Cpd). En la Figura 3 se muestran tres diferentes 

maneras de representar la topol

ωτj
mm egg −=

0

mg

 

Figura 3. Topologías extrínsecas del transistor. 



 13

En la Figura 4, se ilustra el circuito eléctrico equivalente en pequeña señal que s

utilizó en este trabajo de tesis para m

e 

odelar el comportamiento del dispositivo, esto 

debido a la  facilidad de ir extrayendo los elementos del circuito eléctrico equivalente, el 

cual está dividido en elementos extrínsecos o parásitos y elementos  intrínsecos. Una vez 

que se ha seleccionado la topología a utilizar en el modelado, se deben de extraer los 

elementos del circuito equivalente del transistor. Los  métodos para calcular los 

elementos del circuito eléctrico equivalente del transistor son explicados en las secciones 

siguientes de este capítulo. 

 

mg

ωτj
mm egg −=

0

 

 

 

Figura 4. Circuito equivalente en pequeña señal del transistor. 
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II.2.1.1 Métodos para la extracción de elementos parásitos del 

transistor 

 

Los elementos parásitos se extraen a partir de mediciones del “cold-FET” o 

transistor de efecto de campo (Field Effect Transistor) en frío. Se dice que el transistor 

está frío cuando las terminales del drenador-fuente está en cero volts. Bajo estas 

condiciones de polarización la energía cinética promedio del electrón se caracteriza por 

una temperatura equivalente de la densidad de carga 2DEG la cual es fría con respecto a 

las condiciones típicas 

na vez definido el término cold-FET, a continuación se explicará el procedimiento para 

extraer

tancias parásitas se extrajeron aplicando el método 

esarrollado por [Zarate de Landa et al., 2007]. Mientras que las capacitancias parásitas 

se extrajeron mediante el  método de [Dambrine et al., 1988].  

 

 

II.2.1.1.1 Extracción de resistencias e inductancias parásitas  

 

Como ya se mencionó anteriormente, para determinar las resistencia e 

i  

Este método se basa  en mediciones S del transistor medido a una baja 

de operación. 

U

 las resistencias, inductancias y capacitancias  parásitas. 

Las resistencias e induc

d

nductancias parásitas se utilizó el método  propuesto por  [Zárate-de Landa et al., 2007].

 de parámetros 
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corriente DC  aplicada a  la compuerta, bajo las siguientes condiciones VDS = abierto y 0 

< VGS < Vbi (Vbi = built-in voltaje). 

 La Figura 5 muestra la configuración para medir el cold-FET a drenador abierto. 

 

Figura 5. Banco de mediciones en directa. 

 

Bajo esas condiciones de polarización [Zarate-de Landa et al., 2007] propone el 

circuito mostrado en la Figura 6. 

 

 

Figura 6. Circuito equivalente en pequeña señal del transistor  con drenador flotando a 

baja corriente. 
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 Analizando el circuito de la Figura 6, los  parámetros Z que se obtienen son: 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
−++++=

2
000** RC

LLj
R

RRZ ω (1)
++ 22222211 11 RCRC sgsg ωω

,                                                     

,                                                                                                     (2) 

sd LLjRRZ +++= ω**
22

donde: 

0000

ss LjRZZ ω+== *
2112

( )sd .                                                                                           (3) 

226 ddsg
RRR

,                                                                (4)                               

Debido a  que la resistencia de canal R

,, *** chch
s

ch
g RRRRRR −=−=−=

es muy pequeña se desprecia y entonces  

Rs y Rd se obtiene directamente de la parte real de Z  y Z  respectivamente, mientras 

que  Ls y Ld se extraen de  la pendiente de la parte imaginaria  de Z12 y Z22 

amente. 

 

a) Calculo de Lg  y Co. 

ch 

12 22

respectiv

 

 A continuación se presenta el cálculo de Lg  y 0C . Utilizando la parte imaginaria 

de 11Z  se tiene: 

 

[ ] ( ) 22
00

11
1Im

ωω
ωω

+
−+=

C
LLZ sg  ,                                                                                 (5) 

donde:        

00
0

1
CR

=ω .                                                                                                                       (6) 
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Se ha encontrado que a bajas corrientes de polarización la parte imaginaria de Z11 

presenta una frecuencia de resonancia  representado por Rω  la cual está definida como: 

,                                                                                                                   (7) 

donde:  

2
0

22 ωωω −= xR

( ) 0

1
CLL sg

x +
=ω .                                                                                                             (8) 

Sin embargo a baja corriente de DC (corriente directa) aplicada a la compuerta 

0ωω 〉〉x  entonces  xR ωω = . Por lo tanto, la parte imaginaria de Z11 a frecuencias mayores 

a la cia se exp o:frecuencia de resonan resa com  

 ( )
0

2
11

1Im
C

LZ −= ωω ,                                                                                                    (9) 

donde:  

                                                       (10) 

 

De la ecuación (9), se observa  que  L y C   se pueden calcular utilizando una 

regresión lineal mediante la ecuación de la recta de la forma 

sg LLL += .                                                             

0

bmxy += , como se ilustra 

en Figura 7.  Lg es determinada u

conocim

na vez calculada L de la pendiente de la línea recta y del 

iento previo de Ls. Entonces, C0 es calculada de la intersección de la línea recta 

con el eje )Im( 11Zω , o de la expresión xω , puesto que L ya es conocida. 
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( )11Im Zω  versus  utilizada para calcular  y  2ω sg LL +  oC .Figura 7. Gráfica de 
 

( )
0

11
0 Im

1

→

=
ω

ω Z
C ,                                                                                                    (11)   

Rg se obtiene utilizando la parte real de Z11 como: 

2
0

2
0

2
0**

11 1
)Re(

RC
R

RRZ sg ω+
++= ,                                                                                  (12) 

Evaluando (12) a la frecuencia de resonancia se tiene que Rg se expresa como: 

[ ]
2

0
011Re ⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−−=

=
x

sg RRZR
x ω

ω
ωω

.                                                                                  (13) 

Es importante notar que en la ecuación (12), la incógnita es Ro, la cual se puede 

obtener de la parte imaginaria de Z11, como se muestra a continuación. 

