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От редакторов 
Предлагаемая книга суммирует основные результаты, достигнутые в последние десяти-

летия XX века по развитию одного из наиболее перспективных направлений электроники 
сверхвысоких частот (СВЧ) – созданию источников мощности в миллиметровом диапазоне 
волн на основе полупроводниковых приборов. Это направление является исключительно 
перспективным для существенного улучшения высокочастотных и эксплуатационных харак-
теристик современной радиоэлектронной аппаратуры различного функционального назначе-
ния.  

В книге изложены методы расчета, проектирования и оптимизации схем и конструкций 
различных классов диодных и транзисторных источников мощности миллиметрового диапа-
зона волн. Основной особенностью книги является рассмотрение полупроводникового уст-
ройства как единого целого, включающего полупроводниковые и электродинамические уз-
лы, которые находятся в жесткой взаимной связи. Оптимальное построение устройства тре-
бует совместного рассмотрения и конструирования полупроводникового и высокочастотных 
узлов с целью достижения наиболее высоких энергетических, диапазонных, спектральных и 
эксплуатационных характеристик. В связи с этим в книге рассмотрены физические принци-
пы действия диодов и транзисторов, основные их конструктивные, электрические и динами-
ческие характеристики с учетом требований к СВЧ параметрам, а также принципы построе-
ния и проектирования высокочастотных систем различных устройств с учетом характери-
стик полупроводниковых активных элементов. Известная учебная и монографическая лите-
ратура последних лет, относящаяся к полупроводниковым источникам мощности в милли-
метровом диапазоне волн, посвящена детальному рассмотрению вопросов построения полу-
проводниковых приборов без определения высокочастотных параметров, необходимых для 
проектирования СВЧ устройств, либо рассмотрению высокочастотных схем и конструкций 
без учета реализуемых СВЧ характеристик полупроводниковых приборов. 

Важной особенностью предлагаемой книги является то, что в ней содержатся обосно-
ванные новые технические предложения по значительному улучшению характеристик полу-
проводниковых устройств миллиметрового диапазона волн. К таким предложениям следует, 
прежде всего, отнести: 
- построение многорезонансных высокочастотных цепей полупроводниковых автогене-

раторов с переключением дискретных стабильных частот выходного сигнала; 
- создание сумматоров мощностей лавинно-пролетных диодов (ЛПД) при установке их 

на общем теплоотводящем основании, что позволяет увеличить уровень выходной 
мощности в импульсном режиме работы в миллиметровом диапазоне волн до сотен 
Ватт; 

- пути расширения диапазонных характеристик генераторов на ЛПД в режиме внешней 
синхронизации; 

- применение опорного низкочастотного сигнала прямоугольной формы в импульсных 
умножителях частоты высокой кратности, что позволяет значительно увеличить уро-
вень мощности выходного сигнала. 
Представляется, что новые предложения, содержащиеся в книге, явятся основанием для 

перспективных разработок эффективных полупроводниковых устройств миллиметрового 
диапазона волн.  

Приведенные в книге материалы являются основанием для осознанного проектирова-
ния полупроводниковых устройств различных классов: частотно стабилизированных автоге-
нераторов, синхронизированных генераторов и усилителей, сумматоров мощностей актив-
ных элементов, приборов с электронной перестройкой частоты и с переключением дискрет-
ных стабильных частот, умножителей частоты и т.п. 

Значение данной книги для разработчиков радиоэлектронной аппаратуры и электрон-
ных приборов миллиметрового диапазона волн трудно переоценить. Несомненно книга ока-
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жется полезной и в учебном процессе в Высших учебных заведениях для аспирантов и сту-
дентов, специализирующихся в области электроники СВЧ. 

Предлагаемая книга является в значительной степени результатом выполненных в НИИ 
"Орион" (г. Киев, Украина) научно-исследовательских и опытно-конструкторских работ. 
Приведенный в книге материал в настоящее время изложен только в журнальных статьях, 
специальных руководствах. 

Подобной книги нет ни у нас в стране, ни за рубежом. 
Книга представлена в юбилейный год НИИ "Орион", созданного 45 лет тому назад. 

Пройден большой путь исследований и разработок, направленных на оптимизацию элек-
тронных приборов различных классов, получены результаты, находящиеся на уровне луч-
ших мировых достижений. В Институте созданы научная, технологическая и производствен-
ная базы, накоплен значительный опыт разработок современных электронных приборов, что 
позволяет и в настоящее, далеко не простое время успешно решать задачи, необходимые для 
построения нового поколения аппаратуры в миллиметровом диапазоне волн. 

Мы уверены, что предлагаемая книга даст толчок к возрождению интересов к развитию 
электронного приборостроения в Украине, высокий потенциал которой в области электрони-
ки СВЧ был общепризнанным. 
  
 

В.П.Тараненко, С.П.Ракитин  
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Предисловие 
Основное содержание книги в значительной степени основано на результатах исследований 

и разработок, выполненных в Государственном предприятии НИИ ″Орион″. Институт образован 
45 лет тому назад, что явилось результатом успешно проведенных разработок широкополосных 
электровакуумных приборов СВЧ с уровнями энергии, значительно превышающими достигнутые 
в мире в то время. Научным руководителем этих разработок, создателем высокопрофессиональ-
ной научной школы специалистов явился член-корреспондент Академии Наук УССР, профессор 
С.И. Тетельбаум. Основная деятельность созданного Института на первом этапе была направлена 
на построение электровакуумных приборов СВЧ. В 1970 году в НИИ ″Орион″, были начаты рабо-
ты по созданию и развитию нового направления – полупроводникового приборостроения в диапа-
зоне миллиметровых волн. Основными вдохновителями и организаторами работ Института яви-
лись его руководители И.В. Акаловский, В.Д. Борисенко, И.В. Звершховский, гл. инженер 
З.И.Тараненко, главный технолог Л.А. Хоменко. 

Светлой памяти безвременно ушедших из жизни ученых, инженеров, организаторов 
работ, внесших громадный вклад в становление и развитие Института, авторы посвящают 
данную книгу. 

 
Построение и широкое применение радиолокационных и радионавигационных высокоточ-

ных систем, развитие сетей радио и телекоммуникаций, аппаратуры управления и контроля тех-
нологическими процессами и т. д. требуют применения широкой номенклатуры электронных 
приборов СВЧ с различными функциональными возможностями. В последнее время особый ин-
терес представляют высокоточные, широкополосные и малогабаритные радиотехнические уст-
ройства, реализация которых наиболее успешно решается в миллиметровом диапазоне волн.  

