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В статье проводится анализ динамических режимов работы при
непосредственном суммировании ключевых генераторов в
передатчиках с дефазированием с учетом паразитных емкостей, в
частности, выходных, имеющихся у реальных MOSFET и GaN HEMT
транзисторов. На основании проведенного компьютерного анализа
показано, что с помощью канальных корректирующих индуктивностей
можно снизить уровень комбинационных искажений усилителя
мощности с дефазированием (УМДФ), вызванных паразитной
амплитудно-фазовой конверсией, на 25…40 дБ, доведя общий уровень
искажений до величины минус 52…57 дБ. Показано, что выходные
емкости транзисторов оконечного каскада вызывают ухудшение
качественных характеристик УМДФ, что требует увеличения
проводимостей корректирующих канальных индуктивностей.
Предложенная методика расчета позволяет определить их величину в
зависимости от выходных емкостей выбранных транзисторов и рабочей
частоты с учетом диапазонной работы. Проведенный анализ влияния
рассогласования общей нагрузки УМДФ показал, что ёмкостное
рассогласование нагрузки приводит к значительному ухудшению
энергетических и качественных характеристик. На основании
выявленных закономерностей предложен метод компенсации
емкостного рассогласования с помощью параллельой компенсирующей
индуктивности на входе фильтра гармоник. Разработана графо-
аналитическая методика расчета компенсирующей индуктивности,
обеспечивающая отсутствие ёмкостной проводимости при заданном
КСВ нагрузки.
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Введение 

Статья продолжает ряд исследований, начатых авторами 
в [1] по анализу работы ключевых генераторов (КГ) [2, 3] 
при их непосредственном суммировании [4, 5] в передатчи-
ках с дефазированием [6-9]. Как показал наукометрический 
анализ, выполненный по методикам [10, 11], данная темати-
ка не рассмотрена в научно-технической литературе. Вместе 
с тем, как показано в [12], метод дефазирования, в отличие 
от метода раздельного усиления составляющих, не имеет 
принципиальных ограничений на полосу модулирующих 
частот, ограниченную модуляционным трактом [13-18]. Он 
также имеет наибольший потенциал при комбинировании 
синтетических методов высокоэффективного усиления [19] 
для применения в передающих устройствах перспективных 
сетей связи и вещания [20-23]. 

Особенности работы ключевых генераторов не совсем 
привычны для разработчиков, традиционно использующих 
режимы A, AB, B или C, а также проектировщиков аппара-
туры СВЧ, где условие передачи максимальной мощности - 
это согласование сопротивлений источника и нагрузки. КГ с 
переключением напряжения (ПН) представляет собой гене-
ратор напряжения с низким выходным сопротивлением. И 
установка параллельно его выходу индуктивности, как 
предложено в [1], в усилителе с дефазированием немного 
ухудшает КПД и увеличивает пик-фактор по току, но спаса-
ет от увеличения искажений и резкого ухудшения парамет-
ров при рассогласовании канальных усилителей, свойствен-
ных структуре с непосредственным сложением мощностей. 

В данной статье проводится анализ динамических режи-
мов работы с учетом паразитных емкостей, в частности, вы-
ходных, имеющихся у реальных MOSFET и GaN HEMT 
транзисторов. Кроме того, весьма важным представляется 
проведенное исследование режимов работы усилителя мощ-
ности с дефазированием (УМДФ) при рассогласовании об-
щей нагрузки, что также определяет дополнительные требо-
вания на параметры активных элементов и применяемые 
схемотехнические решения. 

1 Динамический режим работы УМДФ 

Для получения количественных оценок влияния величи-
ны корректирующей индуктивности Lkk на уровень комби-
национных искажений в УМДФ были проведены исследова-
ния модели (рис. 1) в динамическом режиме – при формиро-
вании двухтонового сигнала. В качестве канальных сигналов 
использовались два моногармонических синусоидальных 
напряжения с частотами 525 и 475 кГц. Такая модель ка-
нальных сигналов существенно отличается от реальных ши-
рокополосных сигналов и не выявляет искажений, возника-
ющих в УМДФ вследствие амплитудной и фазовой асим-
метрии канальных сигналов. Однако влияние взаимодей-
ствия канальных генераторов при их работе на общую 
нагрузку, что, как было показано в [1], выражается в появле-
нии паразитной амплитудно-фазовой конверсии (АФК), та-
кая модель отражает в полной мере. 

В рассматриваемом случае левое плечо оконечного кас-
када УМДФ (рис. 1) возбуждалось прямоугольными им-
пульсами с частотой 525 кГц и выбранной величиной вх, а 
правое плечо – с частотой 475 кГц. Эти импульсы сформи-
рованы программным способом в среде «Micro-Cap 12» из 

исходного синусоидального напряжения. При этом колеба-
тельный контур оставался настроенным на центральную 
частоту 500 кГц. 
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Рис. 1. Модель оконечного каскада УМДФ с корректирующими 
индуктивностями Lkk 

Отметим, что в этой модели канальная нагрузка каждого 
генератора на одном полупериоде двухтонового сигнала 
имеет емкостный характер, а на другом – индуктивный. 

По вычисленному спектру сигнала в нагрузке определял-
ся уровень комбинационных искажений по отношению к 
одному из тонов. Результаты компьютерного моделирования 
приведены в таблице 1. 