( )
( )[ ] 2

0
2

110

11
0 Im

Im
CZLC

ZLR
ωωω

ω
−−
−

= .                                                                                  (14) 

En resumen las expresiones para obtener las resistencias e inductancias parásitas a 

partir de las mediciones del Cold-FET en directo son: 
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( )12Re ZRs = ,                                                                                                                  (15) 

)d −= ,                                                                                                   (16) ( ) ( 1222 ReRe ZZR

[ ]
2

0e ⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛
−−

x

RRZ ω ,                                                                                  (17) 

( )

011R ⎟⎜=
= sgR

x ωωω

ω
12Im ZLs = ,                                                                                                                  (18) 

( ) ( )
ω

Ld = ,                                                                                                  (19) 1222 ImIm ZZ −

,                                                                                                                     (20) 

donde:  

sg LLL −=

( )
( )[ ] 2

0
2

110

11
0 Im

Im
CZLC

ZLR
ωωω

ω
−−
−

= , 

( )
0

11
0 Im

1

→

=
ω

ω Z
C . 
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II.2.1.1.2 Extracción de capacitancias parásitas 

  

Las capacitancias parásitas se obtienen a partir de los parámetros [Y] calculados 

de la medición en parámetros S del Cold-FET en inverso. (VGS < VP < 0; VDS = 0). La 

Figura 8 muestra  el banco de mediciones con estas condiciones de polarización. Bajo 

estas condiciones de polarización  el transistor se encuentra bloqueado por lo que no 

habrá corriente en el canal. 

 

Figura 8. Banco de mediciones en inversa. 

 

 

Debido a que el drenador y la fuente se encuentran al mismo potencial (VDS=0) se 

dice que es simétrico. Entonces [Dambrine et al., 1988] modela el transistor bajo las 

condiciones de polarización, como se muestra en la Figura 9. 
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Figura 9. 

 

 

Dambrine supone que a bajas  frecuencias (<5GHz) las resistencias e inductancias 

no producen algún efecto en la parte imaginaria de los parámetros [Y]. Asumiendo esta 

consideración,  el circuito equivalente queda como se muestra en la Figura 10. 

 

Circuito equivalente propuesto por Dambrine. 

 

 

Figura 10. Circuito a bajas frecuencias. 

 

Los parámetros Y que resultan del análisis del circuito de la Figura 10 son: 
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)2(11 bPG CCjY += ω ,                                                                                                     (21) 

YY bCjω−=21 ,                                                                                                          (22) 

)(22 PDb CCjY +=

=12

ω .                                                                                                       (23) 

De estos parámetros obtenemos  

ω
)Im( 12Y

b
−C = ,                                                                                                               (24) 

ω
)Im(2)Im( 1211 YY

PG
+

= ,                                                                                              (25) C

ω
)Im()Im( 12 ,    22 YYCPD

+
=                                                                                             (26) 
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II.2.1

dos los parámetros extrínsecos, se procede a calcular los 

elementos intrínsecos aplicando un proceso de desincrustación llamado De-embedding. 

En este proceso se remueven los elementos parásitos a partir de a los parámetros S 

medidos y así poder hacer la extracción de los elementos intrínsecos. En la Figura 11 se 

muestra como se hace el De-embedding [J.A.Reynoso, 2006]. 

 

.2  Extracción de  elementos intrínsecos 

 

Una vez que se tienen to

R GL G

R S

R D

C P G C P D

L S

L D

[S T]

[Z T]

[Y T]

Z 1 1 -jω L G

Z 2 2 -jω L DZ 2 1

Z 1 2

Y 1 1 -jω C P G

Y 2 2 -jω C P DY 2 1

Y 1 2

Z 1 1-(R G + R S)-jω LS Z 12-R S-jω L S

Z 21 -R S-jω L S Z 2 2-(R D +R S)-jω L S

C P G

S 1 1

S 2 1

S 1 2

S 2 2

S Z

Z Y

Y Z

Z Y

Z 11+(R G + R S )+ jω L S Z 12 +R S+ jω L S

Z 21+R S+ jω L S Z 22+ (R D+R S)+ jω L S

S 11

S 21

S 12

S 22

Z S

R G R D
Z 11+ jω L Z 12G

Z 2 2+ jω L DZ 21R S

C P D
[Z T]

Y ZL S

R G R D

[Y T]

Y 11 + jω C P G Y 12

Y 22 + jω C P DY 21

R S

L S

Z Y

Y Z
 

Figura 11

 

. De-embedding de lo elementos extrínsecos. 
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La extracción de los elementos intrínsecos se efectuó utilizando el método de 

[Berroth y Bosh, 1991], este método propone un circuito eléctrico equivalente mostrado 

en la Figura 12 . 

 

mg

mm 0

ωτjegg −=

 

Figura 12. Modelo propuesto por Berroth y Bosh[1991]. 

 

Debido a que el circuito muestra una top

parámetros de admitancia [Y]  para caracterizar sus propiedades eléctricas. Estos 

parámetros se expresan como: 

ología tipo π, es conveniente usar los 

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
+

+
+

+
= gd

igs

gs

igs

gsi C
RC

C
j

RC
CR

Y 222222

22

11 11 ω
ω

ω
ω

,                                                                 (27) 

,                                                                                                                  (28) gdCjY ω−=12

gd
gsi

j
mo Cj

CjR
eg

Y ω
ω

ωτ

−
+

=
−

1

)(

21 ,                                                                                             (29)  

)(22 gddsds CCjgY ++= ω .                                                                                              (30) 
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A partir de estos parámetros [Y] y siguiendo el modelo de Berroth y Bosh se 

entos del modelo intrínseco: 

 

extraen cada uno de los elem

ω
12Cgd −= ,                                                                                                             (31)   

( )

)Im(Y
                           

⎥
⎥
⎦⎢

⎢
⎣ −

+
2

11 ))(Im(
1

gdCY ωω
,                                                            (32)     

⎤
=

2
1111 )Re(gd

gs

Y
C                          

⎡+Im CY ω

ω
ω gd

ds

CY +)Im( 22

)Re( 22Ygds = ,                                                                                                                 (34) 

( )

C = ,                                                                                                    (33) 

( )[ ] ( )[ ]2
1111 Rem YCY gd +− ω

[ ]

2Ii
11Re YR = ,                                                                                (35) 

[ ]2
21

2
21

222 )Im()Re()1( gdgsim CYYCRg ωω +++= ,                                                     (36)                              

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ −−−
=

m

igsgd

g
YRCCY

arcsen
)Re()Im(1 2121 ωω

ω
τ ,                                                       (37)                               
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II.2.2 Modelo no-lineal  

 

n diferentes modelos  que se pueden utilizar en los circuitos no-lineales  del 

transistor, estos modelos  pueden predecir

generación de harmónicos etc.  