Важнейшими электронными приборами, во многом определяющими характеристики радио-
аппаратуры различного назначения, являются источники электромагнитных колебаний (ЭМК) с 
различными диапазонными, энергетическими и спектральными характеристиками. Данная книга 
посвящена рассмотрению принципов построения и проектирования полупроводниковых уст-
ройств миллиметрового диапазона волн, таких как, диодные и транзисторные генераторы в авто-
номном и синхронном режиме, усилители, умножители частоты, сумматоры мощностей активных 
элементов 

Полупроводниковые источники нашли широкое применение и с успехом заменили электро-
вакуумные приборы в сантиметровом и миллиметровом диапазонах, в частности, в приемных уст-
ройствах с высокой чувствительностью, передающих устройствах с мощностями десятки-сотни 
Ватт, широкодиапазонных усилителях с низким уровнем шума и полосой рабочих частот, превы-
шающей октаву, эффективных умножителях частоты с высокой кратностью умножения, малога-
баритных когерентных приемо-передающих устройствах и т.п. 

Основными факторами, определившими бурное развитие полупроводниковой элементной 
базы в диапазоне СВЧ, явились высокая надежность и устойчивость полупроводниковых прибо-
ров к внешним эксплуатационным воздействиям, возможность существенного уменьшения массо-
габаритных параметров аппаратуры, реализуемость приборов в интегральном исполнении, что, в 
условиях серийного производства, обеспечивает значительное снижение их стоимости. 

Создание современных полупроводниковых источников мощности в диапазоне СВЧ базиру-
ется на применении новых полупроводниковых материалов и их композиций, внедрении новых 
физических принципов для построения активных элементов, разработке и применении прецизи-
онных технологических операций и оборудования, обеспечивающих субмикронные размеры эле-
ментов полупроводниковых структур, высокую надежность соединений активных элементов и 
цепей СВЧ, контроль параметров и характеристик в процессе производства.  

Полупроводниковый источник мощности СВЧ является единой конструкцией, включающей 
активный полупроводниковый прибор и электродинамическую систему, с которой соединен ак-
тивный элемент. Оптимизация конструкции, схемы построения и выбор режимов работы источ-
ника мощности для достижения необходимых выходных параметров требует совместного рас-
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смотрения характеристик полупроводниковых приборов и СВЧ цепей, в результате которого мак-
симально реализуются возможности активных элементов.  

В настоящее время вопросы оптимального построения полупроводниковых источников 
мощности в диапазоне СВЧ рассматриваются в основном в периодической литературе. Фактиче-
ски отсутствует учебная и монографическая литература, в которой систематически, с учетом но-
вых классов полупроводниковых приборов, рассматриваются вопросы расчета и конструирования 
полупроводниковых источников мощности в миллиметровом диапазоне волн. 

Данная книга посвящена последовательному изложению методов расчета и проектирования 
источников мощности на полупроводниковых диодах и транзисторах, в основном, в миллиметро-
вом диапазоне волн (ММДВ). Используется импедансный подход, наиболее соответствующий 
возможностям измерительной аппаратуры в диапазоне СВЧ. 

Книга состоит из двух частей, посвященных источникам мощности на полупроводниковых 
диодах и на транзисторах соответственно. В книге рассматриваются физические принципы дейст-
вия различных классов полупроводниковых диодов и транзисторов, приводятся их амплитудно-
частотные характеристики, необходимые для расчета схем построения и основных параметров ис-
точников мощности. Рассматриваются методы согласования полупроводниковых активных эле-
ментов с высокочастотными цепями приборов различного назначения. Излагаются методы расче-
та и оптимизации автоколебательных, усилительных, синхронизированных и умножительных сис-
тем; излагаются вопросы суммирования мощностей активных элементов в разветвленных систе-
мах, в суммирующих резонаторах и волноводах, в квазиоптических, пространственно развитых 
системах; обсуждаются конструктивные и технологические решения по созданию полупроводни-
ковых устройств, их пассивных и активных элементов в гибридно и монолитно-интегральном ис-
полнении. 

Значительная часть материалов части I книги основана на теоретических, эксперименталь-
ных и конструкторско-технологических разработках, выполненных в Государственном предпри-
ятии НИИ ″Орион″ г. Киев, Украина. К таким работам относятся в первую очередь: 
- Разработка принципов оптимизации профиля легирования и геометрии полупроводниковых 

структур и конструкций ЛПД и ДГ в ММДВ. 
- Разработка принципов оптимизации и конструкций, частотно стабилизированных диодных 

генераторов непрерывного действия на основной частоте и на гармониках, выполненных на 
Si ЛПД и GaAs ДГ в ММДВ. 

- Разработка диодных генераторов с электрической и магнитной перестройкой частоты и с пе-
реключением стабильных дискретных частот. 

- Разработка методов суммирования мощностей диодов в волноводно-резонаторных и мосто-
вых системах. 

- Разработка мощных частотно стабилизированных импульсных генераторов на ЛПД в авто-
номном и синхронном режимах. 

- Разработка эффективных умножителей частоты высокой кратности на ЛПД. 
- Разработка эффективных умножителей частоты на основе генераторов гармоник на диодах 

Ганна. 
Часть II книги в основном базируется на материалах текущей периодической научной лите-

ратуры. 
Книга рассчитана на студентов и аспирантов, специализирующихся в области полупровод-

никовых приборов СВЧ, на инженеров и научных сотрудников, работающих в этой области.  
 
Авторы разделов книги: 
В.Е.Чайка – доктор физ.-мат. наук, профессор (ГП НИИ ″Орион″) – часть I, глава I 
 

Л.В.Касаткин – доктор технических наук (ГП НИИ ″Орион″) – часть I, главы 2, 3; часть II, 
главы 1, 2. 



 



 
Часть I 

ДИОДНЫЕ ГЕНЕРАТОРЫ, УСИЛИТЕЛИ, 
УМНОЖИТЕЛИ ЧАСТОТЫ 

 
 

Введение 
Активное освоение миллиметрового диапазона волн в последние годы, создание в этом 

диапазоне высокоточных радиолокационных и навигационных систем, радиометрических 
устройств, коммуникационных систем различного назначения, приборов для научных иссле-
дований, многочисленных устройств технологического контроля, медицинской аппаратуры и 
т.п. в значительной мере связано с построением в этом диапазоне полупроводниковых гене-
раторов и усилителей на диодах. Эти приборы оказались эффективными источниками элек-
тромагнитных колебаний, обеспечивающими (в однодиодных конструкциях) средние уровни 
мощности от единиц Ватт в диапазоне 30-40 ГГц до сотен милливатт на частотах свыше 100 
ГГц и десятки Ватт в импульсном режиме работы. С использованием полупроводниковых 
диодов созданы генераторы с широким диапазоном электронной перестройки частоты (свы-
ше 30%), малошумящие гетеродины приемных устройств с высокой чувствительностью, 
мощные высокостабильные генераторы импульсного и непрерывного действия в режиме ав-
токолебаний и внешней синхронизации.  

