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1 Introducción 

 
Los avances en la tecnología de construcción de semiconductores, han permitido que la utilización 
de estos diseños sea de más fácil acceso. Poseen topologías circuitales que les permiten obtener 
rendimientos mayores a los que se consiguen con las configuraciones de las clases A , B o C. 
Podemos considerar que la importancia de su utilización se debe a : 

 
1. Un mayor rendimiento, el cual  nos introduce un mejoramiento en la ecuación económica 

de explotación, sobre todo si se trata de una etapa de elevada potencia, tanto en el área de las 
comunicaciones como en la industrial. 

2. Menor consumo de energía primaria, que se traduce en menor tamaño de las fuentes de 
alimentación, lo que disminuye el costo de fabricación. 

3. En el campo de los equipos portátiles, un ahorro de energía se convierte en una mayor 
autonomía en lo que a baterías se refiere. 

4. La menor disipación, permite la disminución de volumen y peso de los elementos 
destinados a ésta. 

5. Una menor temperatura de juntura, asegura mayor confiabilidad y durabilidad de los 
semiconductores involucrados en los dispositivos. 
 El  aumento de eficiencia se logra por técnicas que reducen el producto voltaje corriente de 
colector, lo que reduce la potencia disipada por el dispositivo activo. 
En las clases D, E y S se usan los dispositivos activos como conmutadores en vez de usarlos como 
fuentes de corriente (idealmente un conmutador no disipa potencia). 
Las  clases  F,  G  y  H  usan  técnicas  de  circuito  especiales  para  reducir  el  producto 
mencionado. 

 
 

2 Amplificador clase D 
 

En  este  tipo  de  amplificador  se  emplean  un  par  de  dispositivos  activos  y  un  circuito  de 
salida sintonizado.  Los dispositivos operan como llaves de dos polos con una forma de onda de 
corriente o voltaje rectangular.  El circuito de sintonía elimina todas los armónicos dando una salida 
sinusoidal.  Eficiencia ideal: 100%. 

 
 
2.1 Configuración voltaje complementario o conmutador de tensión: 
 

En la figura 1 se muestra esta configuración, para el análisis consideraremos al circuito como ideal 
con dos transistores BJT, aunque podría tratarse también de dos UJT o de válvulas. 
El transformador de excitación tiene sus bobinados secundarios en contrafase, esto hace que 1Q  y 

2Q  se energicen con corrientes que están  desfasadas 180°, por lo tanto si 1Q  está activo, 2Q  está 
cortado y viceversa, como se observa en la figura 2.  

bC  es lo suficientemente grande para enviar a tierra cualquier componente de corriente alterna de la 
señal, manteniendo un voltaje constante  ccV  en el colector de 1Q . 
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Figura 1:  Circuito de un amplificador de potencia clase D de configuración de voltaje complementario. 

 

 
Figura 2: Circuito equivalente de un amplificador de potencia clase D de configuración de voltaje complementario. 

 
Se supone un ciclo de trabajo del 50%, esto implica que ( )θ2cv  es una onda cuadrada de valor ccV  
para π<θ<0 , y cero para π<θ<π 2 , como se observa en la figura 3. 

 
Figura 3: Forma de onda del voltaje de colector de un amplificador de potencia clase D de configuración de voltaje 

complementario. 
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Como el valor medio no es cero, definimos a ( ) ( )



 θ+=θ SVv ccc 2

1
2
1

2  

 
Donde ( )θS  es una función de onda cuadrada, que descompuesta según Fourier es : 
 

( ) 





 ⋅⋅⋅⋅⋅+θ+θ+θ

π
=θ 5

5
1

3
3
14

sensensenS  

Luego: 
 

( ) 





 ⋅⋅⋅⋅+θ

π
+θ

π
+θ

π
+=θ 5

5
2

3
3
22

2
1

2 sensensenVv ccc  

 
La corriente de salida se determina por la respuesta del filtro de salida, reduciéndose a niveles 
despreciables todas las componentes distintas a la fundamental según el diseño lo requiera. 
Con un correcto filtrado la corriente de salida ( )θ0i  será : 

 

( ) θ
π

=θ sen
R
V

i cc2
0  

  

Las corrientes de colector son medias sinusoides con valores pico 
π

=
R
V

I cc
cm

2
(figura 4). 

 

 
Figura 4: Formas de onda de las corrientes de colector de un amplificador de potencia clase D de configuración de 

voltaje complementario. 
 

La amplitud maxV0  del voltaje de salida ( )θ0v  es :   
π

= cc
max

V
V

2
0  
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La potencia de salida:     
R

V
.

R
V

R
V

P ccccmax
22

2

2
0

0 2030
2

2
≈

π
==  

 

La corriente tomada de la fuente es la media de ( )θ1i   :  
R

VI
I cccm

DC 2
2

π
=

π
=  

 

Por lo tanto, la potencia de entrada es: 
R

V
IVP cc

DCcci

2

2
2

π
=⋅=  

 

El rendimiento:  %
R

V
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V
P
P

% cccc

i
100100

22
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2

2

2

2
0 =⋅












π
÷

π
=⋅=η  

 
Este resultado se debe a la acción de switcheo (si 0≠colectorV   ,  0=colectorI  ) 

 
 
2.2 Configuración acoplada por transformador: 
 

Se  usan  transformadores  de  banda  ancha  con  derivación  central,  como  se  observa  en  la 
figura 5 . 

 

 
 

Figura 5: Circuito  de  un  amplificador  de  potencia  clase  D  de  conmutación  de  voltaje  acoplado  a 
transformador. 

 
 

Los transistores conmutan a encendido y apagado alternadamente, cuando 2Q  satura coloca ccV  a 
través del devanado primario que pone ( ) ccVm/n  en el secundario. Si 1Q  se satura aparece 
( ) ccVm/n−  en el secundario, entonces, 

( ) ( )θ=θ SV
m
n

v cc  

 
Los voltajes de colector son ondas cuadradas con niveles 0 y ccV2  como se ve en la figura 6. 
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Figura 6: Formas  de  onda  de  los  voltajes  de  colector  de  un  amplificador  de  potencia  clase  D  de 

conmutación de voltaje acoplado a transformador. 
 

El voltaje de salida es la fundamental de ( )θv con ccm V
m
n

V ⋅
π

=
4

0 como se vio antes. 

 

La potencia de salida es:  
R
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=   impedancia en la frecuencia fundamental. 

 

Las corrientes de colector son medias sinusoides con amplitudes  
R

Vcc
π
4

  

 

 y la corriente DC que entra a la derivación central será: 
R

V
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DC 2
8

π
=  

 

Como la potencia entregada por la fuente de alimentación es 
R

V
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2.3 Configuración de conmutación de corriente acoplada por transformador: 
 
Esta configuración se muestra en la figura 7 y es el dual de la configuración anterior. 
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Figura 7: Circuito  de  un  amplificador  de  potencia  clase  D  de  conmutación  de  corriente  acoplado  a 
transformador. 

 

Las formas de onda de voltaje y corriente se intercambian. La bobina RFC inyecta una DCI  

constante. Cualquiera de los dispositivos que esté en conducción recibe la totalidad de la corriente 
de entrada, generando en los colectores, ondas cuadradas de niveles 0  e DCI . 

( ) ( ) ( ).......sensensenI
n
m

SI
n
m

i DCDC +θ+θ+θ⋅⋅
π

=θ⋅⋅=θ 53
4

 

La salida sintonizada paralelo puentea a las componentes armónicas de ( )θi  a tierra y sólo llega a la 

carga la fundamental que produce una   00
4

RI
n
m

V DCm ⋅⋅⋅
π

=  . 