El modelo  no-lineal es una extensión del modelo en pequeña señal, pero ahora se 

toman en cuenta las variaciones de voltaje de los elementos intrínsecos. Para hacerlo más 

simple se toman en cuenta los 3 elementos más no-lineales, los cuales son Cgs, Cgd e Ids. 

m m

En este trabajo, el modelo de corriente utilizado es el  m

En los dispositivo

diferentes polarizaciones. En la Figura 13 se muestra  el circuito equivalente no-lineal del 

transistor. 

 

Existe

 la ganancia, distorsión de intermodulación, la 

Ca biando la trasnconductancia del transistor  g , por un modelo no-lineal de corriente. 

odelo de [Angelov, 1996]. 

s de estado sólido las no linealidades son inevitables, cambian a 

 

 

Figura 13. Circuito eléctrico equivalente no-lineal  del transistor GaN. 
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II.2.2.1 Modelo de Angelov 

Para predecir el comportamiento de las curvas I-V, Angelov utiliza las siguientes 

expresiones: 

)1)(tanh())tanh(1( dsdspkds VVII λαψ ++= ,                                                                   (38) 

 

donde: 

 es la corriente  en el punto donde la transconductancia   es maxima. 

 es el voltaje   en el punto donde la transconductancia   es maxima. 

pkI dsI mg

 pkV gsV mg

...)()()( 3
3

2
21 +−+−+−= pkgspkgspkgsm VVPVVPVVPψ ,                                              (39) 

[ ])tanh(1 ψααα ++= sr ,                                                                                                (40) 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+=

)(cosh
1

2
2

1
11

ds
m VB

BPP ,                                                                                           (41) 

)tanh( dspkspkspkm VDVVV α−= ,                                                                                      (42)                

 

donde: 

rα  Y sα son los parámetros de saturación 

 Tiene valores diferentes en la región lineal y de saturación. 

P1, B1, B2, P2 y P3 son los coeficientes de la ecuación (39) y (40), se calculan como 

propone [Angelov, 1996].  

 

pkmV
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Para verificar el  comportamiento I-V en el modelo no-lineal, es importante 

integrarlo al circuito equivalente antes mencionado, para así poder simularlo tanto en los 

parámetros [S] como potencia de entrada Vs potencia de salida (Pin Vs Pout). En los 

capítulos posteriores se presentan los resultados obtenidos para el modelo de Angelov. 
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II.3 R

tesis utilizando el transistor  CGH35015 GaN de la compañía 

CREE a un punto de polarización Vgs= -1.3V, Vds=17V, a una frecuencia de 2.4GHz y a 

una temperatura de 21 oC. 

 

II.3.1 Características I(V) del transistor CGH35015 

 

Para conocer el comportamiento del transistor  se  midió utilizando el instrumento 

de mediciones DiVA, el cual nos permite hacer mediciones de corriente voltaje en modo 

pulsado. Estas mediciones nos permiten determinar un funcionamiento más exacto del 

transistor y desarrollar los modelos en  RF o microondas que representan el 

funcionamiento real del transistor. 

 

o ase de pruebas. Una computadora, que tiene instalado el programa, el cual 

controla los voltajes aplicados al transistor, como se muestra en la Figura 14. 

ESULTADOS DEL MODELADO DEL TRANSISTOR 

 

En esta sección se presentan las mediciones, los resultados  y simulaciones 

obtenidos en este trabajo de 

 Las mediciones se hacen conectando el  transistor  en el instrumento DiVA por

medi  de una b

 

Figura 14. Banco de mediciones con el sistema DiVA. 
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Una de las aplicaciones de esta medición es para conocer el punto máximo de la 

corriente (Idss) así como para poder caracterizar las curvas I-V.  

Las curvas obtenidas para el transistor utilizado en este trabajo de tesis se 

muestran en la Figura 15. 

 

Figura 15. Curvas características I(V) del transistor CGH35015 con el punto VGS = -1.3 

V, VDS = 17 V. 
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II.3.1.1 Extracción del modelo del transistor  

 

Podemos empezar con hacernos un cuestionamiento ¿Por qué  tener que modelar 

el transistor? Primero es necesario conocer los elementos parásitos producidos por el 

empaquetado, y debido a que el modelo no lo proporciona el fabricante. Varias 

publicaciones, proponen un circuito equivalente en pequeña señal que añade elementos 

producidos por el sustrato [Chumbes et al., 2001], como se muestra en la Figura 2. 

Es importante validar los modelos obtenidos del transistor para demostrar y 

comprobar que el circuito eléctrico equivalente obtenido es el que mejor describe las 

características eléctri

 

II.3.1.1.1 Extr

 

En esta sección se presentan los resultados del modelado en pequeña señal para el 

transistor GaN encapsula

Usando el banco de mediciones de la Figura 16, se realizaron mediciones de 

parámetros S del transistor, para ello se calibra el analiz ctorial de redes (Vector 

Network Analyzer VNA) HP8510 utilizando la técnica TRL (Thru, Reflect, Line). Una 

vez obtenidos los  parám l transistor, se realizó acción  de los elementos 

parásitos  mostrados en la Tabla II. 

cas del transistor modelado. 

acción del modelo en pequeña señal 

do.  

ador ve

etros S de  la extr
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Figu co de mediciones a do. 

 

Tabla II.  Valores obtenidos  de los elementos parásitos. 

Elementos Extrínsecos Transistor CGH35015 

ra 16. Ban utomatiza

RG (Ω) 1 

RS (Ω) 0.25 

RD (Ω) 0.75 

LG (pH) 1030 

LS (pH) 50 

LD (pH) 1100 

CPG (fF) 700 

CPD (fF) 1200 
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La Tabla III contiene los valores de los elementos intrínsecos del circuito eléctrico 

equivalente, las gráficas de los datos mostrados en la Tabla III se ilustran desde la  Figura 

17 a la Figura 22.  