Таблица 1  

Уровень комбинационных искажений при различных  
корректирующих индуктивностях 

Lkk, мкГн 2 3 3.98 5 6 8 9.1 11.4 16 отсут-
ствует

XLkk, Ом 6.25 9.42 12.5 15.7 18.85 25 28.6 36 50 беско-
нечно

|BLkk|/Gн 4 2.6 25 2 1.592 1.326 1 0.874 0.694 0.5 0
вх = 1350 

Кf3, дБ -57.5 -54 -52.5 -49 -43 -19 -16 -13 -11 -7
вх = 1750 

Кf3, дБ -56 -52.5 -52.6 -51 -44 -34 -30.5 -26 -22 -20
вх = 1800 

Кf3, дБ -56 -53 -52 -50 -43 -34 -31 -28 -26 -25
вх = 1830 

Кf3, дБ -57 -52.5 -53 -51 -46 -37 -35 -33 -31.5 -30

Графические зависимости уровня комбинационных иска-
жений Kf3 от величины нормированной проводимости кор-
ректирующей индуктивности |BLkk|/Gн при различных значе-
ниях вх возбуждающих импульсов приведены на рисунке 2. 

Рис. 2. Зависимость уровня комбинационных искажений  
от нормированной проводимости корректирующей  

индуктивности Lkk 
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Из приведенных графиков видно, что при отсутствии 
корректирующей индуктивности при всех значениях вх уро-
вень искажений максимален. При этом искажения растут с 
уменьшением величины вх. Это связано с тем, что, как было 
показано в [1], девиация паразитной АФК при дефазирова-
нии уменьшается с приближением вх  к величине . 

С увеличением проводимости корректирующей индук-
тивности до рекомендованной в [1] величины |BLkk|/Gн =2 
комбинационные искажения при всех величинах вх снижа-

ются до уровня Kf3 ниже  - 52 дБ. Дальнейшее увеличе-
ние проводимости корректирующей индуктивности нецеле-
сообразно, поскольку практически не приводит к снижению 
комбинационных искажений. Очевидно, что величины ис-
кажений на двухтоновом сигнале и при использовании 
OFDM будут отличаться в силу разной статистики распре-
деления амплитуд огибающих [13, 18]. Тем не менее, отме-
ченные тенденции с достаточно четко выраженным гранич-
ным эффектом позволяют сделать вывод об универсально-
сти предложенного решения.  

Необходимо отметить, что с увеличением рабочей часто-
ты для достижения того же уровня искажений требуется 
увеличение проводимости Lкк по сравнению с рекомендо-
ванной в [1] величиной, что объясняется влиянием выход-
ных емкостей транзисторов. Для уточнения требуемой вели-
чины Lкк при диапазонной работе УМДФ в следующем раз-
деле проводится анализ влияния выходных емкостей транзи-
сторов на режим работы канальных генераторов и, соответ-
ственно, на качественные характеристики УМДФ в целом. 

2 Влияние выходных емкостей транзисторов  
на качественные характеристики УМДФ 

Проведенный в [1] теоретический анализ основывался на 
модели транзистора, в которой не учитывалось влияние его 
выходной емкости, а выходное напряжение канальных гене-
раторов представлялось в виде меандра. Однако в предыду-
щем разделе, посвященном компьютерному моделированию 
режима работы оконечного каскада УМДФ при использова-
нии более сложной модели транзистора, отмечалось, что из-
за влияния выходных емкостей транзисторов напряжения 
канальных сигналов имеют конечные длительности фронтов 
даже на относительно низких рабочих частотах. 

Будем считать, что в режиме недокрытия во время фрон-
тов канальных сигналов оба ключа (транзистора) канального 
генератора с переключением напряжения и фильтровой 
нагрузкой (далее – ПНФ) находятся в разомкнутом состоя-
нии. Переключение транзисторов (комбинация: ключ+диод 
подложки), как было показано ранее, производится реактив-
ной (мнимой) составляющей канального тока, поскольку 
активная (действительная) составляющая на интервалах 
недокрытия близка к нулю. 

Рассмотрим процесс переключения в случае, когда ка-
нальная нагрузка, в соответствии с разработанными в [1] 
рекомендациями, носит индуктивный характер (использу-
ются корректирующие индуктивности Lкк). В соответствии 
со схемой (рис. 1), будем учитывать, что выходная емкость 
транзисторов Свых включена параллельно каждому ключу. 

Интервал недокрытия в окрестностях точки =0. Транзи-
сторы M1, M2 разомкнуты, мнимая составляющая канально-
го тока нагрузки протекает через суммарную емкость двух 

транзисторов, заряжая ее. При этом напряжение на выходе 
левого по схеме канального генератора нарастает от нуля до 
величины +Ек. Диод подложки в M1 откроется только после 
того, как выходное напряжение превысит величину +Ек. 

Интервал недокрытия в окрестностях точки =. Транзи-
сторы M1, M2 разомкнуты, мнимая составляющая канально-
го тока нагрузки протекает через суммарную емкость двух 
транзисторов, разряжая ее. При этом напряжение на выходе 
левого по схеме канального генератора спадает от величины 
+Ек до нуля. Диод подложки в M2 откроется только после 
того, как выходное напряжение станет отрицательным. 

Таким образом, на обоих интервалах недокрытия проис-
ходят одинаковые процессы перезаряда выходных емкостей 
транзисторов. Важно отметить, что эти процессы проходят 
без коммутативных потерь, поскольку определяются индук-
тивными токами, ограниченными по амплитуде. 