Семейство СВЧ-диодов может быть в основном разделено на два основных класса: 
а) диоды, основанные на эффекте Ганна или диоды с междолинным переносом электронов 
(transferred electron devices – TED); б) диоды, использующие пролет электронов при различ-
ных механизмах их инжекции в область пролета. В зависимости от механизма инжекции эти 
диоды известны как лавинно-пролетные диоды при инжекции за счет лавинного пробоя – 
ЛПД (Impact avalanche transit time – IMPATT); диоды с инжекцией за счет туннельного эф-
фекта (tunnel transit time – TUNNETT); диоды с барьерной инжекцией p-n-перехода (barrier 
transit time – BARITT). К указанным классам не могут быть отнесены туннельные диоды 
(TD) и резонансно-туннельные диоды (RTD). В диапазоне миллиметровых волн эти диоды 
развивают очень малые мощности и в данной книге не рассматриваются. 

Все указанные типы СВЧ-диодов характеризуются динамическим комплексным импе-
дансом, вещественная часть которого при определенных условиях является отрицательной в 
определенном интервале частот. Благодаря этому такие диоды могут быть применены в уст-
ройствах, преобразующих энергию постоянного тока источников питания в энергию СВЧ-
колебаний в определенном частотном диапазоне. Достигнутые в настоящее время уровни 
мощности диодных источников непрерывного действия в диапазоне 30–300 ГГц представле-
ны на рис. 1; на рис. 2 приведены экспериментально определенные меры частотного шума 
М [дБ] в диапазоне частот для диодов различных классов. Мера шума определяется как 

BkTf
PQfM rms

0
2

0

22Δ
= , где Δfrms – эффективная ширина спектра шумовой модуляции генератора, 

Q – нагруженная добротность резонансной системы генератора, P – выходная мощность ге-
нератора, Т0 – абсолютная температура высокочастотной нагрузки, В – полоса частот изме-
рений, k – постоянная Больцмана. Мера шума M определяет шумовые характеристики полу-
проводникового диода, ответственные за частотный шум генератора в режиме автоколебаний 
с известными уровнем выходной мощности и величиной добротности высокочастотной систе-
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мы.♦ Можно видеть, что лавинно-пролетные диоды на основе GaAs и Si являются наиболее 
мощными двухэлектродными приборами во всем миллиметровом диапазоне волн. Уровни 
мощности кремниевых ЛПД на частотах больших 60 ГГц и вплоть до 400 ГГц существенно 
выше, чем у диодов других типов. На частотах меньших 60 ГГц наиболее мощными диодами 
являются GaAs ЛПД. По энергетическим параметрам диоды Ганна заметно уступают ЛПД. 

Значительное увеличение энергетических характеристик диодов Ганна и расширение 
их рабочего диапазона частот до 300 ГГц достигнуто при построении этих диодов на основе 
фосфида индия (InP). Применение фосфида индия позволило значительно увеличить КПД 
диодов на частотах меньших 100 ГГц (до величин 10-15%) и значительно увеличить уровни 
мощности на частотах свыше 100 ГГц. Арсенид-галлиевые ЛПД, диоды Ганна и TUNNETT 
диоды на основе арсенида галлия и фосфида индия характеризуются уровнями шума на 
10-15 дБ меньшими, чем кремниевые ЛПД. GaAs TUNNETT диоды являются наиболее эф-
фективными приборами при работе на второй гармонике в диапазоне 200-300 ГГц. Указан-
ные энергетические и спектральные характеристики диодов определяют основные области 
их применения в радиоаппаратуре.  

 
Рис. 1В 
Достигнутые к 2000 году уровни мощностей диодов непрерывного действия в диапазоне частот 

В последние годы значительный интерес проявляется к применению широкозонных 
материалов для построения мощных источников электромагнитных колебаний; к этим мате-
риалам в первую очередь относятся карбид кремния, нитрид галлия, алмаз. Теоретические 

 
♦ Данные рис. 1, 2 заимствованы из литературных источников [В1, В2, В3, В4]. 
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оценки предсказывают достижимость 
уровней импульсной мощности до 1 кВт в 
диапазонах волн (0,8–3) см при построе-
нии ЛПД на карбиде кремния [5] и до 3-4 
Вт в непрерывном режиме работы в 2-
миллиметровом диапазоне волн на ЛПД, 
выполненном на основе нитрида галлия 
[6]. Однако многие технологические про-
блемы, связанные с применением широко-
зонных материалов, находятся в настоя-
щее время лишь в стадии решения. 

Создание диодных источников элек-
тромагнитных колебаний миллиметрового 
диапазона волн – это комплексная конст-
рукторская и технологическая задача, 
включающая выбор типа полупроводни-
кового диода, оптимизацию профиля ле-
гирования и геометрии полупроводнико-
вых структур диода, разработку метода 
включения полупроводниковой структуры 
в СВЧ цепь и создание схем и конструк-
ций, обеспечивающих согласование им-
педансов диода и нагрузки при макси-

мальных энергетических и диапазонных характеристиках, разработку схем и конструкций 
СВЧ-приборов, решающих конкретные функциональные задачи: стабилизацию частоты, пере-
стройку частоты в широком диапазоне и высокую линейность перестройки, суммирование 
мощностей, достижение высоких энергетических, диапазонных и спектральных характеристик 
в режиме внешней синхронизации, эффективное умножение частоты и т.п. 