Tabla III. Valores obtenidos  de los elementos intrínsecos. 

Elementos Intrínsecos Transistor CGH35015 

Rds (Ω) 4.246 

Ri (Ω) 11.424 

Cgs (fF) 8919.71 

Cgd (fF) 980.149 

C  (fF) 384.697 ds

gm (ms) 1005.05 

 

 

Figura 17. Parámetro intrínseco Rds. 
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Figura 18. Parámetro intrínseco Ri. 

 
 

 

Figura 19. Parámetro intrínseco Cgs. 
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Figura 20. Parámetro intrínseco Cgd. 
 

 
Figura 21. Parámetro intrínseco Cds. 
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Figura 22. Parámetro intrínseco gm. 
 

Una vez que tenemos los elementos del circuito equivalente del transistor, se 

utilizó el programa ADS (Advanced Design System) para comparar los datos medidos 

con los ndo el 

esquemático de la Figura 23.  

    

 

 

 

 

 

 

Figura 23. Circuito equivalente en ADS. 

del modelo, el resultado de esto se muestra en la Figura 24,  utiliza
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En la Figura 24, se observa una dife ncia entre los datos medidos y modelados 

de los par cnica del 

gradiente en el programa ADS, esto para ajustar os S modelados con los 

medidos. Los valores obtenidos con la optimizació  en la Tabla IV y en la 

Tabla V. 

 
 

re

ámetros S12 y S22, por lo  tanto se realiza una optimización con la té
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Figura 24. Respuesta de la simulación con las primeras aproximaciones. 
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Tabla IV. Valores obtenidos de los elementos parásitos  optimizados. 

Elementos 

Extrínsecos 

Transistor 

CGH35015 

RG (Ω) 1.07 

RS (Ω) 0.464 

RD (Ω) 1.159 

LG (pH) 1336.58 

LS (pH) 100.88 

LD (pH) 680.6 

CPG (fF) 3372.65 

CPD (fF) 1040.44 

  

Tabla IV. Valore obtenidos  de los elementos intrínsecos optimizados. 

Elementos Intrínsecos Transistor CGH35015 

Rds (Ω) 1.07 

Ri (Ω) 0.1 

Cgs (fF) 2000 

Cgd (fF) 840.177 

Cds (fF) 10 

gm (ms) 1280.8 
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En la Figura 25, se presenta el diagrama esquemático utilizado para simular los 

parámetros S con los datos de los elementos  optimizados del  transistor CGH35015 y los 

resultados se muestran en la Figura 26. 
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equeña Señal. Figura 25. Diagrama esquemático de los parámetros S en p
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Figura 26. Parámetros S del transistor CGH35015 modelado y medido. 

 

Con las graficas mostradas en la Figura 26, se  validan los datos obtenidos en 

pequeña señal para poder pasar al delo en gran señal

 

II.3.1.1.2 Extracción  del modelo en gran señal 

o en gran señal, tomando 

n cuenta las variaciones de voltaje de los elementos intrínsecos y cambiando la 

transconductancia del transistor gm, por un modelo no lineal de corriente mencionado en 

la sección anterior, con los valores iniciales mostrados en la Tabla VI. 

 
 

 mo . 

 

 El modelo en pequeña señal es una extensión del model

e
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II.3.1.1.2.1 Validación de las curvas I(V) 

 

Tabla VI. Valores iniciales obtenidos con el modelo de Angelov. 

 
Parámetros Modelo Angelov

Ipk (A) 1.744 

Vpk (v) 0.1415 

P1 0.4332 

P2  -6.5692 

P3 0.0713 

ψ 0.0085 

B1 1.6764 

B2 0.7454 

α 1.73 

 

 

En la Figura 27 se muestra el esquemático utilizado para validar el modelo de 

Angelov, los resultados obtenidos se muestran en la Figura 28.  
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igura 27. Diagrama esquemático de la validación del modelo de Angelov. F

5 10 15 20 250 28

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

1.2

1.4

0.0

1.6

Vds(volts)

Id
m

a
ID

S
.i,

 A

 

Figura 28. Curvas  características I-V del transistor CGH35015. 
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En estas curvas podemos observar que los datos medidos con los modelados 

presentan una ligera diferencia. Los cambios hechos para  mejorar  el diseño se muestran 

en la Tabla VII. 

 

abla VII. Valores obtenidos con el modelo de Angelov optimizados. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

El modelo se validó utilizando mediciones I-V tomadas con el sistema de 

mediciones DiVA 265. 

La Figura 29 muestra los datos modelados con la optimización hechas por el 

método del gradiente y se observa que las curvas I-V se ajustan mejor. 

 

Parámetros  Modelo Angelov 

T

 

 

 

 

Ipk (A) 1.4149 

Vpk (v) -0.2328 

P1 0.4696 

P2  0.0014 

P3 0.0647 

ψ 0.071 

B1 0.8101 

B2 0.5085 

α 0.318 
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Figura 29. Curvas características I(V) del transistor CGH35015 optimizadas 

Una vez que se validó el modelo no lineal para modelar el comportamiento  I-V, 

se integró al circuito equivalente para verificarlo  como se muestra en la Figura 30, los 

resultados obtenidos se observan en la gráfica de

 

 la Figura 31. 
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II.3.1.1.2.2 Validación de parámetros S 
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Figura 30.  Esquemático del Circuito  equivalente  con modelo de Angelov. 
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Figura 31. Parámetros S simulados y medidos que validan el modelo de Angelov. 
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Por otra parte, se graficó el parámetro S21 para conocer la ganancia que tiene el 

transistor en dB, esta se observa en la Figura 32, 
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Figura 32. Ganancia del transistor CGH35015. 

 

 

En la Figura 34 obtenida de la simulación de la Figura 33, se ilustra como el 

modelo obtenido predice el comportamiento de la potencia de salida y la ganancia en la 

frecuencia de interés, se observa como la ganancia se mantiene constante a medida que 

aumenta la potencia de entrada, también podemos observar que la respuesta Pin Vs Pout  

es totalmente lineal. 
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Figura 33. Diagrama esquemático para predecir Pin Vs Pout. 