Определим время tф, необходимое для перезаряда выход-
ных емкостей двух транзисторов от нулевого напряжения до 
напряжения +Ек реактивным током канальной нагрузки Im. 
При этом будем полагать, что процесс перезаряда происхо-
дит за достаточно короткое время, в течение которого мгно-
венное значение гармонического тока нагрузки не успевает 
измениться и равно амплитуде мнимой (индуктивной) со-
ставляющей. Воспользуемся известным соотношением [24]:  

2 вых k
ф

m

C E
t

I


 ,  (1) 

где: Ек – напряжение питания ключевого генератора; Свых – 
выходная емкость одного транзистора; Im – амплитуда мни-
мой составляющей канального тока.  

Из выражения (1) следует, что длительность фронта tф 
выходного напряжения канального генератора увеличивает-
ся при увеличении напряжения питания Ек и выходной емко-
сти Свых используемых транзисторов, а также при уменьше-
нии индуктивной составляющей канального тока Im, которой 
перезаряжаются емкости транзисторов. 

Выявленная зависимость длительности фронтов от вели-
чины индуктивной составляющей канального может приво-
дить к нелинейным искажениям выходного сигнала УМДФ. 
Действительно, в динамическом режиме (при дефазирова-
нии) реактивная проводимость канальной нагрузки и ток 
изменяются с изменением фазового сдвига . Это приводит 
к тому, что синхронно с изменением амплитуды выходного 
сигнала УМДФ, изменяется форма импульсов (длительность 
фронтов) канальных сигналов. В соответствии с этим, при 
изменении  изменяется содержание первой гармоники в 
канальных сигналах и ее фаза. 

Отметим, что абсолютная величина длительности фрон-
тов (1) не зависит от рабочей частоты, а это означает, что 
относительная длительность фронтов (по отношению к пе-
риоду рабочей частоты) увеличивается с ростом рабочей 
частоты. При этом, соответственно, увеличивается и изме-
нение их длительности при дефазировании, т.е. растет деви-
ация паразитной фазовой модуляции (АФК). 

Определим нормированную длительность фронтов 
ф=tф канальных напряжений, умножив правую и левую 
части выражения (1) на круговую рабочую частоту : 
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вых k
ф

mI


 2 C E
 .   (2) 

Изменение величины ф в процессе дефазирования опре-
деляется разностью между максимальной и минимальной 
величинами ф: 

min max

11
ф вых

m m

  2 C
I I

 
  kE  

 
 .    (3) 

где: Im min, Im max, соответственно, минимальная и максималь-
ная амплитуды мнимой (индуктивной) составляющей ка-
нального тока на протяжении амплитудной характеристики 
(при изменении  от 0 до 900). Эти величины определяются 
произведением амплитуды первой гармоники канального 
напряжения (меандр) U1=2Ek/ и мнимой составляющей 
проводимости канальной нагрузки Внк= Im(Gнк): 

Im min= U1 Внк min = Внк min 2Ek/, (4) 

Im max= U1 Внк max = Внк max 2Ek/. (5) 

Подставив выражения (4) и (5) в (3), получим зависи-
мость величины изменения длительности фронтов ф от 
изменения индуктивной составляющей проводимости ка-
нальной нагрузки: 

min max

1 1
ф вых

нк нк

C
BB


       


.  (6) 

Изменения реактивности канальной нагрузки существен-
но уменьшаются при подключении корректирующей индук-
тивности Lkk параллельно канальной нагрузке. При этом в 
соответствии с (6) снизится девиация длительности фронтов 
и, соответственно, уровень искажений выходного сигнала 
УМДФ. 

Решив уравнение (6) относительно изменения реактивно-
сти канальной нагрузки, получим: 

min max

1 1 ф

нк нк выхBB C

 
     

.   (7) 

Соотношение (7) определяет максимальную допустимую 
девиацию индуктивной проводимости канальной нагрузки 
(Внк min, Внк max) обеспечивающую заданную девиацию дли-
тельности фронтов ф. Отметим, что девиация относитель-
ной длительности фронтов ф определяет паразитную деви-
ацию фазы канальных сигналов (АФК). Как было показано 
выше, при индуктивном характере нагрузки фронты (перед-
ний и задний) выходного канального напряжения начинают-
ся в моменты прихода задних фронтов возбуждающего 
напряжения на входе (затворах) соответствующего каналь-
ного генератора. На рисунке 3 приведены эпюры, поясняю-
щие эти особенности режима работы канального генератора 
ПНФ в режиме недокрытия в составе оконечного каскада 
УМДФ. 

На эпюре рис. 3,а,б приведены отпирающие импульсы на 
затворах транзисторов М2 и М1 в схеме (рис. 1). На эпюрах 
рис. 3,в,г,д приведены эпюры выходного канального напря-
жения при различных длительностях фронтов фр.  

Из приведенных эпюров следует, что изменение дли-
тельности фронтов выходного напряжения приводит к пара-
зитной девиации фазы первой гармоники канального напря-
жения. 

Рис. 3. Эпюры напряжений в ОК УМДФ при недокрытии вх=1350: 
а) возбуждающие импульсы транзистора М2; 
б) возбуждающие импульсы транзистора М1; 

в) выходное напряжение канального генератора КГ1 при фр=00; 
г) выходное напряжение канального генератора КГ1 при фр=22,50; 
д) выходное напряжение канального генератора КГ1 при фр=450. 