Este voltaje transformado a cada rama del primario nos da una media sinusoide con amplitud pico  

RIV
m
n

V DCmCmáx ⋅⋅
π

=⋅=
8

0  . 

En la derivación central del transformador tendremos un voltaje ( )θCTv , que tiene la forma de onda 
de una señal de rectificación completa, con  ( ) 2/Vv ccCT π=θ  , lo que da una tensión de colector  

ccmáxCmáxC Vvv π== 21  . 

La corriente de entrada de continua es: 
R

V
I cc

DC 8

2π
=  . 

Y las potencias de entrada y salida: 
R

V
PP cc

io

22

8
π

==  . 

 
La potencia de salida no es igual a la del caso anterior, y la elección de la configuración depende 
entonces del voltaje de alimentación, de la carga y de of  , porque los  dispositivos deben conmutar 
más rápido con una corriente en onda cuadrada. 

 
2.4 Excitación de los Amplificadores Clase D: 
 

La condición fundamental que impone la excitación de los amplificadores clase D, es que la señal 
de entrada debe poseer la suficiente potencia como para asegurar que los componentes activos se 
saturen y corten en los semiciclos correspondientes. 
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Si analizamos el circuito de entrada de un clase D, vemos que para asegurar que los transistores 

estén saturados debe ser ( ) γ≥θ VvB  , con una corriente  ( ) ( )
FE

C
B H

i
i

θ
≥θ  

 
Figura  8: Circuito excitación clase  D. 

 

La corriente sinusoidal impulsada desde el primario del transformador de excitación origina que una 
corriente también sinusoidal penetre en cada una de las bases, haciendo que en el correspondiente 
semiciclo positivo, la tensión de estas se eleve hasta el valor γV , saturando al transistor en cuestión 

y reflejando - γV  en la base del otro asegurando que se encuentre cortado. 

El voltaje de onda cuadrada que aparece sobre las bases, estará presente en el devanado primario del 

transformador como una onda cuadrada de valor γ∗
∗







± V

m
n . 

La impedancia presentada al excitador será la relación entre la componente fundamental de la 
tensión  y la corriente en el primario del transformador, haciendo uso de la función ( )θS  como se 

vio para la onda cuadrada en el colector, el valor máximo de esta componente de tensión de primer 

armónico será: γ∗

∗∧

π
= V

m

nvex
4 . Y por lo tanto el valor eficaz estará dado por γ∗

∗

π
= V

m

nvex
2
4  

La corriente que es sinusoidal tendrá un valor eficaz  
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∗

∗
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m
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Resulta entonces que la resistencia de entrada es  
∧
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Y teniendo en cuenta la relación entre la corriente de base y la  de colector, la potencia de excitación 

mínima necesaria será  
FE

C
exexent H

i
VivP

∧

γπ
=⋅=

2
 que para un clase C conmutador de tensión 

como el analizado en el apartado 2.1 se convierte en: 

aargcFE

cc
ent

RH

VV
P 2

4

π
= γ

 

Si calculamos la ganancia de potencia para este caso en particular: 

γV
HV

P
P

G FEcc

entrada

salida
P ⋅

⋅
==

2
 

 

 
Figura  9: Formas de onda excitación clase  D. 

 
2.4 Apartamiento de las condiciones ideales en los Amplificadores Clase D: 
 

En el análisis del funcionamiento de este tipo de amplificadores, hemos dejado de lado los aspectos 
que introducen perdidas, y por lo tanto el rendimiento calculado es del 100%. 
Examinaremos ahora dos de los elementos que los apartan de esta condición, estos son la tensión de 
saturación de los transistores y el tiempo de crecimiento en los flancos de ( )θ2cv  que supusimos 

como una onda cuadrada perfecta. 
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En el primer caso, tanto en la saturación de 1Q  como en la de 2Q , la tensión efectiva de la fuente de 
alimentación se verá reducida y podemos por lo tanto introducir el concepto de una tensión ef.ccV  

para luego utilizarlo en todos los cálculos, salvo para la potencia de entrada. 
Por ejemplo para la configuración complementaria o conmutadora de tensión  

 









−=−=

cc

sat
ccsatccef.cc V

V
VVVV

2
12  

Y para las configuraciones acopladas a transformador 









−=−=

cc

sat
ccsatccef.cc V

V
VVVV 1  

 

Para todas las configuraciones que utilicen transistores FET, deberá tenerse en cuenta la resistencia 
onR  de encendido, que queda efectivamente en serie con la resistencia de carga en el drain cR , 

debiéndose utilizar ef.DDV para todos los cálculos excepto para la potencia de entrada desde la 

fuente de alimentación. 

onc

c
DDef.DD RR

R
VV

+
=  

Para el segundo punto, el que nos aparta de una forma de onda cuadrada para introducir los tiempos 
de transición, es posible utilizar una simplificación del problema para cuando estos son pequeños 
sin cometer grandes errores. Si consideramos que la forma de onda de tensión es trapezoidal, es 
decir que las conmutaciones producen formas de voltaje en rampa y que el tiempo st  requerido por 
un solo transistor para completarla se convierte en una porción angular del ciclo como ss t.f.π=θ 2 , 
y que por lo tanto ambos transistores completan la conmutación en sθ2 , podemos obtener el voltaje 

de salida mediante una integral de Fourier de una forma de onda trapezoidal, esto nos llevará a 
poder expresar el rendimiento del amplificador con una corrección que tendrá en cuenta estos 
tiempos y la reducción de la tensión de fuente mediante la utilización de la ef.ccV  correspondiente a 

la configuración utilizada. 

θ
θ

=η
sen

V

V

cc

ef.cc
 

 
3 Amplificador clase E 
 

Un Clase E es un amplificador no lineal, en el sentido que las variaciones en la amplitud de la señal 
de entrada no se reproducirán a la salida en ninguna forma aceptable, y además demuestran tener 
eficiencia superior con circuitos más simples que las clases convencionales de ángulo reducido de 
conducción. 
La Figura 10 muestra un amplificador Clase E ideal. Consiste en un conmutador S , un choke chL en 
la alimentación, la capacidad sC , un circuito sintonizado CL −  y una carga LZ . 
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Figura 10: Circuito de un amplificador de potencia clase E ideal. 

 

Con una tasa del 50% el conmutador S  está encendido la mitad del período, y apagado la otra 
mitad. Cuando S  está encendido, el voltaje a través del mismo es cero, y cuando está apagado, la 
corriente es cero. Suponemos además en este análisis que : 

 1) A la frecuencia de trabajo, chL  tiene una reactancia de al menos 10 veces la de la carga para 

asegurar la independencia de dcI , y que esta se mantenga constante. 

2) La capacitancia sC  incluye la capacitancia parásita de la llave. 

3) El circuito CL −  resuena a la frecuencia fundamental de la señal de entrada. 
4) El Q del circuito de carga es muy elevado y no existen corrientes a las frecuencias de los 
armónicos. 
 
3.1 Estudio del funcionamiento: 
 

Un análisis preliminar de los amplificadores Clase E ha sido reportado en varios documentos       [ 
Sokal (1975) Ref.2 ,  Raab (1977) Ref.7 ,  Kazimierczuk (1983) Ref.8 ]. Comenzamos con la 
reproducción de este concepto. Después del transitorio inicial, en estado permanente, podemos 
plantear dos ecuaciones para el nodo A, una para cuando la llave se encuentra abierta (3.1) y otra 
para cuando la misma esta cerrada (3.2). 
 