 

 
 

 

Figura 34.  Respuesta de Pin Vs Pout. 
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CCAAPP

TENCIA CLASE A 

en la base de los mismos. 

En RF, la clase de amplificador se identifica con una letra mayúscula (que, en el 

caso de válvulas termoiónicas, puede ir seguida de un subíndice numérico) que va de la A 

hasta la F, normalmente. En los últimos años han proliferado las denominaciones por 

encima de este límite [Cripps, 1999]. 

La diferente elección del punto de reposo causa que el dispositivo activo no esté, 

necesariamente, conduciend clo completo de una señal 

senosoidal. De hecho sólo la hace en los denominados de clase A. En el resto, sólo 

conduc

 a su funcionamiento. 

ÍÍTTUULLOO  IIIIII      

AMPLIFICADORES  DE PO

 

Tradicionalmente la clasificación de los amplificadores de potencia se realiza por 

medio de “clases”, atendiendo al punto de polarización (punto de reposo) y a la excursión 

de la señal en los elementos activos que constituy

o durante toda la duración del ci

e durante un número determinado ángulo de la señal sinusoidal que se desea 

amplificar, lo que también pueden servir para identificar, con mayor precisión, la clase de 

amplificadores de acuerdo

En el diseño de amplificadores de potencia clase A, las metas a alcanzar, son la 

máxima ganancia y la máxima potencia lineal de salida, la cual es medida con el punto de 

compresión de 1 dB (P1dB).  
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Los amplificadores clase A son altam eales pero poco eficiente. Una 

la poten de entrada sin generar armónicos. 

Se polariza de tal manera que el tran

ente lin

característica primordial es que proporcionan una ganancia constante e independiente de 

cia 

sistor siempre está conduciendo y está 

operando en el centro de las curvas características. 

El transistor en el amplificador clase A opera en todo el ciclo de la señal de 

entrada y se mantiene siempre en la región activa, por lo tanto opera como una fuente de 

corriente controlada por voltaje en la compuerta. 

 

 

e 

entrada con mayor amplitud, la cual no produce ninguna clase de armónicos, como se 

uestra en la Figura 35. 

Como ya se menciono en el capítulo anterior, es muy importante conocer bien el 

modelo del transistor, para poder hacer un buen diseño y así poder predecir las 

características del amplificador, tales como potencia de salida, ganancias y eficiencia. 

Figura 35. Amplificador clase A. 

 

En este tipo de amplificadores, la señal de salida es una réplica de la señal d

m
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R
V

Po =La potencia de salida  está dada por o

2

2

 donde  no puede exceder el 

voltaje , la eficiencia de un amplificador clase A es del 50%, pero generalmente se 

encuentra en un 25% según [Raab et al., 2003]. 

Generalmente, los parámetros S son utilizados en el diseño de amplificadores 

clase A medido en el punto de operación del transistor. Pero para amplificadores en los 

cuales se quiere analizar el P , el cual nos va a proporcionar exactamente la potencia 

máxima que podemos alcanzar en nuestro amplificador, se utilizan modelos no-lineales. 

Un problema que se enfrentan los diseñadores es que en la mayoría de los casos los 

elementos del circuito eléctrico equivalente utilizados para caracterizar los transistores 

generalmente no están disponibles, es decir los fabricantes no suelen proveer la 

información para el modelado lineal y no-lineal de sus productos. Por lo que este trabajo 

se divide principalmente en dos partes: 

 En la primer parte se presentó la caracterización y modelado del transistor y en la 

segunda parte se presenta el diseño y simulación del amplificador altamente lineal clase 

A, el cual opera en el rango de frecuencias de 2.2 a 2.6 GHz para aplicaciones WiMax. 

 

 

 

 

oV

DSV

1dB
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III.1 

mplificador clase A, el punto de reposo se localiza dentro de la región 

activa, comprendida entre el corte y la saturación del dispositivo, sin llegar a salirse de 

ella en  ningún momento. El punto de trabajo de reposo se fija en el punto medio entre los 

puntos de corte y saturación de la recta de carga, como se observa en la Figura 36. 

La señal mantiene al transistor conduciendo durante los 360º del ciclo y las 

corrientes y tensiones presentes en el circuito de salida son una réplica de las señales de 

entrada como se muestra en la Figura  36. El amplificador clase A se caracteriza por 

presenta  grande 

como para mantenerse en todo momento dentro de la región activa.  

Funcionamiento del AP clase A 

 

En un a

r una corriente continua media de drenador  constante y suficientemente

 
 

Figura 36. Recta de carga de un AP clase A ideal. 
 

En teoría, un amplificador clase A puede alcanzar un rendimiento de hasta el 

50%, pero, dado que no se puede operar al máximo, queda alrededor del 25%, o, incluso, 

puede bajar hasta el 15%, según la exigencia de linealidad. 
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En la Figura 37 se muestran la forma de onda de drenador de un amplificador 

clase A ideal, donde podemos observar que es la misma señal de entrada pero 

amplificada 

 
Figura 37. Forma de onda del colector/drenador en un AP clase A ideal. 

 
 
 
 

III

 

La adaptación de impedancias es importante ya que permite transferir la potencia 

del generador al transistor y del transistor a la carga. 

Los primeros trabajos teóricos datan de los años 1950-1960, desde entonces, 

varias han sido las líneas de investigación que se han abierto, pero actualmente no es 

posible determinar un método  que sea el mejor. Recientemente y abundantes estudios 

demuestran que aun falta mucho por conocer acerca de la adaptación en banda ancha 

[Gonzalez, 1

Las redes de adaptación son parte fundamental de los AP y permiten maximizar la 

ganancia y la potencia de salida, pero como sabemos se requiere un compromiso entre 

.2 Redes de adaptación 

984]. 
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gananc

 Para hacer las redes de adaptación se determinan los coeficientes de reflexión de 

entrada y salida del dispositivo, se define una topología inicial para las redes de 

adaptac en

 la red de adaptación de salida 

AS) basado también en el conocimiento del coeficiente de reflexión de salida. 

Las redes de ada

distribuidos,  en este trabajo se utilizaron elementos distribuidos  por la exactitud de los 

valores y capacidad de ope

En la Figura 38 se muestra la topología básica para un amplificador, la cual está 

constituida por una red de adaptación de entrada y una red de adaptación de salida. 

ia y eficiencia, para no perder ganancia es necesario tener redes tanto de entrada 

como de salida que maximicen la transferencia  de potencia. 