Действительно, красная точка, изображенная на задних 
фронтах выходного напряжения первого канала, лежащая на 
уровне 0,5 от амплитуды импульса, смещается по фазе с ро-
стом длительности фронта. Причем фазовый сдвиг составля-
ет половину длительности фронта, а его девиация соответ-
ственно фр/2. Поскольку изменение длительности фронтов 
связано с мгновенной амплитудой формируемого (выходного) 
напряжения УМДФ, то появляется паразитная фазовая моду-
ляция, приводящая к известным комбинационным искажени-
ям [2]. Для достижения уровня комбинационных искажений 
порядка минус 32…38 дБ, необходимо обеспечить девиацию 
фазы выходного сигнала не более 8…4 градусов [2].  

Отметим, что при работе УМДФ проводимости каналь-
ных нагрузок имеют комплексно сопряженный характер, 
поэтому паразитные девиации фазы, вызванные изменением 
длительности фронтов канальных сигналов, складываются. 
Таким образом, суммарная девиация паразитной АФК 
(АФК) равна ф. В соответствии с этим, уравнение (7) 
можно переписать в виде неравенства: 

min max

1 1 АФК

нк нк выхB B C

 
     

.    (8) 

Полученное неравенство (8) имеет важное практическое 
значение, поскольку позволяет выбрать тип транзисторов и 
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режим работы канальных генераторов УМДФ, обеспечива-
ющих девиацию паразитной АФК не более заданной вели-
чины АФК.  

Однако, необходимо помнить, что реактивная составля-
ющая проводимости канальной нагрузки при дефазировании 
изменяется от нуля (минимальное значение – Внк min =0) до 
максимального значения Внк max= Gн – проводимость общей 
нагрузки УМДФ. В связи с этим неравенство (8) практиче-
ски не может быть выполнено, поскольку его левая часть 
обращается в бесконечность (оно может выполняться либо 
при нулевой рабочей частоте =0, либо при нулевой выход-
ной емкости транзистора Свых=0).  

Для того, чтобы неравенство (8) выполнялось в диапа-
зоне рабочих частот при использовании реальных транзи-
сторов, необходимо увеличить минимальную проводимость 
Внк min путем установки дополнительной индуктивности Lд. 

При этом необходимо помнить, что чрезмерно большая 
проводимость Lд (больше, чем необходимо для выполнения 
неравенства (8)) приведет к увеличению реактивных токов 
через транзисторы, что, в свою очередь, вызывает дополни-
тельные потери мощности на rнас замкнутых ключей. 

Таким образом, недостаточная проводимость дополни-
тельных индуктивностей приводит к возрастанию искаже-
ний выше требуемого уровня, а избыточная проводимость Lд 
– к перегрузке транзисторов по току и дополнительным по-
терям. 

На требуемую величину индуктивной проводимости ка-
нальной нагрузки существенное влияние оказывает способ 
формирования канальных сигналов [25]. Как было показано 
в [1], наиболее предпочтительным с точки зрения энергети-
ческих характеристик УМДФ является знакопостоянный 
алгоритм работы ФКС. Тем не менее, необходимо провести 
исследование влияния выходных емкостей транзисторов для 
обоих случаев. 

2.1 Знакопостоянная фазовая модуляция  
канальных сигналов 

Как показано в [1], в этом случае ФКС формирует ка-
нальные сигналы таким образом, что один из них всегда от-
стает по фазе от другого, и корректирующая индуктивность 
Lкк должна устанавливаться только в отстающий канал. При 
этом установка Lкк с проводимостью Gн приведет лишь к 
компенсации емкостной составляющей канальной проводи-
мости (рис. 4). Однако минимальные индуктивные проводи-
мости (Внк min) в обоих каналах по-прежнему остаются нуле-
выми.  

В этом случае для выполнения неравенства (8) необхо-
димо добавить одинаковые индуктивные проводимости ВLд в 
оба канала. При этом в отстающем канале окажутся уста-
новлены две индуктивности (Lкк и Lд), а в опережающем ка-
нале только Lд. Графические зависимости канальных прово-
димостей от величины  для этого случая приведены на 
рисунке 5. 

градусыGнк/Gн, Внк/Gн
10 20 30 40 50 60 70 80 90

-1.5

-1.25

-1

-0.75

-0.5

-0.25

0

Bнк, отстающий канал с коррекцией  -jGн

Внк, опережающий канал без коррекции

Рис. 4. Нормированные реактивные канальные проводимости.  
В отстающем канале добавлена корректирующая индуктивная 
проводимость BLkk = -jGн; опережающий канал без коррекции 

градусыGнк/Gн,  Внк/Gн
10 20 30 40 50 60 70 80 90

-1.5

-1.25

-1

-0.75

-0.5

-0.25

0

Bнк/ Gн отстающий канал с коррекцией  -j (B Lд +Gн)

Внк/ Gн, опережающий канал c коррекцией   -j B Lд

Рис. 5. Нормированные реактивные канальные проводимости.  
В отстающем канале к Lkk добавлена дополнительная индуктивная 

проводимость BLд = –j 0,5 Gн, суммарная проводимость  
–j(BLд +BLkk); в опережающем канале установлена только

дополнительная индуктивная проводимость –jBLд 

Для того, чтобы определить необходимую величину ВLд,, 
представим неравенство (8) в виде: 

11 АФК

Lд Lд выхB B C


      G н 

.  (9) 

Ведем понятие нормированной дополнительной индук-
тивной проводимости g относительно общей проводимости 
нагрузки УМДФ. 

g = ВLд /Gн.   (10) 

Подставив (10) в (9) и умножив обе части неравенства на 
положительную величину Gн, получим неравенство вида: 

1
 g


1

1
АФК н

вых

G

g C

 
     