 
Рис. 2В 
Меры шума диодов непрерывного действия в диапа-
зоне частот 

Рассмотрению всех указанных задач построения полупроводниковых диодных генера-
торов, усилителей, умножителей частоты миллиметрового диапазона волн, обсуждению ме-
тодов расчета и проектирования узлов генераторно-усилительных и умножительных диод-
ных устройств посвящены последующие разделы данной главы. 
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Глава 1 Полупроводниковые генераторные, усилительные 
диоды 

1.1 Диоды Ганна 

1.1.1 Принципы действия, основные соотношения 
Эффект Ганна  

Эффект Ганна [1, 2], на котором основана работа диодов Ганна – ДГ (или диодов с меж-
долинным переносом электронов – МДП), связан с наличием в полупроводниках (в частно-
сти в GaAs и InP) N-образной зависимости скорости электронов v от напряженности электри-
ческого поля E, т.е. с наличием падающего участка v(E). Появление этого падающего участка 
связано с особенностью зонной структуры этих материалов. Известно, что в идеальном по-
лупроводнике электроны двигаются как свободные частицы, но с массой, не равной массе 
свободного электрона m0, а с эффективной массой, определяющейся зависимостью энергии 
электрона от волнового вектора. Величина этой эффективной массы в свою очередь, зависит 
от зонной структуры материала. В простейшем случае (особенно при малых полях) энергия 
пропорциональна квадрату волнового вектора, и эффективную массу можно условно считать 
постоянной величиной. Однако в большинстве случаев такая зависимость строго не выпол-
няется, а в некоторых структурах она имеет довольно сложный вид. Зависимость энергии 
электрона от волнового вектора в GaAs и InP представлена на рис. 1а [3]. 

В этом случае энергетическая структура в зоне проводимости имеет многодолинный 
характер. Существует одна центральная Γ-долина при энергии E = 0 (отсчет ведется от дна 
зоны проводимости) и несколько боковых долин (4 – L-долины в направлении [111] и 3 – X-
долины в направлении [100]) с существенно большими эффективными массами, чем в Γ-
долине. Для GaAs в Γ-долине эффективная масса равна m* = 0,067m0, в L-долинах 
m* = 0,55m0; для InP – в Γ-долине m* = 0,12m0, в L-долинах m* = 0,7m0. 

 
Рис. 1 
Зависимость энергии E от волнового вектора k (a) и скорости электронов v 
от напряженности поля E (б) для GaAs и InP 

Соответственно, для GaAs при малых полях зависимость скорости электронов от поля 
крутая (подвижность электронов μ1 = 7500 см2/В×с), а при больших полях существенно ме-
нее крутая. Кроме того, поскольку эффективная масса в верхней долине больше, и верхних 
долин несколько, то и плотность состояний в них существенно выше. Поэтому, если электро-
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ны под действием электрического поля получат энергию большую, чем энергия междолинно-
го зазора ΔE, т. е. достаточную для перехода в верхнюю долину, начнется эффективный пере-
ход электронов в верхнюю долину, где эффективная масса больше, а подвижность намного 
меньше. 

На самом деле картина несколько сложнее. Во-первых, как известно, вследствие потерь 
энергии при столкновении с оптическими фононами даже в однодолинных полупроводниках 
происходит насыщение скорости, во-вторых, при переходе из нижней долины в верхнюю 
уходят самые высокоэнергетичные электроны и, в-третьих, при междолинном переходе элек-
троны практически «забывают» о своем прежнем направлении (вследствие сильного измене-
ния величины импульса), и после перехода они распределены по всем направлениям хаотич-
но, т.е. можно считать их импульс в направлении поля нулевым. Поэтому в больших полях 
скорость имеет явное насыщение, а не изменяется по закону v=μ2E (рис. 1б). 

Наличие N-образной характеристики, казалось бы, должно привести к тому, что в об-
разце из материала с такой зависимостью v(E) вольтамперная характеристика будет иметь па-
дающий характер. Однако на деле однородное распределение поля в таких образцах будет 
неустойчивым. Для того чтобы понять процессы в ограниченных по длине образцах, рас-
смотрим понятия о диэлектрической релаксации и наведенном токе в таких структурах. 

Диэлектрическая релаксация 
Это процесс, характеризующий изменение концентрации n0 электронов в случае, если в 

какой-то области полупроводника появится избыточный заряд ρ (рис. 2а). 

Движение заряда в этом случае определяется уравнением непрерывности и теоремой 
Гаусса: 

 
Рис. 2 
Диэлектрическая релаксация (a) и наведенный ток (б)

dρ/dt=en0(v1-v2),     (1) 
ε(E2-E1)=ρ.      (2) 

Заряд электрона здесь принят положительным. Разделив на ε(E2-E1) левую и правую 
части (1), получим: 

ρ
τ

−=
ρ

mdt
d 1 ,     (3) 

где 
d

m en μ
ε

=τ
0

, 
21

21

Ε−Ε
−

=μ
vv

d . 

Из этого уравнения следует, что, если при E2>E1, v2<v1, избыточный заряд рассасывает-
ся с характерным временем τm. Поэтому полупроводник, как правило, будет почти однород-
ным. Но если зависимость v(E) падающая (v2<v1 при E2>E1), то случайный заряд начинает 
нарастать, также с характерным временем 
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Ε
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Δ
Δ
ε
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0
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Наведенный ток 
Рассмотрим простую диодную структуру. Если в диодном промежутке имеется подвиж-

ный сосредоточенный заряд ρ, то в месте его нахождения происходит скачок напряженности 
электрического поля, величина которого по теореме Гаусса равна (рис. 2б) 

E2-E1=ρ/ε. 
Тогда можно записать U=E1z-E2(l-z)=E2-z(ρ/ε). 
Соответственно 

vl
dt

dE
dt

dU
ε
ρ

−= 2  

(v - скорость движения заряда). 
Плотность полного тока через диод можно определить по току смещения у анода, где 

заряда нет 

dt
dEj 2ε= . 

Таким образом, при наличии движущихся зарядов в цепи появляется дополнительный, 
так называемый наведенный ток, который существует, даже если dU/dt=0. Плотность этого 

тока равна v
l

j ρ
=ind , а в случае распределенных зарядов  

∫=
l

vdz
l

j
0

ind
1 ρ

. 

Формирование домена 
Рассмотрим, к чему приводит появление неоднородности в кристаллах с N-образной 

характеристикой скорость-поле на примере полупроводника однородно-легированного в ра-
бочей области, но с повышенным легированием у контактов (n+-n-n+ – структурах, рис. 3а). 
В стационарном состоянии при нормальной характеристике v(E) распределение поля в такой 
структуре будет однородно (сплошные линии на рис. 3б) Если в какой-то точке рабочей об-
ласти кристалла уровень легирования будет несколько ниже, то соответственно поле в этом 
месте возрастает (пунктир на рис. 3а, б), но практически везде n=n0. Если же характеристика 
скорость-поле будет падающей, то и в месте неоднородности электроны слева и справа от нее 
будут иметь скорость больше, чем на неоднородности. Соответственно, на левом краю неод-

 
Рис. 3 
Картина формирования домена 
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нородности появляется обогащенный слой, а за правой границей неоднородности - обеднен-
ный слой (рис. 3в). В соответствии с уравнением Пуассона 

)( 0nne
z
E

−
ε

=
∂
∂  (заряд е>0) 

поле будет иметь вид, представленный на рис. 3г. Такая структура называется доменом силь-
ного поля. 