Una vez que se ha caracterizado el transistor, se diseña el amplificador, colocando 

las redes de entrada y salida al transistor. 

ión de entrada (RAE) basada  el conocimiento previo del coeficiente de 

reflexión a la entrada, se define otra topología  inicial para

(R

ptación pueden realizarse con elementos concentrados o 

rar a frecuencias de microondas. 

 

Figura 38. Topología básica de un amplificador 

 

de microondas. 
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Para obtener la máxima transferencia de potencia del generador al transistor y del 

transistor a la carga las redes de adaptación deben present

ta on  y en la 

salida con  conociendo esto y observando la Figura 38 concluimos que: 

       

ar una impedancia igual al 

complejo conjugado, esto quiere decir que la entrada debe de presen rse c  *
f

Γ

*
cΓ

* *
fent Γ=Γ csal Γ=Γ  

Los coeficientes de entrada ( entΓ ) y de salida ( salΓ ) se obtienen utilizando 

diagramas de flujo y regla de Mason, donde tenemos que: 

 

c

c
entf S

SS Γ2112* S
Γ−

+=Γ=Γ
22

11 1
,                                                                                            (43) 

f

f
saltc S

SS
S

Γ−

Γ
+=Γ=Γ

11

2112
22

*

1
,                                                                                            (44) 

Por sim

resultado para 

ple manipulación de las ecuaciones (43) y (44), podemos obtener 

f  y cΓ . Resolviendo para fΓ se tiene que: Γ

*
22

*

*
21

*
12*

11 /1 S
SSS

c
f −Γ

+=Γ ,                                                                                                     (45) 

f

f

S Γ−

∆Γ−22 ,                                                                                                             (46) C

S
=Γ

11

*

1

Sustituimos la ecuación (45) en (46) y se obtiene: 

22
*
21

*
12

2
22

*
11

*
21

*
12

2
11

*
22

*
1111 () SSSSSf ∆−−∆Γ=*

22
22

22

1(

()1(

SSSSS

SSS ff

+−+

−∆Γ+−Γ
                                      (47) 

Tomando en cuenta que: 

2∆ ,                                                                                                (48) *
12

*
21

*
22

*
11 )( =−∆ SSSS
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se sustituye la ecuación (48) en (47) y se reduce la ecuación a: 

0)()1()( *
22

*
11

2
22

2
11

22*
2211 =∆−+Γ−+−∆+Γ∆− SSSSSS ff                                      (49) 

Resolviendo la ecuación cuadrática (Pozar [1998]), la solución para es: fΓ

1

2
111 4 CBB

SMf

⋅−±
=Γ=Γ ,                                                                                    (50) 

c

2

2 C⋅

De manera similar, se puede resolver para  se tiene: Γ

2
2

2
22 4 CBB ⋅−±

=Γ=Γ ,                                                               
2

Las variables B

2 CLML ⋅
                    (51) 

1,C1,B2,C2 están definidas por: 

22
22

2
111 1 ∆−−+= SSB ,                                                                                             (52) 

22
22

2
112 1 +−= SSB ∆− ,                                                                                            (53) 

,                                                                                                               (54) 

,                                                                                                               

(55) 

*
22111 SSC ∆−=

*
112212 SSC ∆−=

21122211 SSSS −=∆ ,                                                                                                      (56) 

Las impedancias conjugadas se pueden aplicar solamente si el transistor es 

incondicionalmente estable , donde K esta dada por: ( )1>K

2112

22
22

2
11

2
1

SS
SS

K
⋅

∆+−−
= ,                                                                                            (57) 

La impedancia se obtiene con la siguiente conversión: 

L

LjxrZ
Γ−
Γ+

=+=
1
1

,                                                                                                        (58) 
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 l obtener los valores de las impedancias que se deben de presentar a la entrada y 

pedancias de 50Ω a Zent y Zsal a 

50Ω.  

Para diseñar las redes de adaptación con elementos distribuidos, se utiliza la 

tecnología de m

entos concentrados. Las redes de adaptación  están conectadas  al 

transistor por m

ordial de las líneas de transmisión es transportar la energía de un 

punto a otro, los valores de la constante dieléctrica del material y la frecuencia 

intervienen en la impedancia característica de la línea y en la longitud de la línea [G. 

González, 1984]. 

 

A

a la salida, se utiliza la carta de smith para acoplar las im

icrocinta, la tecnología de microcinta se usa en la construcción de 

amplificadores de microondas, debido a que es más fácil su construcción que utilizando 

la tecnología con elem

edio de una línea fabricada en la superficie del sustrato.  

La función prim
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III.3 Diseño y simulación del AP clase A  

 

Una vez obtenido el modelo óptimo del transistor  utilizado, el siguiente paso es 

diseñar el amplificador, como ya se mencionó es importante las características del 

Las características del substrato llamado FR4 utilizado en este trabajo se muestran 

b1

Rough=0 mm
TanD=0.016

1 mm
=1.0e+33 mm

Cond=1.0E+50
ur=1
=4.25

.65 mm

substrato. 

a continuación. 

MS

MSUB
MSu
H=1

M
Er

T=
Hu

ub

 

De acuerdo con la teoría clásica se pueden obtener el valor de la impedancia de 

adaptac

Figura 39. Características del substrato FR4. 

 

 

ión de entrada y de salida conociendo los parámetros S del transistor medido. 

Los parámetros S para el punto de polarización Vds = 17 V y  Vgs =  -1.3 V. Se 

muestran en la Tabla VIII. 
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Tabla VII. Parámetros S del transistor CGH35015. 

freq
2.000 GHz
2.200 GHz
2.400 GHz

2.800 GHz

S11meas

2.600 GHz

0.860 / 152.146 
0.847 / 148.472 
0.840 / 144.947 

0.823 / 136.524 

S12meas

0.832 / 140.915 

0.040 / -12.728 
0.041 / -15.659 
0.042 / -18.608 

0.044 / -25.642 

S21meas

0.043 / -21.581 

2.509 / 46.128 
2.324 / 41.309 
2.197 / 36.570 

2.023 / 26.172 

S22meas

2.099 / 31.569 

0.636 / 160.972 
0.623 / 159.121 
0.611 / 157.255 

0.582 / 152.870 
0.597 / 155.380 

  

 

Para la frecuencia  de 2.4 GHz utilizada en este trabajo de tesis, los parámetros S son: 

 

S11 = 0.840 /144.947  =  -0.689 +j 0.482 

S12 = 0.042 /-18.608  =  0.039 – j 0.013     

S21 = 2.197 /36.570   =  1.677 + j 1.320 

S22 = 0.611 /157.255  =  -0.566 + j 0.239 

 

Se puede tomar diferentes direcciones para llegar de de un punto a otro en la 

Carta de Smith, dependiendo la dirección que se tome es el componente pasivo que se 

usa. Se considera al capacitor como un stub en abierto y al inductor como un stub en 

corto. 