.  (11) 
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Решив полученное неравенство относительно нормиро-
ванной дополнительной индуктивной проводимости g, с 
учетом того, что все переменные имеют действительные 
положительные значения, получим: 

1 1

2 4
вых

АФК н

C
g


   

     G 
,    (12) 

где g = ВLд /Gн. 
Неравенство (12) определяет минимальную нормирован-

ную проводимость корректирующей индуктивности g, необ-
ходимую для снижения паразитной девиации фазы выходно-
го сигнала (АФК) до заданной величины. В качестве пара-
метров в полученное выражение входят: выходная емкость 
используемых транзисторов Свых, рабочая частота  и про-
водимость нагрузки УМДФ Gн. Отметим, что из полученно-
го выражения (12) также, как и из выражения (8), следует, 
что при =0, либо при Свых=0 проводимость дополнительной 
индуктивности может быть нулевой. При этом отсутствие 
искажений в выходном сигнале УМДФ обеспечивается 
установленной в отстающий канал индуктивностью Lкк.  

2.2 Знакопеременная фазовая модуляция  
канальных сигналов 

Рассмотрим теперь случай, когда ФКС формирует ка-
нальные сигналы таким образом, что они поочередно то от-
стают, то опережают по фазе друг друга. Именно такой ал-
горитм реализуется, когда в качестве модели канальных 
сигналов используются два моногармонических сигнала. 

В этом случае в каждом из каналов проводимость 
нагрузки имеет попеременно то ёмкостный, то индуктивный 
характер, и для компенсации емкостной составляющей про-
водимости необходимо установить корректирующие индук-
тивности Lкк с проводимостью Gн в оба канала. При этом оба 
канала при дефазировании будут иметь только индуктивную 
составляющую проводимости нагрузки, которая изменяется 
в пределах от Bmin = 0 до Bmax = 2Gн. 

Как было показано в предыдущем разделе, при Свых>0 и 
>0 нулевая реактивная проводимость Bmin = 0 не позволяет 
обеспечить приемлемые качественные параметры УМДФ и 
здесь также необходимо установить дополнительные индук-
тивности Lд в оба канала. При этом минимальная индуктив-
ная проводимость в каждом канале составит Bmin = ВLд, а 
максимальная, соответственно, Bmax = 2Gн+ ВLд. Подставив 
эти значения в выражение (8) и воспользовавшись понятием 
нормированной проводимости (10), получим новое неравен-
ство для случая знакопеременной фазовой модуляции ка-
нальных сигналов: 

11

2
АФК н

вых

G

g C

  
 g

       
.  (13) 

Решая это неравенство относительно g, получим: 

2
11 вых

АФК н

C


   

     G 
g ,  (14) 

где: Lд нg  /B G , нормированная проводимость, знак «тиль-

да» над символом указывает на то, что неравенство (14) от-
носится к случаю знакопеременной фазовой модуляции (в 
отличие от неравенства (12)). 

Сравнивая выражения (12) и (14), отметим, что при зна-
копеременном алгоритме работы ФКС для устранения влия-
ния выходных емкостей транзисторов на качественные ха-
рактеристики УМДФ требуется увеличенная проводимость 
дополнительных индуктивностей Lд. Это приводит к допол-
нительному увеличению реактивных токов через транзисто-
ры канальных усилителей. 

Необходимо отметить, что при работе УМДФ в диапа-
зоне частот результирующие канальные индуктивности ре-
комендуется выполнять переключаемыми вместе с фильтра-
ми, а их величину (равную параллельному соединению Lкк и 
Lд) рассчитывать для верхней рабочей частоты каждого под-
диапазона. Однако необходимо помнить, что в этом случае 
токи транзисторов будут принимать максимальные значения 
при работе на нижней частоте поддиапазона, где проводи-
мости канальных индуктивностей максимальны. 

3 Анализ режима работы УМДФ 
при рассогласовании нагрузки 

Известно, что допустимое рассогласование нагрузки (от-
клонение импеданса нагрузки от номинального значения) 
задается интегральным параметром – величиной КСВн (или 
КБВн =1/КСВн). Причем любому значению КСВн соответ-
ствует бесконечное множество комбинаций активной и ре-
активной составляющих импеданса нагрузки. Совершенно 
очевидно, что эти возможные комбинации будут влиять на 
энергетические характеристики ключевого генератора раз-
личным образом [2]. 

В случае работы ключевого генератора ПНФ в составе 
УМДФ ситуация еще более сложная, поскольку его каналь-
ная нагрузка претерпевает значительное рассогласование, 
вызванное дефазированием, на которое накладывается рас-
согласование общей нагрузки. Это приводит не только к 
изменению энергетических характеристик УМДФ, но и из-
менению уровня комбинационных (нелинейных) искажений. 
Действительно, как было показано выше, для обеспечения 
приемлемого уровня искажений на выходах канальных ге-
нераторов необходимо включить дополнительные индук-
тивные проводимости. Комплексное рассогласование общей 
нагрузки УМДФ может уменьшить величину результирую-
щей индуктивной проводимости канальной нагрузки, что 
приведет к возрастанию искажений выходного сигнала. 

Рассмотрим подробнее влияние рассогласования нагруз-
ки на энергетические и качественные характеристики 
УМДФ. 