 ( ) ( )tiIti odcc −=           π≤≤ tws0        (3.1) 

( ) ( )tiIti odcs −=         π≤≤π 2tws       (3.2) 

 
Generalizando a )t(io                   )tw(senI)t(i sdco φ+⋅α=  
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Transformándose la (3.1) y la (3.2) en  
 

( ) ( )( )φ+⋅α−= twsenIti sdcc 1        π≤≤ tws0        (3.3)      
( ) ( )( )φ+⋅α−= twsenIti sdcs 1       π≤≤π 2tws      (3.4) 

 
Donde sw  es la frecuencia de la señal, dcI  es la corriente continua que proviene de la fuente, y α  y 

φ  están pendientes de calcularse. 

Ahora teniendo en cuenta que  ( )
dt

dv
Cti s

sc =  , podemos calcular a ( )tvs  como: 

( ) ( )∫= dtti
C

tv c
s

s
1

 

Obteniendo las ecuaciones (3.5) y (3.6) 

( ) ( )( )∫ φ+⋅α−= dttwsen
C
I

tv s
s

dc
s 1          π≤≤ tws0  

( ) ( )( )( )φ−φ+⋅⋅α+= costwcostw
Cw

I
tv ss

ss

dc
s          π≤≤ tws0    (3.5)  

( ) 0=tvs        π≤≤π 2tws        (3.6) 

El funcionamiento óptimo de un amplificador Clase E requiere dos condiciones [Sokal, 1975] 
 

0
2

=





 ss T

dt
dv

               (3.7)          ( ) 0
2

=





 s

s
T

tv               (3.8) 

 
Estas condiciones evitan disipación de potencia al cortocircuitar el capacitor sC , dado que tiene una 

tensión de valor muy cercano a cero durante un tiempo de conmutación no nulo en la transición. 
Haciendo uso de estas condiciones en las ecuaciones (3.3) y (3.5), se calculan las constantes α  y φ . 

De (3.3)            ( )φ+π⋅α−= sen10                    (3.9) 

Y de (3.5) 

( )( )( )φ−φ+π⋅⋅α+π= coscos0       (3.10) 

Despejando α  de (3.9) 

( ) φ−
=

φ⋅π+φ⋅π
=

φ+π
=α

sensencoscossensen
111

    (3.11) 

Reemplazando en (3.10) 

φ
φ

−=
φ

φ−φ⋅π−φ⋅π
=π

sen
cos

sen
cossensencoscos 2

 

π
−=φ

2
tan     ⇒      º,tan 4832

21 −≈







π
−=φ −       (3.12) 
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Finalmente utilizando la relación trigonométrica 

φ
+

−=φ

2
1

1

1

tan

sen    y la ecuación (3.11)  

 

8621
4

1
2

,≈
π

+=α               (3.13)   

  

Ahora el voltaje ( )tvs  y la corriente ( )tio  son conocidos en todo el rango, haciendo por comodidad 
un cambio de variable ( )θ=tws , nos quedan las ecuaciones 3.14 , 3.15 y 3.16 , representadas en 

detalle en el apartado 3.4 . 

( ) ( ) ( ) ( )( )[ ]º,cosº,cos
Cw

I
v

ss

dc
s 48324832 −−−θ⋅α+θ=θ         π≤θ≤0          (3.14) 

 
( ) 0=θsv               π≤θ≤π 2                 (3.15) 

 
 

)º,(senI.)(i dco 48328621 −θ⋅=θ             π≤θ≤ 20            (3.16) 

 
 

3.2 Cálculo de la impedancia de carga: 
 

Debemos calcular a continuación cuál será el valor de la impedancia LZ que hará circular la 
corriente ( )tio  cuando se le aplique la ( )tvs , para ello ya que estamos considerando que Q está 
próximo a infinito, el circuito sintonizado solo dejará que LZ  vea la fundamental ( )tvs1  a la 
frecuencia sw .Aplicando serie de Fourier a la función periódica expresada por las ecuaciones 3.14 

y 3.15 obtendremos: 

( ) ( ) ( )[ ]∑
∞

=
++=

1
0

n
snsns tnwsenbtnwcosaatv  

De la cuál tomamos el término para n=1 que corresponde a la fundamental de ( )tvs . 
 

( ) ( ) ( ) ( )11111 θ+=+= twsenctwsenbtwcosatv ssss  

Donde 

( ) ( )∫
π

π−π
= dttwcostva ss2

2
1      y    ( ) ( )∫

π
π−π

= dttwsentvb ss2
2

1  

2
1

2
11 bac +=    y    

1

11
1 b

a
tan−=θ  

56704832 .º, radianes =⇒−= φφ  
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( ) ( )[ ]∫
π θ⋅θ−−−θ+θ

π
=

01 567056708621
2
2

dcos.cos.cos.
Cw

I
a

ss

dc  ⇒   
π

=
46730

1
.

Cw
I

a
ss

dc  

 

( ) ( )[ ]∫
π θ⋅θ−−−θ+θ

π
=

01 567056708621
2
2

dsen.cos.cos.
Cw

I
b

ss

dc   ⇒  
π

=
57081

1
.

Cw
I

b
ss

dc  

521601 .
Cw

I
c

ss

dc=     y    28901 .rad =θ  

 

( ) ( )º.twsen.
Cw

I
tv s

ss

dc
s 5516521601 +⋅=            (3.17) 

Aplicando transformada de Laplace a las ecuaciones 3.16 y 3.17, y teniendo en cuenta que nos 
encontramos en presencia de funciones sinusoidales con retardos de tiempos, obtenemos: 

swº
º.

s

s

s
dco e

ws
w

I.)s(i ⋅
⋅

−
⋅

+
⋅= 180

4832

22

2
8621

π

 

( ) swº
º.

s

s

s

ss

dc
s e

ws
w

Cw
I

.sv ⋅
⋅

⋅
+

⋅⋅= 180
5516

22

2

1 52160
π

 

Luego: 

( ) ( )
( )

swº
º

s

sso

s
L e

Cw
.

si
sv

sZ ⋅
⋅

⋅== 180
49

1 280
π

 

Reemplazando s  por  jw y pasando de radianes a grados llegamos a la ecuación 3.19: 

( )
( ) ( )ºjsenºcos

Cw
.

e
Cw

.
ti
tv

Z
ss

ºj

sso

s
L 4949

280280 491 +===              (3.19) 

 

Considerando ahora que la parte real de la impedancia LZ  es la resistencia de carga LR , podemos 
obtener la relación entre ésta y el capacitor sC . Esta resistencia de carga es un dato en el diseño o 

bien es calculada para obtener la potencia deseada en la salida del amplificador. 
 

LsLs
s Rw

.
Rw

ºcos.
C

1836049280
=

⋅
=                        (3.20) 

 
Y  tiene  susceptancia: 

L
sss R

.
CwB

18360
==          (3.21) 

Otra relación importante que podemos obtener de la ecuación 3.19, es la que existe entre la 
resistencia de carga LR  y la parte reactiva de LZ . 

( ) ( ) 11 4949 −− == ºsenXºcosRZ LLL  
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LLL R.RºtanX 15149 ==         (3.22) 

Constructivamente la parte reactiva de la carga deberá ser agregada si ésta no la tuviere, quedando 
en serie con oL ,con lo que la inductancia deberá tener un valor LLo ∆+ . 

En la figura 11 mostramos como ha de quedar el circuito equivalente si ponemos de manifiesto que 
la carga LZ  esta compuesta de la resistencia LR  más una L∆  como se desprende de la ecuación 

(3.19) . 

 
Figura 11: Circuito de un amplificador de potencia clase E ideal con carga resistiva. 