A continuación se realizó el cálculo del elemento para la red de adaptación a la 

entrada, se busca acoplar una carga Zin del transistor CGH35015 a una impedancia de 

50Ω. Como primer paso, se normaliza el punto Zin (dividiendo entre 50Ω) y el resultado 

se grafica en la carta de Smith, la impedancia de 50Ω también se normaliza el cual se 

encuentra en el centro de la carta de Smith. Se selecciona la ruta entre la impedancia de 
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50Ω y la impedancia Zin, se mide la longitud de onda (λ) del stub empezando en dirección 

hacia el generador (a favor de las manecillas del reloj) y midiendo hasta la curva de 

reactancia  donde el punto A se interfecta, donde la longitud de  onda es 0.17 λ. Para el 

siguiente stub se traza una recta que corte a la carta de Smith pasando por el centro y 

tocando el punto A y se traza otra recta de igual manera pasando por el centro  pero que 

cruce por el punto Zin, una vez trazado las rectas, se mide su longitud de onda donde  ara 

este caso es 0.055 λ como se muestra en la Figura 40 González [1984]. De manera similar 

se hace para la red de adaptación a la salida obteniendo los resultados mostrados en la 

Figura 41. Se utiliza la carta de Smith sola para obtener valores iniciales aproximados, 

partir con esos valores para hacer optimización. 
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Figura 40. Acoplamiento en carta de Smith para entrada del AP clase A. 

 

Figura 41. Acoplamiento en la carta de Smith para la salida del AP clase A. 
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Para determinar las dimensiones físicas de las redes, se necesita saber cual es el 

material a utilizar así como sus propiedades eléctricas  mostradas en la Figura 39. 

 Los valores de las líneas y stub obtenidos de estos acoplamientos se muestran en 

la Figura 42 para la entrada y en la Figura 43 para la salida.  

 

 

Figura 42. Dimensiones de las líneas de entrada del AP clase A. 

 

 

Figura 43. Dimensiones  de líneas a la salida del AP clase A. 
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III.3.1 Resultados del AP Clase A diseñado 

 

En la Figura 44, se muestra el esquemático de AP clase A con la red de 

adaptación diseñada en la sección anterior para la entrada y para la salida del 

amplificador. 
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Figura 44. Diagrama esquemático del AP clase A diseñado. 

 

Los resultados obtenidos con este diseño se muestran en la Figura 45, se puede 

observar que el comportamiento del parámetro S22 no es el deseado puesto que debe de 

caer  en la frecuencia de resonancia. Por tal motivo es necesario modificar las redes de 

adaptación. 
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Figura 45. Resultados de la simulación  de  AP en parámetros S. 

 

 

La literatura clásica menciona que para un amplificador clase A, basta colocar las 

redes de adaptación con un stub y una línea, pero para este caso no fue suficiente, 

[Colantino et al., 2001]  hace una síntesis de elementos concentrados para posteriormente 

representarlos como distribuidos, menciona que se puede hacer una compensación o una 

mejora de la longitud de 

onda de  λ/6. Como se muestra en la Figura 46 y Figura 47 se tiene una compensación en 

las redes de adaptación. 

 

s redes de adaptación agregando una línea de transmisión  con 
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Figura 46 .Red de adaptación a la entrada con la compensación λ/6. 
 

 

 

 

Figura 47. Red de adaptación a la salida con compensación λ/6. 
      

 Haciendo esto en el esquemático de la  Figura 44, queda como se muestra en la  

Figura 48, el cual ilustra el circuito utilizado en el diseño del AP clase A con los 

elementos distribuidos. 
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Los resultados obtenidos  de la simulación del circuito  de la Figura 48, con las 

otras redes propuestas son los que se presentan en la  Figura 49, donde la ganancia es 

mayor a la del transistor y se mantiene constante. Los parámetros S11 y S22 están 

acoplados a la frecuencia de interés, lo cual cumple con las características que debe tener 

un AP clase A. 

 

Figura 48. Esquemático del AP con las redes compensadas en el punto V = -1.3V, 

V =17V. 

 



 66

 

Figura 49. Resultados de la simulación del AP clase A mejorado. 

 

En la Figura 50 se presentan los resultados que confirman que el modelo no lineal 

que seleccionamos es adecuado, se observa que la ganancia se mantiene constante para 

diferentes potencias de entrada, la respuesta Pin Vs Pout es altamente lineal, también se 

observa que tiene una eficiencia aceptable, de tal forma que cumple con el 

comportamiento general de un AP clase A. 

 

Figura 50. Respuesta Pin Vs Pout del AP clase A diseñado. 
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La recta de carga simulada del circuito de la Figura 48, se presenta  en la Figura  

51, en el punto de operación Vgs= -1.3V y Vds =17V, se observa que la recta de carga 

trabaja como se  mencionó en el funcionamiento del amplificador clase A. 

 

 

Figura 51. Recta de carga del AP clase A diseñado. 

 
 
 

Los resultados anteriores se obtuvieron con las redes de adaptación con 

dimensiones reales, las cuales se ilustran en la Figura 52 y Figura 53. 
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18.0492 mm

17.7443 mm

1.99 mm 6.891 mm

1 mm

1.2 mm

1.95 mm

4.544 mm

13.625 mm

2.593 mm

12.899 mm

3.84 mm

 

Figura 52. Red de adaptación diseñada para la entrada del AP clase A. 
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3.5 mm

4.43 mm

9.3 mm

2.22 mm

10.20mm

8.57 mm

2 mm

2.3 mm

11.3 mm10.7 mm

4.1 mm
8.52 mm

 

 

Figura 53. Red de adaptación diseñada para la salida del AP clase A. 
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Con las simulaciones realizadas podemos decir que el AP tiene las  siguientes 

características eléctricas: 

ción de 2.4 GHz

 

 Frecuencia de opera . 