Энергетические характеристики УМДФ. Как было показа-
но ранее, ток в общей нагрузке УМДФ определяется произве-
дением первой гармоники выходного напряжения на прово-
димость нагрузки. В общем случае рассогласованной нагруз-
ки представим ее комплексную проводимость Yн

* в виде: 

Yн
* = Gн+ Gн+j Вн = |Yн

*| ej,  (15) 

где: Gн – номинальное значение проводимости нагрузки;  
 Gн – отклонение активной составляющей проводимости 
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нагрузки от номинального значения; j Вн – реактивная со-
ставляющая проводимости нагрузки; |Yн

*| – модуль ком-
плексной проводимости нагрузки;  – аргумент (фаза) ком-
плексной проводимости нагрузки. 

При этом ток, протекающий через нагрузку, будет иметь 
вид:  

Iн
*= 2U|Yн

*|cos()ej,  (16) 

В выражении (16) аргумент  имеет значение фазового 
сдвига тока нагрузки относительно приложенного к ней вы-
ходного напряжения УМДФ (его первой гармоники). 

Аналогично тому, как это было сделано для резистивной 
нагрузки, определим проводимости канальных нагрузок 
(Yk1, Yk2) при рассогласовании, поделив ток нагрузки (16), 
общий для обоих каналов, на соответствующее канальное 
напряжение:  

*

**  j e ( )
к1

2 cos
 2Y cos

н

нj

U Y e
Y

U e

j




  
  ,      (17) 

*

* * ( )
к2

2 cos
Y  2 cos

н j
нj

U Y e
eY

U e

j




   
    .    (18) 

Перейдя от показательной формы записи комплексной 
канальной проводимости к алгебраической форме с помо-
щью формулы Эйлера, получим: 

     ,       (17,а) cos  cos(* *
к1Y )нY )  sin(j 2   

* *
к2 2Y co s cos( )  j sin(нY      ) ,         (18,а)

Анализируя полученные выражения, отметим весьма 
важные для практики особенности режима работы каналь-
ных усилителей при рассогласовании. Так, при комплексном 
рассогласовании нагрузки (0) канальные проводимости 
перестают быть комплексно сопряженными. Их действи-
тельные и мнимые составляющие принимают различные 
значения. В тоже время модули канальных проводимостей 
равны между собой. Отсюда следует, что при равных ка-
нальных напряжениях модули (амплитуды) канальных токов 
также равны. Таким образом, предельные режимы работы 
транзисторов обоих канальных генераторов по току и 
напряжению (их максимальные значения) одинаковы в обо-
их каналах. 

Отметим, что мнимые части канальных проводимостей в 
выражениях (17,а) и (18,а) включают в себя аргумент рассо-
гласованной нагрузки  с одним и тем же знаком. Это озна-
чает, что если в проводимости общей нагрузки появляется, 
например, емкостная составляющая, то к канальным прово-
димостям обоих каналов также добавится емкостная прово-
димость. 

Наличие сомножителей cos  в выражениях канальных 
проводимостей обеспечивает (как и в случае согласованной 
нагрузки УМДФ) максимальные модули проводимостей и, 
соответственно, максимальные токи каналов при синфазной 
работе ( =0). При расфазировании модули проводимостей 
и, соответственно, токи каналов уменьшаются вплоть до 
нуля при противофазной ( =900) работе каналов. Отсюда 
следует, что наиболее опасным, с точки зрения превышения 
предельных режимов транзисторов оконечного каскада 

УМДФ, является режим синфазной работы (=0). Именно 
для случая синфазной работы необходимо проводить расче-
ты при проектировании УМДФ в условиях рассогласования. 
Если при =0 режимы транзисторов ОК УМДФ будут нахо-
диться в области безопасных режимов работы (ОБР), то при 
дефазировании (  0) они не выйдут из этой области. Отме-
тим, что проектирование канальных генераторов ПНФ в ре-
жиме синфазной работы УМДФ должно производиться так-
же, как и обычного генератора, работающего в условиях 
рассогласованной нагрузки. 

Известно [26], что при емкостном рассогласовании про-
водимости нагрузки резко снижается КПД генератора ПНФ. 
Это связано с тем, что появляются инверсные токи через 
транзисторы, которые открывают инерционные диоды под-
ложки в конце этапов проводимости ключей. В течение вре-
мени восстановления (запирания) диодов подложки в двух-
тактной схеме ПНФ протекают сквозные токи, снижающие 
КПД генератора. Индуктивное рассогласование проводимо-
сти нагрузки практически не изменяет энергетических ха-
рактеристик ключевых генераторов ПНФ. 

В свете этого представляется целесообразным примене-
ние таких схемотехнических решений, которые обеспечат 
отсутствие емкостной составляющей проводимости нагруз-
ки при заданной величине рассогласования (КСВн). 

На комплексной плоскости на рисунке 6 приведены воз-
можные области изменения нормированных активной 
Re(Yн

*) и реактивной Im(Yн
*) составляющих проводимости 

нагрузки Yн
*, ограниченные величиной КСВн =1,5 (пунк-

тирная окружность).  
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Рис. 6. Область изменения комплексной проводимости нагруки: 
пуктирная окружность – при КСВн =1,5; заштрихованная 

окружность - при КСВн =1,5 и дополнительной индуктивной 
коррекции нагрузки с проводимостью -jGL. 