 
3.3 Relación entre Vo y Vcc: 
 

Partiendo de la ecuación 3.1:   ( ) ( ) ( )φ+⋅α=−= tsenwItiIti sdccdco  

Podemos decir que: 

22
dcomáx

oefdcomáx
II

III
⋅α

==⇒⋅α=     (3.23) 

Y debido a que estamos considerando que el amplificador no tiene pérdidas: 

ccdcL
dc

Loefo VIR
I

RIP =
α

==
2

22
2  

 

L

cc
dcL

dc
ccdcio

R

V
IR

I
VIPP

2

22
2

2 α
=⇒

α
===    (3.24) 

L

cc

L

cc

L

cc
o R

V
.

R
V

R

V
P

2

2

2

2

2
57680

4
1

22
=



















π
+

=
α

=          (3.25) 
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De donde: 

ccomáxccoef
L

oef
o V.VV.V

R

V
P 0717590

2
=⇒=⇒=        (3.26) 

Además si llamamos dcR  a la resistencia que el circuito presenta a la fuente de alimentación ccV , 

podemos decir ahora que: 

L
L

Ldc R.
.
R

RR 7341
576802

4
1

2

==
















 π
+

=         (3.27) 

3.4 Formas de onda: 
 

Nos proponemos ahora visualizar las formas de onda de tensión y corrientes del amplificador, como 
así también algunos de los valores relativos importantes en ciertos puntos singulares del período, 
éstos serán utilizados en el proceso de diseño del mismo y de la elección de sus componentes. 

 

3.4.1 Tensión en la llave: 
 

Las ecuaciones (3.14) y (3.15) describen como ha de ser la tensión en la llave a lo largo de un 
período completo. Si bien sabemos por las consideraciones del diseño que en el semiperíodo desde 
180º a 360º ésta debe ser de 0 volts, otro valor que reviste de importancia es su máximo. Para 
calcularlo igualamos su derivada a cero, obteniendo los ángulos en que se produce un cambio de 
pendiente, luego utilizando estos resultados en (3.28), llegamos al valor smáxV en función de ccV  

que será de suma importancia en la elección del elemento que oficiará de conmutador. 
Comenzamos reemplazando en (3.14) los valores obtenidos en (3.21) y (3.24) para tener la relación 
existente entre ( )θsv  y ccV . 

 
( ) ( ) ( ) ( )( )[ ]º,cosº,cosV.v ccs 48324832143 −−−θ⋅α+θ⋅=θ      (3.28) 

Calculamos el ángulo en que se produce el máximo: 
 

( )( )φ+θ⋅−= sen.Idc 862110       ⇒     ( ) 53704832
8621
1

.º,sen
.

=−θ=  

 
º,96641 =θ    y   º1802 =θ  

 

Utilizando 1θ  en (3.28)                

ccmáxs V.V ⋅=⋅ 563       (3.29) 
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Figura 12:  Forma de onda de voltaje ideal del amplificador clase E. 

 
 
3.4.2 Corrientes en el amplificador: 
 

Tenemos que ver ahora las formas de onda de las corrientes que calculamos en las ecuaciones (3.3), 
(3.4) y (3.16) y para poder relacionarlas lo haremos sobre un mismo gráfico. 
Los puntos de interés ahora son los que se encuentran en los instantes en que conmuta la llave; Para 
el cierre de la misma, la corriente en el capacitor es cero debido a las condiciones iniciales que se 
supusieron en el diseño, pero para la apertura, en π2 , la misma tiene un valor pendiente de calcular. 
Esta es importante de tener en cuenta, cuando se cuantifiquen las pérdidas por conmutación. 
 

( )[ ]º,sen.Ii dcoffs 4832286211 −π⋅−=⋅  

 

dcoffs Ii 2=⋅       (3.30) 

Otro valor de importancia es el valor máximo de la corriente en la llave, ya que este también 
influirá en la elección de la misma. Haciendo ( ) 1−=φ+θsen  en (3.4) nos queda: 

 

dcmáxs I.i ⋅=⋅ 8622         (3.31) 
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Figura 13:  Formas de ondas de corrientes del amplificador clase E. 
 

3.5 Apartamiento de las condiciones Ideales 
 

En la situación ideal, la eficiencia de un amplificador Clase E es 100%, en la práctica varios 
factores dan como resultado disipación de potencia y la reducción de ésta. 
Analizaremos ahora que sucede cuando las condiciones idealizadas en los párrafos anteriores no se 
cumplen, utilizando para ello el circuito de la figura 14 y dividiendo el análisis en cuatro grupos 
según las causas que originan las pérdidas. 

• Debidas al voltaje de saturación, resistencia de saturación, tiempo de conmutación no nulo, 
e inductancia de cableado, éstas serán las causas principales de ineficiencia cuando un 
amplificador de Clase E está ajustado correctamente [F. H. Raab y N. O. Sokal, Ref.9]. 

• A las resistencias inherentes a los componentes pasivos, sC , oL  , oC  y chL . 
• A que el Q  del circuito de carga tiene un valor finito. 
• A la potencia consumida en controlar el transistor para que actúe como conmutador, esta 

una función de las características del transistor y de la forma de onda de control. 

Al efecto combinado puede llegarse estimando la potencia disipada por cada causa por separado, 
como si las otras no existieran y luego sumar los resultados para obtener el total. 

 Entonces   
in

.perdin

P

PP ∑−
=η    donde inP  es la potencia total de entrada y ∑ .perdP  es la 

sumatoria de todas las pérdidas. Utilizaremos para todos los cálculos una tasa de trabajo del 50% y 
tendremos en cuenta que en el caso del amplificador ideal su potencia de salida inoideal PP = . 
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Figura 14:   Circuito de un amplificador de potencia clase E para el análisis de las pérdidas. 

 

3.6 Las pérdidas en la llave y el cableado 
 

3.6.1 El voltaje de saturación: 

Los transistores bipolares se caracterizan por un voltaje de colector a emisor aproximadamente 
constante satV  durante la saturación. Las pequeñas modificaciones de este voltaje con las 
variaciones de la corriente del colector pueden tomarse en cuenta usando onR . Un voltaje de 
saturación constante reduce la tensión efectiva del colector, figura 15:       satccef VVV −=  

 
Figura 15:   Tensión en la llave cuando existe satV . 
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Usando este principio, de (3.25) tenemos que la potencia de salida queda definida por: 

( ) ( ) dcsatcc
dc

Lef

L

ef

L

satcc
o IVV

R

RV

R

V

R

VV
P −=

α
=



















π
+

=
α

−
= 2

22

2

2

2

2

2
4

1

22
 

Como  
cc

in
dcdcccin V

P
IIVP =⇒=     y    ⇒= dcsatVsat.perd IVP     in

cc

sat
Vsat.perd P

V
V

P =     (3.32) 

3.6.2 La resistencia de saturación 
 
Tendremos en cuenta ahora a la que hemos denominado onR , que puede utilizarse también para los 

transistores de efecto de campo y tubos de vacío, ya que estos pueden caracterizarse por una 
resistencia aproximadamente constante durante la saturación. El flujo de corriente a través de esta 
resistencia disipa potencia en el dispositivo. La corriente que fluye en el dispositivo causa un 
voltaje variable que aparece en sus terminales durante la saturación alterando apenas la forma de la 
onda.  
La potencia disipada por onR  podemos  calculada aproximadamente asumiendo que la potencia de 

entrada, potencia de salida, y todas las formas de onda (excepto el voltaje en los terminales de la 
llave durante la saturación) permanecen tal cual en el amplificador ideal. 
Entonces la potencia disipada es: 