Под действием внешнего поля электроны будут двигаться к аноду. При этом домен сна-
чала нарастает, а затем стабилизируется, пока не дойдет до анода, где рассосется. После это-
го в месте неоднородности появится новый домен. 

Для того чтобы понять, как это будет проявляться во внешней цепи, рассмотрим пове-
дение полного тока слева от неоднородности. Полный ток в одномерной системе не зависит 
от координаты и плотность его 

t
Eenvj
∂
∂

ε+=
 

Если домен стабилизировался, то в этом месте n(t)=const=n0, v=const и E(t)=const, т.е. 
полный ток будет постоянным. При нарастании домена, вне домена ∂E/∂t<0, и ток падает. Ко-
гда же домен доходит до анода и рассасывается, то поле вне домена, т. е. вблизи катода, на-
растает. Здесь необходимо учесть, что поле вне стационарного домена ниже порогового и 
конвекционное слагаемое в выражении для тока также уменьшается при снижении поля и 
растет при увеличении. После того, как домен рассосался у анода, в месте неоднородности 
начинает расти новый домен, картина во времени повторяется и принимает вид периодиче-
ских пульсаций как показано на рис. 4а. 

Период пульсаций определяется длиной кристалла и скоростью движения домена 

 
Рис. 4 
Зависимость полного тока через диод (a) и реальная вольт-амперная характеристика диода (б) 

τ0=l/vd
Если такой кристалл поставить в резонатор, настроенный на эту частоту, то в нем возникнут 
колебания. Такая картина характерна для относительно низких частот и высоких уровней ле-
гирования. На высоких частотах, когда время формирования колебаний сравнимо с периодом 
колебаний, картина усложняется и требует более строгого рассмотрения. 

Характерное время нарастания заряда, как мы определили выше, равно: 

0ne d
m μ

ε
=τ

 
Так как период колебаний T0=l/vd, то для получения четко выраженных пульсаций необ-

ходимо чтобы 

10 >
τm

T
, т. е. 

d

d

e
v

ln
μ
ε

>0 , 

где Evd ΔΔ=μ  на падающем участке характеристики скорость-поле. Из этого условия вы-
текают правила частотного моделирования для диодов Ганна. При переходе от одного час-
тотного диапазона к другому должна сохраняться величина произведения концентрации на 
длину кристалла. Более точно это соотношение получается из линейной теории диодов Ганна 



Часть I, глава 1 18 
и называется правилом Крамера [4]. Граница между устойчивым и неустойчивым режимами 
лежит в области n0l≈1012 см-2. 

Вольтамперная характеристика такого образца с движущимися доменами уже не повто-
ряет характеристику скорость-поле, а имеет вид рис. 4б. 

Температурная модель диода Ганна 
Исследования методом Монте-Карло [5, 6, 7] показали, что существуют две причины, 

снижающие c увеличением частоты КПД диодов Ганна (диодов с междолинным переносом 
электронов). Во-первых, в динамическом режиме при значительном изменении напряженно-
сти поля и высокой частоте переменного сигнала в нестационарном режиме зависимость ско-
рости электронов от поля не следует за статической характеристикой v(E), а имеет ярко вы-
раженный гистерезис. При возрастании поля электроны не успевают быстро набрать энергию 
для междолинного перехода, а при снижении поля электроны не могут быстро перейти из 
верхней долины в нижнюю. Это приводит к снижению реальной отрицательной проводимо-
сти (ОП) диода. Во-вторых, электроны влетают в пространство взаимодействия с энергией, 
определяемой температурой решетки. Поэтому, для того, чтобы набрать энергию достаточ-
ную для междолинного перехода, в структурах с омическим контактом им надо пройти неко-
торое расстояние. Это расстояние, так называемое "мертвая зона", представляет собой поло-
жительное сопротивление, включенное последовательно с отрицательным сопротивлением 
активной области кристалла, что приводит к снижению полной величины отрицательного со-
противления диода. Поэтому любая модель расчета характеристик ДГ должна учитывать ко-
нечность времени разогрева электронов. Более перспективными в этом случае являются раз-
личные модификации гидродинамических или температурных моделей, в которых имеется 
четкое разделение электронов по нижней и верхней долинам, а конечность времени разогрева 
учитывается уравнением сохранения энергии в нижней долине. 

Существуют различные модификации гидродинамических моделей. Мы рассмотрим 
двухтемпературную модель, в которой энергия электронов характеризуется Максвеловской 
функцией распределения с различной температурой электронов в разных долинах, причем в 
верхней долине температура электронов предполагается равной температуре решетки. Эта 
модель относительно проста и достаточно оправдана физически [2]. 

Статическая модель 

Рассмотрим скорость перехода электронов из долины в долину. Если вероятность пере-
хода электрона с участием фонона из нижней долины (долина 1) в верхнюю долину (доли-
на 2) равна p12, то в соответствии с принципом детального равновесия в стационарном со-
стоянии вероятность обратного процесса p21 = p12. В переходе из нижней долины в верхнюю 
участвуют электроны с энергией, превышающей энергию междолинного зазора (ΔE = 0,31 эB 
для GaAs). Вероятность иметь такую энергию для электрона в нижней долине пропорцио-
нальна exp(-ΔE/(kbT1)), где T1 – температура электронов в нижней долине, kb – постоянная 
Больцмана. Полная скорость перехода из долины 1 в долину 2 будет пропорциональна числу 
электронов, способных совершить такой переход. Обозначив через r12 скорость перехода из 
нижней долины в верхнюю получим 

r12≈p12n1P12exp(-ΔE/(kbT1)), 
где P12 – число электронов, обладающих при температуре решетки T0 импульсом и энергией, 
достаточными для того, чтобы вызвать переход. Аналогично скорость обратного процесса 

r21≈p21n2P21, 
где все n2 электронов могут переходить вниз, так как для этого им не требуется добавочной 
энергии. В стационарном состоянии скорости переходов вверх и вниз должны быть равны; 
таким образом, n2/n1=(P12/P21)exp(-ΔE/(kbT1)). Поскольку P12/P21=R* представляет собой от-
ношение эффективных плотностей состояний в долинах (для GaAs R ≈ 1/60), то: 

n2/n1=R*exp(-ΔE/(kbT1)).    (4) 
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Полученное соотношение показывает, что температура электронов в нижней долине 