Отметим, что положительным значениям мнимой со-
ставляющей проводимости (Im(Yн

*) >0) соответствует ем-
костная проводимость. Отрицательным значениям мнимой 
составляющей проводимости (Im(Yн

*) <0) соответствует ин-
дуктивная проводимость. 
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Окружность КСВн, построенная на комплексной плоско-
сти, имеет некоторые характерные точки, которые опреде-
ляют ее размер и положение на плоскости [2]: 

 левая точка пересечения окружности с действительной
осью соответствует минимальной проводимости нагрузки и 
имеет абсциссу Re1(Yн

*) = 1/КСВн; 
 правая точка пересечения окружности с действитель-

ной осью соответствует максимальной проводимости 
нагрузки и имеет абсциссу Re2(Yн

*) = КСВн. 
Таким образом, радиус окружности h определяется вели-

чиной КСВн в соответствии с выражением: 
h= 0,5(КСВн- 1/КСВн). 
При этом центр окружности располагается на действи-

тельной оси, правее точки «единицы», соответствующей 
номинальной проводимости и имеет абсциссу Re0(Yн

*) = 
КСВн – h = КСВн - 0,5(КСВн- 1/КСВн). 

Как видно из рис. 6, максимально возможное значение 
емкостной проводимости при любом заданном КСВн равно 
радиусу окружности этого КСВн. Для того чтобы исключить 
возможность появления емкостной составляющей в прово-
димости нагрузки необходимо сместить всю окружность 
КСВн вниз (в область индуктивных проводимостей) на ве-
личину радиуса h. Для этого необходимо включить парал-
лельно общей нагрузке УМДФ компенсирующую индуктив-
ность с нормированной проводимостью ВL= h =0,5(КСВн- 
1/КСВн). При этом возможная область изменения проводи-
мости нагрузки будет находиться в заштрихованной окруж-
ности на рисунке 6. 

На рисунке 7 показана типовая схема выходной цепи ра-
диопередатчика, включающая фильтр гармоник (ФГ), согла-
сующее устройство (СУ) и антенно-фидерное устройство 
(АФУ). 

Рис. 7. Структура выходных цепей УМДФ, устраняющая 
емкостное рассогласование проводимости нагрузки.  

На схеме обозначены: УМДФ – ключевой генератор с 
дефазированием; ФГ – фильтр гармоник; СУ –согласующее 

устройство; АФУ – антенно-фидерный тракт; jGL – дополнительная 
индуктивная проводимость 

Зачастую на практике АФУ имеет весьма плохое согла-
сование (КСВн >3..5) и для эффективной работы передатчи-
ка в состав выходных цепей включают согласующие устрой-
ство (СУ), которое улучшает согласование, как правило, до 
КСВн  1,5. СУ обычно устанавливается после фильтра (по-
скольку для его корректной работы необходим низкий уро-
вень гармоник проходящего радиосигнала), и фильтр при 
этом оказывается нагруженным на КСВн  1,4…1,5. Если 
фильтр гармоник реализован как двусторонне нагруженный 
(Rг = Rн), то приблизительно такой же КСВн имеет и вход-
ная проводимость фильтра (проводимость нагрузки УМДФ). 
Область возможных изменений проводимости лежит внутри 
пунктирной окружности на рисунке 6.  

После включения параллельно входу фильтра гармоник 
компенсирующей индуктивности с проводимостью ВL 
(рис. 7) область изменения проводимости нагрузки, приво-
димой к выходу УМДФ, будет лежать внутри заштрихован-
ной окружности на рисунке 6. 

Максимальная проводимость нагрузки УМДФ после 
установки индуктивности изменится как по модулю, так и 
по фазе. Вычисление этих значений методами математиче-
ского анализа представляет довольно сложную задачу. В 
тоже время величину максимальной проводимости (модуль, 
фазу, действительную и мнимую части) несложно опреде-
лить графическим методом по рисунку 6. Для этого доста-
точно с помощью циркуля определить точку заштрихован-
ной окружности, максимально удаленную от начала коорди-
нат. Затем с помощью координатной сетки, нанесенной на 
рисунке 6, определяются значения действительной Re(Y*

н 
max) и мнимой Im(Y*

н max) составляющих максимальной про-
водимости |Y*

н|max. Затем по этим значениям вычисляются 
модуль и фаза максимальной проводимости нагрузки УМДФ 
по следующим выражениям: 

|Y*
н|max = [Re(Y*

н max)2 + Im(Y*
н max)2]1/2, 

 =arctg [Im(Y*
н max)/ Re(Y*

н max)]. 

Отметим, что графическое изображение окружностей и 
координатной сетки на рисунке 6 выполнено с высокой точ-
ностью в программе “Agrafer”, в соответствии с математиче-
ским уравнением окружности с параметрами: 

радиус окружностей равен h=0,5(КСВн- 1/КСВн); 
центры окружностей равны: 
 без индуктивной коррекции (пунктирная окружность) –

в точке c координатами:  Im(Y*
н) =0; Re(Y*

н) = КСВн – 
0,5(КСВн- 1/КСВн). 

 с индуктивной коррекцией (заштрихованная окруж-
ность) – в точке c координатами: Im(Y*

н) = - 0,5(КСВн- 
1/КСВн); Re(Y*

н) = КСВн – 0,5(КСВн- 1/КСВн). 
По приведенным параметрам окружностей, включающих 

в себя параметры рассогласования, можно построить анало-
гичную пару окружностей для любого заданного значения 
КСВн. Построение можно проводить как с помощью ком-
пьютерных программ, так и вручную с помощью циркуля на 
масштабно-координатной бумаге. 

В качестве примера для КСВн =1,5 по графикам рис. 6 
определим параметры максимальной проводимости нагруз-
ки, при которой реализуется наиболее напряженный (опас-
ный) режим работы транзисторов УМДФ. 