( )[ ]∫
θ
θ

θθ
π

= off
on onsRon.perd dRiP 2

2
1 ( )( )[ ]∫

π
π

θφ+θ⋅α−
π

=
2 21

2
dsenI

R
dc

on  

 

( )[ ]∫
π

π θφ+θ⋅α−
π
⋅

=
2 2

2
1

2
dsen

IR
P dcon

Ron.perd
 

 

( ) ( )( )[ ]∫
π

π θφ+θ⋅α+φ+θ⋅α−
π
⋅

=
2 22

2
21

2
dsensen

IR
P dcon

Ron.perd
 

 











 α⋅π
+φ⋅α+π

π
⋅

=
2

4
2

22
cos

IR
P dcon

Ron.perd
 

Que utilizando la ecuación 3.23: 











 α⋅π
+φ⋅α+π

πα

⋅
=

2
4

2

2

2
cos

IR
P oefon

Ron.perd [ ]44652836143
89510

2

,,,
,

IR oefon
++

⋅
=  

 

23651 oefonRon.perd IR.P ⋅⋅=                 (3.33) 
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3.6.3 El tiempo de transición: 

 

Como el voltaje del colector y la corriente del colector son muy pequeños durante la transición 
apagado - encendido, la potencia disipada durante esa transición es pequeña comparada con la 
disipada durante la transición encendido - apagado, y por tanto puede despreciarse. 
La potencia disipada durante la transición encendido – apagado puede obtenerse asumiendo que la 
forma de onda de la corriente del colector en ese instante es una rampa, como se muestra en la 
figura 16, e integrando el producto de voltaje y corriente durante el apagado. 
Es conveniente asociar el tiempo de apagado de corriente ft que tiene por unidad el segundo, a su 

correspondiente ángulo en radianes, entonces definimos fθ como: 

πθ 2⋅=
T

t f
f           (3.34) 

 
Figura 16: Corrientes en la conmutación encendido-apagado de la llave. 

 
Donde T es el período de la señal con que se está excitando al amplificador. Aclaramos que ft  o 

fθ  incluyen solamente el tiempo de caída de la corriente, el retraso del tiempo de almacenamiento 

en la llave equivale a un incremento de la tasa de trabajo y sus efectos son tenidos en cuenta al 
analizar las pérdidas en onR , dadas por la ecuación 3.33. Como ya indicamos, la forma de onda de 
corriente durante la transición es una rampa, empezando en offsi ⋅ (ecuación 3.30) para cero 

radianes, en el momento de la conmutación y decayendo hasta 0=si  en fθ , por lo tanto: 

( ) 










θ
θ

−=θ ⋅
f

offss ii 1           fθ≤θ≤0  
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Y aproximadamente la corriente que carga el capacitor es también una rampa: 

( )
f

offsc ii
θ
θ

≈θ ⋅          fθ≤θ≤0    

Entonces el voltaje del colector durante la transición es una parábola de la forma: 

( ) ( ) ( )∫ ∫
θ θ ⋅⋅ θ⋅

θ
=θ

θ
θ

=θθ=θ=θ
0 0

2
2

1

fs

offs

fs

offs
c

s
cs B

i
d

B

i
di

B
vv  

La potencia disipada durante la transición es entonces: 

( ) ( ) θ⋅θ
θ

⋅










θ
θ

−
π

=θ⋅θ⋅θ
π

= ∫∫
θ ⋅θ d

B

i
divP f

fs

offs

f

f
ss.trans.perd 0

2
2

0 2
1

2
1

2
1

 







 θ−θ

⋅π
=θ














θ

θ
−

θ
θ

⋅
π

=
⋅θ⋅

∫ 22
2

0 2

322

4
1

3
1

422
1

ff
s

offsf

ffs

offs
.trans.perd B

i
d

B

i
P  

s

foffs
.trans.perd B

i
P

⋅π

θ
= ⋅

48

22

 

Utilizando las ecuaciones 3.21 y 3.30: 

π⋅⋅

θ
=

1836048

4 22

.

RI
P

Lfdc
.trans.perd  

Y con 3.13, 3.23 y 3.34 : 
22222 293

12
1

oefLfoefLf.trans.perd IRft.IRP ⋅⋅=θ=        (3.35) 

 
3.6.4 La inductancia parásita en serie: 

 

La inductancia total del cableado entre el colector real (dentro del paquete del transistor) y el 
capacitor de (shunt), así como la inductancia del cableado entre el emisor real y tierra también son 
fuente de pérdida de potencia. Si sL  representa la inductancia total del cableado del circuito colector 

– emisor, la energía almacenada al apagarlo es: 
2

2
1

offss iLe ⋅⋅=  

Y la potencia disipada es: 

fiLP offssLs.perd ⋅⋅= ⋅
2

2
1

 

Donde f  es la frecuencia de conmutación. Para operación óptima con una tasa de trabajo del 50%, 
la ecuación 3.30 nos dice que dcoffs Ii 2=⋅ , con lo que nos queda: 

fILP dcsLs.perd ⋅⋅= 24
2
1

 

Y utilizando 3.23: 
22

2 151
4

oefsoef
s

Ls.perd IfL.I
fL

P ⋅⋅=
α

=      (3.36) 
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La potencia es disipada a través de voltaje no nulo y corriente no nula en el colector; las formas de 
onda reales no son importantes, ya que la energía total disipada es función de sL  y offsi ⋅ .  

 
3.7 Las pérdidas en los componentes pasivos: 
 

3.7.1 La resistencia de pérdidas del capacitor Cs : 

Hemos llamado ESCsR  a la resistencia equivalente serie del capacitor sC , y para cuantificar las 
pérdidas en ella utilizamos el mismo procedimiento que para onR , empleando ahora 0  y π  como  

límites de integración. 

 ( )[ ]∫
θ

θθ
π

=
on

ESCscscsRe.perd dRiP
0

2
2
1 ( )( )[ ]∫

π
θφ+θ⋅α−

π
=

0
21

2
dsenI

R
dc

ESCs  

 

( ) ( )( )[ ]∫
π

θφ+θ⋅α+φ+θ⋅α−
π
⋅

= 0
22

2
21

2
dsensen

IR
P dcESCs

scsRe.perd  

 

( )











⋅α−

+α⋅π
π
⋅

= 566904
2

2
2

22
.cos

IR
P dcESCs

scsRe.perd  

Que utilizando la ecuación 3.23: 

( )











⋅α−

+α⋅π

πα

⋅
= 566904

2
22

2

2
.cos

IR
P oefESCs

scsRe.perd  

[ ]2829658758
89510

2

,,
,

IR
P oefESCs

scsRe.perd −
⋅

=  

 
221150 oefESCsscsRe.perd IR.P ⋅⋅=     (3.37) 

 

3.7.2 La resistencia de pérdidas del circuito sintonizado: 

A la resistencia equivalente serie del conjunto oo CLL +∆+  la hemos denominado ESLCR , y por 

ella circula la corriente de salida, por lo tanto las pérdidas son : 

2
oefESLCsLCRe.perd IRP ⋅=         (3.38) 

 

3.7.3 La resistencia de pérdidas del choke de RF: 

Por el choke de radiofrecuencia circula la corriente dcI  y recurriendo nuevamente a la relación que 

nos da la ecuación 3.23 obtenemos: 



 
CIRCUITOS ELECTRÓNICOS II   Universidad Nacional de La Plata 
Amplificadores de alto rendimiento  FACULTAD DE INGENIERÍA 
Teoría    

 
 

110621   http://www.ing.unlp.edu.ar/electrotecnia/electronicos2/              Página 24 de 37 
 

2
2

2 2
oefLchdcLchRLch.perd IRIRP ⋅⋅

α
=⋅=  

257680 oefLchRLch.perd IR.P ⋅⋅=        (3.39) 