существенно определяет способность электронов совершать переход в верхнюю долину. 
Рассмотрение баланса импульсов в нижней долине показывает, что необходимо ввести 

понятие времени междолинного рассеяния τ21. При этом n2/τ21 будет представлять собой ско-
рость перехода электронов из верхней долины в нижнюю. Предположим, что в среднем им-
пульс этих электронов в момент перехода в нижнюю долину равен нулю, так что в нижней 
долине они должны будут приобрести характерный импульс m1v1. Тогда для нижней долины 
условие баланса импульсов запишется в виде  

21
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,    (5) 

где τm1 – время релаксации по импульсу в нижней долине. Строго говоря, в это выражение 
следовало бы включить время междолинной релаксации по импульсу. Однако в рамках наше-
го предположения о нулевом импульсе электронов, приходящих из верхней долины, роль 
междолинного времени релаксации играет τ21. Уравнение (5) можно теперь переписать в сле-
дующем виде: 
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m , v1=μ1E.  (6) 

Мы видим, что скорость электронов в нижней долине не определяется больше просто 
подвижностью в слабом поле, но зависит также и от концентрации электронов в нижней и 
верхней долинах. Таким образом, подвижность электронов в нижней долине будет быстро 
уменьшаться с ростом электронной температуры, обусловливающим увеличение отношения 
n2/n1. Этот вывод согласуется с результатами численных расчетов. 

Точно так же можно получить условие баланса импульсов в верхней долине и записать 
уравнение, эквивалентное (6): 
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где τ12 – время рассеяния из долины 1 в долину 2. Принцип детального равновесия требует, 
чтобы в статическом режиме скорости рассеяния удовлетворяли соотношению 

n1/τ12=n2/τ21     (8) 
Кроме того, ясно, что время рассеяния в верхнюю долину τ12 сильно зависит от энергии 

электронов в нижней долине, поскольку эти электроны должны преодолеть энергетический 
барьер. Поэтому результаты получаются более наглядными, если использовать как константу 
только τ21. При таком анализе τ21 можно считать постоянной величиной, но как можно видеть 
из (7), μ2 при этом также будет постоянной. 

В заключение следует обсудить условие баланса энергии. Электроны, переходящие из 
нижней долины (долина 1) в верхнюю долину (долина 2), уносят из долины 1 энергию 

EΔ+12
3 Tkb , в то время как электроны, переходящие из долины 2 в долину 1, приносят с со-

бой энергию, равную только EE Δ+≈Δ+ 02 2
3

2
3 TkTk bb , так как T2≈T0. Условие баланса 

энергии для нижней долины запишется, поэтому, в виде 
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где τe1 – время релаксации по энергии в нижней долине. 
Теперь мы можем объединить уравнения (4) – (9) переписав их в безразмерной форме: 
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где 10 mm
e
τ=μ , v0 = μ0E0, 
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Решая эту систему, можно получить зависимость скорости v от напряженности элек-
трического поля E 
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+
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= , 

и, сравнивая ее с экспериментальной зависимостью скорость-поле, подобрать значение τ21, 
τe1, τm1. Расчеты показывают, что оптимальными для GaAs являются параметры 
τ21=2,0×10-12

 c, τe1=0,8×10-12
 c, τm1=0,4×10-12

 c, τm2=0,1×10-12
 c. 

Динамическая двухтемпературная модель 
Уравнения динамической двухтемпературной модели включают: 
Уравнение сохранения энергии в нижней долине 
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где E – напряженность электрического поля; 
T1=(kbT1)/e – переобозначенная температура электронов в нижней долине (в вольтах); 
T0=(kbT0)/e – переобозначенная температура решетки (в вольтах); 
u1 – скорость потока электронов в нижней долине; 
n1, n2 – концентрации свободных электронов в нижней и верхней долине соответственно. 
Уравнения сохранения заряда для нижней и верхней долин 
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J1, J2 – плотности потоков электронов и дырок соответственно с учетом диффузии. 
Выражения для потоков электронов  
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где v1, v2 – скорость электронов в нижней части и верхней долинах соответственна. 
Уравнение Пуассона 

( 021 nnne
z
E

−+
ε

=
∂

)∂ ,    (13) 

где n0 – концентрация неподвижных носителей. 
Динамические уравнения должны быть дополнены граничными и начальными условиями. 
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Граничные условия имеют вид: 
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l – длина кристалла, Ud – напряжение на диоде; 
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Последние два из граничных условий являются неточными и для снижения погрешно-
сти от неточности необходимо в приконтактной области задавать область повышенного леги-
рования. 

Начальные условия не могут быть точно заданы. Однако, если метод решения выбран 
правильно, то независимо от начальных условий, через некоторое время счета задача сходит-
ся к правильному решению. Типичным видом записи начальных условий является запись в 
виде: 

E=Ud/l, n1=n0, n2=0, T1=T0. 
Уравнения, описывающие процессы в кристалле, должны быть дополнены уравнениями 
внешней схемы. Наиболее простыми и распространенными вариантами задания внешней 
схемы являются два варианта: решение самосогласованной задачи с внешней схемой 
(в простейшем случае заданной в виде параллельного колебательного контура) или метод за-
данного напряжения. В первом случае в явном виде записываются дифференциальные урав-
нения внешней схемы и решаются совместно с уравнениями, описывающими процессы в 
кристалле. Этот метод называется также решением во временной области и используется, как 
правило, для исследования переходных процессов. 

Во втором случае, называемом также решением в частотной области, параметры внеш-
ней схемы задаются в виде напряжения, приложенного к кристаллу, например в виде: 

U=U0+Umsinωt. 
Перебирая значения U0, Um, ω, также как и параметры кристалла, можно получить пол-

ную информацию о величине отрицательной проводимости и ее зависимости от параметров 
внешней схемы и структуры кристалла и, как следствие, об энергетических характеристиках. 

Задав внешнее напряжение на кристалле, путем решения уравнений, описывающих 
процессы в кристалле, находим плотность полного тока через кристалл на единицу площади 
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Поскольку приложенное напряжение является периодическим, то и ответный ток будет пе-
риодическим с тем же периодом. 