 Ganancia en pequeña señal de 14.26 dB. 

 Ganancia en gran señal  de 14.16 dB. 

 Eficiencia de 33.4% a 3.86 Watts. 

 Potencia Máxima  a la entrada 22dBm (158.48mW). 

 Potencia Máxima  a la salida 35.86 dBm (3.86W). 

 Ancho de banda (BW) de 200MHz. 

 

 

Los resultados de mayor relevancia de esta tesis también han sido reportados a lo 

largo de esta investigación en: 

 

El congreso de instrumentación SOMI XXII, L. Cardoza Avendaño, Everardo 

Inzunza González,  J. E. Zúñiga Juárez,  J. A. Reynoso Hernández, “Amplificador 

altamen

a 

potenci

te lineal y de mediana potencia”, Monterrey Nuevo León, Octubre 2007. 

 

V Encuentro de la mujer en la ciencia, L. Cardoza Avendaño, Everardo Inzunza 

González,  J. E. Zúñiga Juárez,  J. A. Reynoso Hernández, “Amplificador de median

a en RF”, León Guanajuato, Mayo 2008. 
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CCAAPPÍÍTTUULLOO  IIVV  

Conclusiones Generales 

IV.1 Conclusiones 

 

u 

nci n

nte is

Se abordó el modelo del transistor HEMT GaN por medio de un circuito 

ienta de gran utilidad de componentes de microondas. 

e ha establecido como la caracterización  de los parámetros intrínsicos y extrínsecos 

pue n l 

caso de este trabajo de tesis, se utilizó  para predecir  la potencia de salida a niveles que 

no p

a el 

modelado de los transistores. 

la 

simulac

fabricado por la compañía CREE es 

rela a

e las redes de adaptación no fue 

ficiente para un buen diseño y se utilizaron otras técnicas ya mencionadas. 

En este trabajo de tesis se estudió y simuló el AP clase A, esto implica tanto s

fu o amiento como el modelo lineal y no lineal del transistor  en tecnología GaN y la 

sí s  de redes de entrada y salida del amplificador. 

equivalente, ya que es una herram

S

de  ser empleados para determinar el comportamiento del dispositivo deseado. En e

se ueden medir con el equipo convencional. 

Se reafirmaron que son buenos los métodos utilizados en CICESE par

Se utilizó la tecnología de microcinta para poder obtener los valores exactos de 

ión. 

El transistor utilizado en este trabajo 

tiv mente nuevo y sus características nos favorecen porque soporta mayor potencia. 

Podemos observar que la teoría clásica acerca d

su
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IV. 2 Aportaciones 

 

 

ueña señal y gran señal el transistor  CGH35015 encapsulado. 
 

 portamiento lineal. 
 

IV.3 Trabajos a futuro 

 

 onstruir el AP clase A para comparar los resultados simulados con mediciones 

 iseñar y simular el AP en otras bandas de frecuencias de microondas, como 

ás profundo acerca de las redes de adaptación para AP de 

Entre las principales aportaciones de este trabajo de tesis, se  pueden mencionar las 

siguientes: 

 Se modeló en peq

Se diseñaron las  redes de adaptación con com

 Se diseñó y simuló un AP clase A para aplicaciones WiMax. 
 
 

C

experimentales. 

 Diseñar y simular el AP de otras clase C, D, E, F, con este transistor  CGH35015. 

D

banda X, Ka y Ku. 

 Realizar un estudio m

alta frecuencia para un ancho de banda mayor. 

 Automatizar las mediciones Pin Vs Pout. 

 Utilizar otros tipos de substratos, como son alúmina, teflón, duroid y silicio para 

el diseño y construcción del AP clase A. 
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GGLLOOSSAARRIIOO    

ADS. Sistema de diseño avanzado (Advanced Design System). 

ncia. 

 de código (Code Division Multiple Access). 

ientífica y de Educación Superior de Ensenada. 

iBel). 

Direct current). 

). 

SM. Sistema global para comunicaciones móviles (Global System for Movil 

comunications). 

HEMT. Transistor de alta movilidad electronica (High  Electron Mobility Transistor). 

IMD. Distorsión de intermodulación (Intermodulation Distortion). 

LIMCAL. Software de medición automatizado para calibración y modelado de 

transistores. 

PAE. Eficiencia de potencia añadida. 

PC. Computadora personal (Personal  Computer). 

AP. Amplificador de pote

CDMA. Acceso múltiple por división

CICESE. Centro de Investigación C

dB. Unidad de medida logarítmica, para representar ganancia y atenuación (dec

DC. Corriente directa (

De-embedding. Extraer los parámetros del dispositivo bajo prueba (DUT). 

DUT. Dispositivo bajo prueba (Device under test). 

FDMA. Acceso múltiple por división de frecuencia (Frecuency Division Multiple 

Access

FET. Transistor de efecto de campo (Field Effect Transistor). 

FM. Modulación en frecuencia. 

GaN. Nitruro de galio. 

GHz. Giga-Hertz` 

G
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GGLLOOSSAARRIIOO  ((ccoonnttiinnuuaacciióónn)) 

in. Potencia de entrada 

Pout. Potencia de salida 

AE. Red de adaptación de entrada. 

 Red de adaptación de salida. 

REFLECT. Elemento reflector, puede ser un corto circuito o circuito abierto. 

F. Radio frecuencia. 

TDMA. Acceso múltiple por división de tiempo (Time Division Multiple Accesso) 

RL. Técnica de calibración que utiliza una línea de longitud cero (Thru), un elemento 

VNA. Analizador de redes vectorial (Vector Network Analyzer). 

. Acceso múltiple por división de código de banda amplia (Wide and Code 

ivision Multiple Access). 

. (Worlwide Interoperability for Microwave Access). 

P

R

RAS.

R

T

reflector (Reflect) y una línea de transmisión de longitud distinta de cero. (Thru Reflect 

Line). 

WCDMA

D

WiMax
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