 
3.8 La sumatoria de pérdidas y el rendimiento: 

Definimos ahora PTP a la potencia de pérdidas total, INP a la potencia entregada por la fuente de 
alimentación y outP a  la potencia útil en la carga. De las ecuaciones 3.33 a 3.39 obtenemos: 

 

PTP = Ron.perdP + .trans.perdP + Ls.perdP + scsRe.perdP + sLCRe.perdP + RLch.perdP + Vsat.perdP  

 

IN
cc

sat
oefLchESLCESCss

Lf
onPT P

V
V

IR.RR.fL.
R

R.P +













++++

θ
+= 2

2

5768021150151
12

3651  

IN
cc

sat
oefPT P

V
V

IRP +⋅= µ
2       ⇒     2

oefIN
cc

sat
PT IRP

V
V

P ⋅=− µ      (3.40) 

Como      PToutIN PPP +=    y    2
oefLout IRP ⋅=  

IN
cc

sat
oefoefLIN P

V
V

IRIRP +⋅+⋅= µ
22         ⇒       22

oefoefLIN
cc

sat
IN IRIRP

V
V

P ⋅+⋅=− µ  

[ ] 21 oefL
cc

sat
IN IRR

V
V

P ⋅+=







− µ      (3.41) 

Dividiendo miembro a miembro 3.9 por 3.10: 

[ ]µ

µ

+
=









−

−

RR

R

V
V

P

P
V
V

P

L

cc

sat
IN

IN
cc

sat
PT

1
         ⇒       [ ] IN

cc

sat
IN

cc

sat

L
PT P

V
V

P
V
V

RR

R
P +








−

+
=

µ

µ 1  

[ ] IN
L

L
cc

sat

PT P
RR

R
V
V

R
P ⋅

+









+

=
µ

µ
      (3.42) 

Pudiendo ahora calcular el rendimiento como: 

[ ]
[ ]µ

µ
µ

µ

+









+

−=

⋅
+









+

−

=
−

=η
∑

RR

RR
V
V

P

P
RR

RR
V
V

P

P

PP

L

L
cc
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IN

IN
L

L
cc

sat

IN

IN

.perdIN 1  
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La ecuación 3.43 nos dice que para obtener un alto rendimiento, es necesario reducir al mínimo el 
valor de µR . Además debemos tener en cuenta que los resultados obtenidos son aplicables para 

cualquier tipo de transistor utilizado como llave, para los Mesfet y Mosfet sólo será necesario hacer 
0=satV . 

Las pérdidas debido a voltaje de saturación, resistencia de saturación, tiempo de conmutación no 
nulo, e inductancia de cableado serán las causas principales de ineficiencia cuando un amplificador 
de Clase E está ajustado correctamente. Las primeras pueden ser tenidas en cuenta utilizando una 
tensión de alimentación satccef VVV −= , las restantes más las inherentes a los elementos pasivos 

podemos estimarlas poniendo a µR  en serie con la carga y usando la resistencia total como una 

resistencia de carga efectiva efR en lugar de LR en las ecuaciones del Clase E ideal. En este caso la 

potencia de salida real será: 

ef

L
outrealout R

R
PP =⋅       (3.44) 

La importancia relativa de los varios términos de pérdida depende de la frecuencia y de las 
características del transistor. En general, la de saturación domina a bajas frecuencias, mientras que 
a altas frecuencias la de conmutación se vuelve comparable a la de saturación.  

 
3.9 Las pérdidas debidas a un Q finito: 

Las derivaciones numéricas y analíticas de las ecuaciones obtenidas hasta el momento, pueden ser 
hechas sólo asumiendo que la corriente en la rama de carga, )t(io  es sinusoidal. Esta presunción es 

estrictamente cierta sólo si el Q  cargado de la red es infinito y se obtienen resultados menos 
precisos para valores progresivamente menores a infinito. Definimos como LQ al Q  cargado del 

circuito. 

( )
ef

o
L R

LLf
Q

+∆⋅⋅π
=

2
     (3.45) 

La salida de potencia del amplificador realoutP ⋅  depende en principio (derivable analíticamente) del 

voltaje de alimentación ( )ccV , del tipo de llave y de la resistencia de carga ( )LR , pero 

secundariamente (no derivable analíticamente) del valor elegido para LQ . Las ecuaciones de diseño 
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calculadas previamente no incluían la dependencia de realoutP ⋅  respecto a LQ  y en consecuencia, 

la potencia de salida es menor que la esperada. 
La causa de esta disminución en el rendimiento, se debe a la circulación de corrientes por la red de 
carga que hasta ahora no habíamos tenido en cuenta. Gracias a la idealización del  sintonizado 
( ∞≈LQ ), las corrientes de frecuencias armónicas no contribuían a la  oefI  utilizada en los 

cálculos y análisis previos, ahora debemos considerar la corriente eficaz dada por la ecuación 3.15, 
esto hará que disminuya  la potencia de salida, ya que anteriormente sólo habíamos utilizado la 
corriente eficaz de la fundamental. 

 

⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅+++= 2
3

2
2

2
1 oefoefoefoef IIII        (3.46) 

El Q  es una variable de libre elección para el diseñador. Para el caso ideal es evidente, según la 

ecuación 3.45, que oL deberá ser infinita. Para el caso totalmente opuesto en el que ésta sea cero, el 

LQ  quedará determinado únicamente por el valor de L∆  con el que se obtenga la forma de onda de 

voltaje de conmutación requerida, para que se cumplan las condiciones de las ecuaciones 3.7 y 3.8. 
El análisis numérico exacto en esta situación, para la elección usual de la tasa de trabajo del 50%, 
limita el diseño a el uso de un ≥LQ  1.7879 . 

El objetivo es ahora encontrar nuevas ecuaciones de diseño para sC , oC y L ( LoL ∆+ ), que 

contemplen la existencia de un Q  real. Debido a que esto no puede hacerse de forma directa 

teniendo a LQ  como una variable más dentro de las ecuaciones, debemos obtener los valores del 

circuito para cada  LQ  en particular. 

La Tabla 1, [Kazimierczuk y Puczko, Ref.10] da soluciones numéricas exactas normalizadas de la 
potencia de salida y los valores de sC , oC  y LR  para ocho valores de LQ  en el rango de 1.7879 a 

infinito. Avratoglu y Voulgaris   –Ref.11- dan un análisis y soluciones numéricas como gráficos 
pero no dieron tablas ni ecuaciones de diseño ajustadas a los resultados numéricos. 

 
 

LQ  
( )2satCC

efout

VV

RP

−

⋅
 efs R·f··C π2  efo R·f··C π2  

Infinito 0.576801 0.18360 0 
20 0.56402 0.19111 0.05313 
10 0.54974 0.19790 0.11375 
5 0.51659 0.20907 0.26924 
3 0.46453 0.21834 0.63467 

2.5 0.43550 0.22036 1.01219 
2 0.38888 0.21994 3.05212 

1.7879 0.35969 0.21770 Infinito 
 

Tabla 1 : Kazimierczuk y Puczko -Ref 9- . 
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En el año 2001, el Ingeniero Nathan O. Sokal -Ref.12- utilizando la técnica de cuadrados mínimos, 
elabora ecuaciones de diseño como funciones matemáticas continuas ajustadas a estos ocho 
conjuntos de datos. Utilizando estas ecuaciones es posible diseñar circuitos para cualquier valor 
arbitrario de LQ . Son muy similares a las ya obtenidas para el amplificador ideal,  afectadas ahora 

por un coeficiente que es función del LQ  elegido (3.45) y utilizando efV  en lugar de ccV  y efR  por 

LR  para tener en cuenta el conjunto de factores de pérdidas. 
 