Разложив его в ряд Фурье, получим: 
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Тогда активная проводимость кристалла определяется как: 
G=j1a/Um, 

где j1a – активная составляющая первой гармоники, а реактивная проводимость определяется 
как: 

B=j1p/Um, 
где j1p – реактивная составляющая первой гармоники тока. 
Выходная мощность и коэффициент полезного действия могут быть при этом вычислены по 
формулам  
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В этой записи предполагается, что j1a<0, т.е. ток находится в противофазе к приложен-
ному напряжению и проводимость кристалла отрицательна. 

1.1.2 Результаты математического моделирования 
Уравнение температурной модели совместно с граничными и начальными условиями ре-

шаются одним из численных методов. В результате моделирования должны быть получены ак-
тивная и реактивная составляющие проводимости и энергетические  характеристики диода 
(КПД и выходная мощность) в зависимости от структуры кристалла, частоты и режима работы. 

Исследования показали, что, как и показывает линейная теория, кристаллы можно ус-
ловно разделять на два класса: устойчивые и неустойчивые. В первом случае (n0l < 1012 см-2 
для GaAs) в отсутствие приложенного переменного поля в кристалле устанавливается ста-
ционарное во времени (но неоднородное в пространстве) распределение поля. Через кри-
сталл протекает постоянный во времени ток. 

Распределение поля в отсутствие переменного напряжения представлено пунктиром на 
рис. 5а. Оно имеет вид стационарного домена сильного поля, расположенного у анода. Рас-
пределение поля в различные моменты времени при наличии переменного сигнала представ-
лены на рис. 5а сплошными линиями. Видно, что в этом случае наблюдаются пульсации 
формы и величины прианодного домена. При этом, однако, в определенной области частот и 
приложенных напряжений проводимость кристалла будет отрицательной. 

Во втором случае (n0l ≈ 2–3×1012 см-2), даже в отсутствие приложенного переменного 
напряжения, в кристалле будут проявляться движущиеся домены сильного поля и соответст-
венно во внешней цепи – пульсации тока во времени. Распределение поля в этом случае в 
различные моменты времени (в отсутствии переменного напряжения) представлены на 
рис. 5б. Это означает, что, по крайней мере, в режиме малого сигнала на частоте пульсаций 
тока отрицательная проводимость стремится к бесконечности. Такой режим называется ре-
жимом токовой неустойчивости и может быть использован только для генерации колебаний. 
Устойчивые диоды могут использоваться как для усиления, так и для генерации колебаний. 

 
Рис. 5 
Распределение напряженности поля вдоль длины кристалла для устойчивых (a) и  
неустойчивых (б) ДГ. 1 – (ωt =π/2). 2 – (ωt =π). 3 – (ωt =3π/2) 

Рассмотрим динамические характеристики диода Ганна в пролетном режиме. 
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Прежде всего, рассмотрим диоды, работающие в режиме токовой неустойчивости. На 

рис. 6–7 представлены частотные зависимости активной составляющей отрицательной про-
водимости (ОП) (рис. 6а), динамической добавки к реактивной составляющей проводимости 
(полученной из разложения в ряд Фурье наведенного тока) (рис. 6б) и КПД (рис. 7). 

Величины проводимостей приведены к активной проводимости в слабом поле кристалла. 
Длина кристалла равнялась 10 мкм, уровень легирования n0l = 3×1015 см-3 (n0l = 3×1012 см-2), что 
соответствует работе в трехсантиметровом диапазоне длин волн. Температура кристалла 
Т0 = 450 К (непрерывный режим работы). Постоянное напряжение на кристалле равнялось 10 В 
(т.е U0 = 3,3Ut , где Ut – пороговое напряжение эффекта Ганна). Значение переменного напряжения 
указано на кривых.  

 
Рис. 6 
Зависимости от частоты приведенных величин активной составляющей проводимости G/G0 (a) и 
динамической добавки к реактивной составляющей проводимости ΔB/G0 (б) ДГ в режиме токовой 
неустойчивости при различных уровнях переменного сигнала; G0 – проводимость диода в слабом поле 

Особенностью таких диодов 
является то, что при малых пере-
менных напряжениях и отстройке 
частоты сигнала от пролетной не 
происходит захватывания колеба-
ний на частоту сигнала и в системе 
наблюдаются не гармонические ко-
лебания, а биения. В этом случае 
определение импеданса теряет 
смысл. Эти области обозначены на 
рисунках пунктиром. При больших 
переменных сигналах захват на 
частоту сигнала происходит прак-
тически во всей области отрица-
тельной приводимости. 

Как видно из графиков, ак-
тивная составляющая проводимо-
сти имеет вид параболы с макси-
мумом на частоте пролета, соответ-
ствующей данному переменному 
сигналу. При этом пролетная частота смещается в сторону низких частот при увеличении пе-
ременного напряжения. Частотная зависимость КПД по форме соответствует частотной со-

 
Рис. 7 
Частотная зависимость КПД ДГ в режиме токовой неус-
тойчивости в коротковолновой части СМ диапазона 
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ставляющей проводимости и имеет максимум при Um/U0 ≈  0,6–0,7 и соответствующей про-
летной частоте. Максимальное значение КПД в этом частотном диапазоне достигает прибли-
зительно 8–10%. 

Амплитудная зависимость активной составляющей проводимости имеет вид падающей 
параболы с максимумом при Um/U0 = 0. Величина максимума при этом зависит от частоты, а 
ноль активной проводимости находится при Um/U0 ≈  0,9. 

Реактивная составляющая диода Ганна состоит из двух частей – холодной реактивности 
(емкости), определяемой геометрией кристалла, и динамической добавки, вычисляемой из 
разложения в ряд Фурье наведенного тока. На рис. 6б представлена частотная зависимость 
динамической добавки, отнесенной к активной проводимости в слабом поле. Как видно из 
графика, в высокочастотной части области ОП эта добавка имеет емкостной характер, резко 
возрастая к высокочастотной границе области существования ОП. Вблизи пролетной частоты 
для каждого переменного сигнала динамическая добавка к реактивной составляющей прово-
димости переходит через ноль. В низкочастотной области она имеет индуктивный характер, 
но крутизна изменения реактивной добавки от частоты значительно ниже, чем у емкостной 
добавки проводимости в высокочастотной области. 