Точка максимальной проводимости на заштрихованной 
окружности (рис. 6) имеет координаты: 

Re(Y*
н max) = 1,47; 

Im(Y*
н max) = - 0,6. 

В соответствии с измеренными величинами максималь-
ная проводимость в алгебраическом виде имеет значение: 

Y*
н max = 1,47 – j0,6 

Перейдя от алгебраической формы записи комплексной 
величины проводимости к показательной форме, получим: 

2 02,2
н max Y 1* , 5 e9 j
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Полученная величина модуля нормированной проводи-
мости Y*

н макс используется для проектирования выходного 
каскада УМДФ в условиях рассогласованной нагрузки. 

Весьма важным с практической точки зрения является 
вопрос: в какой степени перегружаются транзисторы око-
нечного каскада УМДФ при установке на его выходе ком-
пенсирующей индуктивности. Для ответа на этот вопрос 
необходимо сравнить максимальные проводимости рассо-
гласованной нагрузки с КСВн=1,5 для случая с дополни-
тельной компенсирующей индуктивностью и без нее. 

Модуль максимальной проводимости нагрузки УМДФ 
без компенсирующей индуктивности составляет 1,5. Уста-
новка индуктивности увеличивает это значение до 1,59, т.е. 
на 6%. Соответственно и максимальный ток транзисторов 
при рассогласовании общей нагрузки увеличивается лишь на 
6%. Таким образом, при КСВн=1,5 установка дополнитель-
ной корректирующей индуктивности не приводит к замет-
ной перегрузке транзисторов по току. 

Качественные характеристики УМДФ. Вначале рассмот-
рим, как влияет рассогласование нагрузки УМДФ на его 
качественные характеристики в случае, когда дополнитель-
ная компенсирующая индуктивность на выходе УМДФ не 
устанавливается. Как видно из рис. 6 (пунктирная окруж-
ность), в общей проводимости нагрузки возможно появле-
ние емкостной составляющей (Im(Y*

н) > 0). Как было пока-
зано выше, в канальных проводимостях обоих каналов 
УМДФ также появится емкостная проводимость, вызванная 
рассогласованием общей нагрузки. Практически это эквива-
лентно снижению результирующей индуктивной проводи-
мости, определяемой величиной канальной Lкк, рассчитан-
ной исходя из условия согласованной нагрузки. Вследствие 
этого, как было показано выше (рис. 2), увеличивается уро-
вень искажений выходного сигнала УМДФ. 

Естественно, что при установке на выходе УМДФ ком-
пенсирующей индуктивности, результирующая индуктивная 
проводимость канальных нагрузок увеличится, что, в свою 
очередь, способствует снижению искажений выходного сиг-
нала. 

Таким образом, установка на выходе УМДФ (на входе 
фильтра гармоник) дополнительной индуктивности, рассчи-
танной по разработанной выше методике, позволяет предот-
вратить ухудшение энергетических и качественных характе-
ристик при емкостном рассогласовании нагрузки. 

Заключение 

На основании проведенного компьютерного анализа по-
казано, что с помощью канальных корректирующих индук-
тивностей можно снизить уровень комбинационных иска-
жений УМДФ, вызванных паразитной АФК на 25…40 дБ, 
доведя общий уровень искажений до величины минус 
52…57 дБ. 

Показано, что выходные емкости транзисторов оконеч-
ного каскада вызывают ухудшение качественных характери-
стик УМДФ, что требует увеличения проводимостей кор-
ректирующих канальных индуктивностей (Lkk). Предложен-
ная методика расчета Lkk позволяет определить их величину 
с учетом выходных емкостей выбранных транзисторов и 
рабочей частоты с учетом диапазонной работы. 

Проведен анализ влияния рассогласования нагрузки 

УМДФ на его энергетические и качественные характеристи-
ки. Показано, что ёмкостное рассогласование нагрузки при-
водит к значительному ухудшению энергетических и каче-
ственных характеристик. На основании выявленных законо-
мерностей предложено компенсировать емкостное рассогла-
сование с помощью параллельной компенсирующей индук-
тивности на входе фильтра гармоник. Разработана графо-
аналитическая методика расчета компенсирующей индук-
тивности, обеспечивающая отсутствие ёмкостной проводи-
мости при заданном КСВ нагрузки. 
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Abstract
The article analyzes dynamic operating modes in outphasing transmitters with direct summation of switching generators taking into account parasitic
capacitances, in particular, output ones, present in real MOSFET and GaN HEMT transistors. Based on the conducted computer analysis, it is shown
that using channel correcting inductances it is possible to reduce the outphasing power amplifier (OPA) combination distortions level caused by para-
sitic amplitude-phase conversion by 25...40 dB, bringing the overall distortion level to minus 52...57 dB. It is shown that the final stage transistors out-
put capacitances cause deterioration of the OPA quality characteristics, which requires increasing the conductances of the correcting channel induc-
tances. The proposed calculation method allows determining their value depending on the selected transistors output capacitances and the operating
frequency, taking into account the range of operation. The analysis of the OPA total load mismatch influence showed that the capacitive load mismatch
leads to a significant energy and quality characteristics deterioration. Based on the identified patterns, a method for the capacitive mismatch compen-
sating using a parallel compensating inductance at the harmonic filter input is proposed. A graph-analytical method for calculating the compensating induc-
tance has been developed, ensuring the absence of capacitive conductivity at a given load VSWR.

Keywords: RF power amplif ier, outphasing method, switching operating mode, class D, direct summation
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