( ) ( )L)función(
ef

satCC
out QF··

R
VV

P
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2
2
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π
            (3.47) 

Reproducimos abajo las ecuaciones resultantes de la utilización de un polinomio de segundo orden 
en el ajuste por cuadrados mínimos, ecuaciones 3.48, 3.49 y con la utilización de un polinomio de 
tercer orden, ecuaciones 3.50 , 3.51 . 
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Por lo tanto: 
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   Las ecuaciones de diseño para oC  y sC   que cumplen con los datos en la Tabla 1 son dadas a 

continuación. Los últimos términos de estas ecuaciones ( 3.52, 3.53 , 3.54 ) son ajustes que se  
hacen para tener en cuenta los pequeños efectos de la susceptancia no nula de chL . 
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=       (3.54) 

  Finalmente, oL  es calculada con 3.55, y queda determinada por la elección del diseñador para 

LQ ,  el valor de efR  se obtiene de la ecuación 3.49 o 3.51: 

f.

RQ
LL efL

o π
=∆+

2
            (3.55) 

    
3.10 La influencia del consumo en la excitación: 
 

El consumo de toda la etapa de excitación depende en gran medida del tipo de llave elegida en el 
diseño, haciéndose imposible obtener resultados analíticos generalizados, ya que dependen de cada 
caso en particular. Sólo podemos decir que a medida que aumenta la potencia del amplificador, 
éstas  se hacen menos importantes a la hora de calcular el rendimiento total, ya que satV  va 

pediendo peso frente al aumento de ccV  .   

 
4 Amplificador clase F 
 

Un amplificador clase  F  se caracteriza  por una red de carga resonante en una o más frecuencias  
así  como  en  la  de  portadora. El dispositivo activo opera básicamente como fuente de corriente o 
fuente de corriente saturante como sucede en el clase C. 
En la figura 17 se muestra un amplificador de tercera armónica de picos operando en clase  F. 

 
   Figura 17  Circuito de un amplificador de potencia clase F de tercera armónica de picos. 

 
El transistor opera  como fuente de  corriente produciendo la misma media onda senoidal que en el 
clase B.  El circuito sintonizado a la frecuencia fundamental da paso a las armónicas originando un 
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voltaje de salida senoidal.   Sin embargo, el resonador de tercera armónica hace posible una 
componente de tercera armónica en el voltaje de colector, lo que aplana a éste dando una eficiencia 
más alta y una capacidad de potencia de salida también más elevada. 
Si se supone que la corriente de colector de media onda senoidal produce un voltaje de salida 

( )θsenVom  como en clase B y que además la amplitud y fase del voltaje de tercera armónica se 

pueden controlar, entonces: 

( ) θθθ 33senVsenVVv cmomccc ++=  

Este voltaje se muestra en la figura 18. 
Si se hace 93 /VV omcm =  se produce un aplanamiento máximo en el voltaje de colector 

 

 
Figura 18.  Formas de onda de un amplificador de potencia clase F de tercera armónica de picos 

 

La salida máxima se da cuando el punto mínimo de ( )θcv  es cero. 

 Entonces ccom VV
8
9

=  para transistores ideales. 

Se demuestra que la eficiencia es: 
 

%.
V
V

%
cc

om 488
48

9
4

≈
π

=
π

=η  

La amplitud y fase correctas de la tercera armónica se pueden lograr mediante sintonía adecuada y 
una ligera saturación del dispositivo. 
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5 Amplificador clase G 
 

Los amplificadores clase G son utilizados a frecuencias de audio, la topología de los mismos puede 
observarse en la figura 19, en esta queda de manifiesto la utilización de dos fuentes de alimentación, 
ambas de tensión partida. La de bajo nivel 1ccV  acoplada a través de un diodo de potencia, y la de 

alto nivel 2ccV  a través de  un transistor mosfet de potencia. 

Cuando los niveles de la señal de entrada no requieren que la tensión pico de salida supere a  

satcc VV −1  los  transistores mosfet se encontrarán abiertos y cuando esta cond ición se revierta y la 

tensión pico a la salida deba superar a satcc VV −1 el comparador hará que los transistores cambien a 

la condición on alimentando al  par complementario con la tensión  2ccV± . 

La topología del amplificador es la básica de la clase A/B ,esto asegura una buena linealidad, y se 
obtiene un mayor rendimiento gracias a la conmutación de las fuentes de alimentación. El aumento 
del costo de fabricación debido a la mayor complejidad del circuito se ve compensado con un 
ahorro en el de la fuente de alimentación, que debido a la mejora en el rendimiento del conjunto 
amplificador, es más pequeña y por lo tanto más económica. 
La distorsión cruzada es similar a la de la Clase B, y se suma la de conmutación que ocurre en cada 
transición de nivel de salida (cuando las fuentes de alimentación cambian de vía a vía, se puede 
generar ruido) 
Conclusión: La topología es usada en amplificadores de alta eficiencia, donde costo y distorsión no 
son factores clave. 

 
Figura 19:  Circuito de un amplificador de potencia clase G. 
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6 Amplificador clase H 
 
Este es básicamente un amplificador Clase AB, pero con un método de alimentación que varía 
dinámicamente las tensiones de las fuentes. La sobrealimentación de voltaje debe ser hecha con un 
conversor DC-DC, (figura 20).  
Esta topología usa dos vías variables, una positiva y otra negativa. A bajos niveles de salida, 

ccV± queda fijo, digamos, a 10±  Volts. 

Determinado por la referencia ( 10+ volts) y el sentido de 0V , TMOS-P y TMOS-N mantienen el 

PWM a 10± Volts regulados. Cuando el controlador alcanza 10V (referencia) de señal pico, el 
conversor Buck sigue el voltaje del controlador agregando la señal por encima de los 10V , 
entonces los terminales de salida del regulador PWM incrementan el voltaje de colector a los 
transistores de potencia del Clase AB, tal como un voltaje de envolvente sobre la señal de salida 
(ver esquema) 
De esta manera la disipación de potencia y la eficiencia se optimizan cuando se entrega más que los 
10V de pico. La topología de Clase H es básicamente una combinación de las topologías de Clase 
A/B y D. Este es quizás el amplificador más eficiente entre los que se utilizan a frecuencias de 
audio. Puede entregar la potencia de salida especificada con un transformador menor y menos 
disipación que los Clase AB convencionales. Podemos mencionar como ventaja  el hecho de no 
tener ruido de conmutación debido a las salidas lineales y como desventaja el incremento en la 
complejidad del circuito y el aumento del costo.  Conclusión: La topología Clase H se usa en 
amplificadores de alta eficiencia, donde el costo no es objeto. 

 
Figura 20:  Circuito de un amplificador de potencia clase H. 
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7 Amplificador clase S 
 
7.1 Amplificación y Modulación: 

La técnica de la clase S se inventó en 1932,y solo pudo popularizarse en la última década gracias a 
la incorporación en el mercado de dispositivos mucho más veloces, que permitieron llevarla a la 
práctica. Esta clase puede utilizarse tanto para amplificación (figura 21) como para modulación 
(figura 22).Ambas configuraciones utilizan transistores y diodos para formar un conmutador de dos 
posiciones, como en un amplificador clase D.  

 
Figura 21:  Circuito de un amplificador de potencia clase S. 

La diferencia radica, en que la forma de onda de voltaje rectangular, se aplica a un filtro pasa bajo 
que permite que sólo aparezca en la carga su componente de voltaje de C.C.(de variación lenta) o su 
componente promedio de voltaje. El ancho de los pulsos varía de acuerdo a la tasa de operación, y 
se producen salidas promedio diferentes. La variación controlada del ancho de los pulsos, origina 
entonces que la salida varíe para dar lugar a una señal deseada. La eficiencia de un amplificador 
clase S ideal es del 100 por ciento. 
La configuración de un circuito para amplificación (figura 21) y de uno para modulación (figura 22) 
en clase S son muy semejantes, en ambas el componente promedio de variación lenta o de C.C. de 
la forma de onda de voltaje ( )θ2Cv  o ( )θDv  se acopla a la carga R mediante un filtro pasa bajo 

00 C.L , originando el voltaje de salida ( )θ0v  y la corriente de salida ( )θ0i . El filtro pasa bajo se 
encuentra configurado con un inductor a la entrada, y por lo tanto una alta impedancia a la 
frecuencia de conmutación y sus armónicos, evitando la circulación de corrientes importantes. La 
corriente de salida ( )θ0i  se produce por la aplicación de ( )θ0v  a la carga R.   
Un amplificador (figura 21) produce una corriente de salida que puede ser positiva o negativa; se 
requieren entonces dos transistores y dos diodos, como se muestra. Un modulador (figura 22) sólo 
produce corriente positiva, y por lo tanto, sólo necesita de un transistor y un diodo. El capacitor de 
bloqueo bC  de C.C. en el amplificador se lo puede eliminar si se dispone de fuente de alimentación 
partida. 



 
CIRCUITOS ELECTRÓNICOS II   Universidad Nacional de La Plata 
Amplificadores de alto rendimiento  FACULTAD DE INGENIERÍA 
Teoría    

 
 

110621   http://www.ing.unlp.edu.ar/electrotecnia/electronicos2/              Página 33 de 37 
 

 
Figura 22:  Circuito modulador clase S. 

 
Figura 23: Formas de onda de un amplificador de potencia clase S 
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Figura 24:  Formas de onda de un modulador clase S 

 
El voltaje de salida del modulador puede tener cualquier valor entre 0 y ccV . En consecuencia, la 

salida pico de un modulador clase S es: ( ) R
V

P cc
modo

2
≤  

En el amplificador mostrado, ccom V/V 21≤  y para señales sinusoidales. 

( ) R
V

R
V

P ccom
ampo 82

22
≤=  

En cualquier caso, los dispositivos activos no experimentan nunca voltaje y corriente no nulos 
simultáneamente, de esta manera el amplificador y el modulador son en teoría eficientes en un 100 
por ciento. Para un amplificador clase S, R/VP ccmáx 82= , igual que para uno de clase B. 

7.2 Eficiencia 

El amplificador clase S, como todos los de conmutación, tiene una eficiencia menor del 100% a 
causa de los efectos del voltaje y de resistencia de saturación, de capacitancia en derivación y del 
tiempo no nulo de transición. Los efectos de los tres primeros pueden tratarse de la misma manera 
en que se analizaron en el amplificador clase D. El voltaje de saturación se maneja usando   

satcceff VVV −= y la resistencia de saturación es equivalente a un resistor en serie con la carga. Así 
( )onDDeff RR/RVV += . Cada transición del conmutador carga a la capacitancia de derivación y la 

potencia de perdidas puede calcularse con 
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( ) sdcdcsdcsdcss RIIXfILfILP 2222
2
1

2
2
1

=
π

==





=  

Donde sL  es debida a la longitud de los conductores en serie con el terminal de colector y sX  es la 
reactancia de sL  a la frecuencia f . Este efecto opera como una resistencia sR  en serie con la 
fuente de corriente continua, y por consiguiente reduce las potencias de entrada y salida, y por lo 
tanto la eficiencia. Todo esto último si el amplificador opera con una fuente única de ccV+ .La 
utilización de un amplificador clase S con una fuente de ccV±  duplica el número de transistores 
para los que se saca corriente de carga de la fuente y requiere así duplicar la potencia disipada. 
Los efectos del tiempo de transición sobre la eficiencia pueden analizarse aproximadamente en 
forma semejante a la que se usó para el amplificador clase D. Sin embargo, como difieren las 
formas de onda de corriente, las fórmulas establecidas para la clase D no se aplican en la S. En 
general, la corriente de salida es esencialmente constante durante el tiempo de transición. Si se 
suponen voltajes y corrientes de transición lineal, la potencia disipada en una conmutación es 

πθ= 42 /iVP occsdT  donde sθ es el tiempo de transición convertido a radianes (a la frecuencia de 
conmutación) e oi  es el valor de la corriente de salida en la transición que se estudia. 
Como hay dos transiciones en cada ciclo de la frecuencia de conmutación, la potencia promedio 
disipada ( en un ciclo de la señal que va a ser amplificada ) es 

AVP cc
s

d π
θ

=
4

2
 

Donde A  indica el promedio del valor absoluto de la corriente de salida. 
Para un amplificador con una corriente sinusoidal:  R/VA cc π=  
Para un modulador con salida sinusoidal rectificada de onda completa, esto es:   

( ) R/VAR/senVi cccc π=⇒θ=θ 20  

Para un modulador con salida de onda senoidal montada sobre una continua: 

( ) ( ) R/VAR/senVi cccc 2210 =⇒θ+=θ  

Se puede utilizar un voltaje efectivo de ( )doocceff PP/PVV +=  para incluir aproximadamente los 
efectos de dP . 

 
7.3 Modulación por ancho de pulso 

 

La modulación por ancho de pulso (PWM: pulse-width modulation) requerida para amplificación 
clase S , se puede realizar mediante tres técnicas. La primera (que veremos a continuación) usa un 
comparador de voltaje; la segunda utiliza un multivibrador astable, en el cual las corrientes de carga 
varían diferenciadamente, mientras una aumenta la otra decrece; La tercera técnica, que se usa en 
reguladoras de conmutación, compara la salida del filtro con la señal de entrada y activa al 
conmutador si la diferencia entre los dos voltajes excede de un valor establecido. 
En la figura 25  y figura 26  se muestra el método del comparador para la producción de la PWM. 
La señal de entrada y una onda triangular periódica a la frecuencia de conmutación se aplican a un 
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comparador. El comparador produce una salida “alta” cuando la señal de entrada es mayor que la 
onda triangular y una salida “baja” cuando ocurre lo contrario. El resultado es que la anchura de los 
pulsos “altos” varía linealmente con la amplitud de la señal de entrada. 

 
Figura 25: Generación de PWM con un comparador. Formas de onda. 

 
 

 
Figura 26:  Generación de PWM con un comparador. Diagrama en bloques. 

 

La linealidad de este método de PWM depende de la habilidad del comparador para reaccionar con 
rapidez frente a cambios en sus entradas y de la linealidad de la onda triangular. Esta onda 
triangular puede suministrarse directamente de un circuito integrado generador de funciones, u 
obtenerse por integración de la salida de onda cuadrada de un multivibrador astable. Un integrador 
activo es generalmente más lineal, pero un integrador RC simple es menos costoso y consume 
menos potencia. 
Si se utiliza un integrador RC, existirá un compromiso entre la amplitud y la linealidad de la onda 
triangular. Una sección de ascenso de la onda triangular se puede describir por 
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Mientras t sea mucho menor a RC  , el voltaje pico a pico de la onda triangular es simplemente el 
primer término en la ecuación  con  sft 2

1=  . De modo similar el segundo término representa la 

diferencia respecto a una onda triangular ideal y, consecuentemente, la distorsión. Es evidente que 
la razón de la distorsión del voltaje entre crestas mejora en la medida que el voltaje de salida 
decrece. 
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