Результаты аналогичных расчетов для устойчивых диодов (n0l = 1012 см-2) представлены 
на рис. 8–9. Как видно из графиков, все вышеописанные характеристики имеют аналогичный 

характер. Отличие заключается в том, что 
реальная величина активной проводимо-
сти существенно ниже (как за счет сниже-
ния проводимости в слабом поле, так и за 
счет динамических эффектов). Поэтому 
максимальный КПД для таких диодов не 
превышает 4%. 

 
Рис. 8 
Частотная зависимость активной проводимости (a) и динамической добавки к реактивной состав-
ляющей проводимости (б) устойчивых ДГ 

 
Рис. 9 
Частотная зависимость КПД ДГ для устойчивых 
диодов СМ диапазона 

На характеристики ДГ сильно влияет 
структура катодного контакта. При нали-
чии у катода небольшого слоя пониженно-
го легирования формирование домена 
происходит быстрее. Это позволяет сни-
зить скорость падения КПД при увеличе-
нии частоты, когда начинает сказываться 
конечность времени разогрева электронов 
(т.е. в миллиметровом диапазоне волн). 
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С другой стороны при большом слое пониженного легирования у катода (l_=0,2l, n_=0,1n0) 
устойчивость диодов повышается, и диоды с nol = 3×1012 см-2 в 3-см диапазоне волн оказыва-
ются устойчивыми при значениях напряжения смещения более 4Ut. 

1.1.3 Особенности работы диодов Ганна миллиметрового диапазона длин 
волн 

Как указывалось выше, с повышением частоты и переходом в миллиметровый диапазон 
длин волн начинает сказываться ряд физических процессов, которые приводят к снижению 
КПД прибора. Одним из таких факторов является наличие у катода зоны начального разогре-
ва, так называемый "мертвой" или "холодной" зоны, в которой электроны набирают энергию, 
достаточную для междолинного переноса. Для снижения влияния этого фактора необходимо 
в диодах Ганна миллиметрового диапазона изменять структуру кристалла и создавать у като-
да повышенную напряженность поля. Такие структуры могут быть получены путем образо-
вания у катода слоя пониженного легирования или создания катода типа обратно смещенного 
барьера Шоттки [8, 9]. Возможно также создание катодов "островкового" типа, в которых 
эмиссия электронов осуществляется не со всей поверхности катода, а только с отдельных не-
больших участков [10]. Ниже приведены результаты расчетов энергетических и импедансных 
характеристик ДГ миллиметрового диапазона, у которых оптимальным образом подбиралась 
величина слоя легирования у катода. 

Результаты расчетов админтансных характеристик в длинноволновой части миллимет-
рового диапазона представлены на рис. 10. Частота f0 равна 35 ГГц. Из сравнения с результа-

тами расчетов для коротковолновой части сантиметрового диапазона представленных на 
рис. 6 видно, что активная составляющая отрицательной проводимости падает как частота в 
степени 2/3. Более эффективным путем продвижения диодов Ганна в высокие частоты явля-
ется использование в качестве рабочих иных материалов, в первую очередь – фосфида индия 
(InP). На рис. 11 представлены зависимости КПД от частоты для GaAs (сплошные линии) и 
InP (пунктир) в 8-мм – (рис. 11а) и 4-мм – (рис. 11б) диапазонах длин волн. Расчеты проводи-
лись только для n0l = 3×1012 см-2 (Um/U0 = 0,7) и оптимизированного слоя пониженного леги-
рования у катода, поскольку у GaAs с n0l ≤ 1012 см-2 в этих диапазонах отрицательная прово-
димость отсутствует. Как видно из графиков, уже в длинноволновой части миллиметрового 
диапазона КПД диодов на основе InP выше, чем у диодов на основе GaAs. 
В коротковолновой части миллиметрового диапазона, где КПД диодов Ганна на основе GaAs 
становится близким к 1%, КПД диодов Ганна на основе InP падает незначительно. При этом 

 
Рис. 10 
Частотная зависимость активной (a) и динамической добавки к реактивной (б)  
составляющих проводимостей ДГ в длинноволновой  части миллиметрового диапазона 
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из-за тепловых ограничений допустимое напряжение в InP-ДГ в СМ диапазоне и в длинно-
волновой части ММ диапазона не превышают 2–2,5 Ut, что снижает КПД таких приборов. 
Следует отметить, что поскольку напряженность поля (и, соответственно, рабочее напряже-
ние) в диодах на InP существенно выше, чем у GaAs диодов, то и выходная мощность InP-
диодов существенно выше. Однако возникают проблемы теплоотвода от кристалла. 

В [9] исследовался режим работы GaAs-ДГ с высоким (порядка 0,25 эВ) обратно сме-
щенным барьером Шоттки. Этот режим характеризуется малыми плотностями тока, но 
вследствие этого домен не формируется и структура поля достаточно хорошо следит за ста-
тической характеристикой скорость-поле. Теоретические расчеты показывают возможность 
получения в коротковолновой части СМ диапазона КПД до 15%. Однако этот режим сильно 
чувствителен к изменению температуры. 

 
Рис. 11 
Сравнительная характеристика КПД ДГ на основе GaAs (⎯) и InP (- - - ) в длинноволновой  
(a) и коротковолновой (б) частях ММ диапазона длин волн 

В [11] исследовался другой слаботочный режим InP-ДГ с двухзонным n+-n--n+ катодом. 
В этом случае, КПД достигал 20% в коротковолновой части СМ диапазона, но из-за сложно-
сти технологического исполнения такого катода эти диоды широкого серийного распростра-
нения не получили. 

На InP-диодах максимальный КПД, экспериментально достигнутый в длинноволновой 
части ММ диапазона, составляет 16% [12]. О структуре таких диодов неизвестно, но исходя 
из того, что выходная мощность относительно невелика (аналогична мощности GaAs-диодов 
с более низким КПД) можно предположить, что работа велась в режиме малой инжекции. 

Еще одним перспективным материалом для применения в диодах Ганна миллиметрово-
го диапазона длин волн является нитрид галлия (GaN) [13]. Он существует в двух модифика-
циях – WzGaN и ZbGaN – и отличается при высокой теплопроводности большими значения-
ми пороговых полей (150 кB/см для WzGaN и 80 кB/см для ZbGaN) и повышенными по 
сравнению с GaAs скоростями насыщения в сильных полях (2×107 см/с для WzGaN и 
1,7×107 см/с для ZbGaN). 

На рис. 12а представлены расчетные зависимости [13] КПД, выходной мощности и час-
тоты генерации для WzGaN диаметром 50 мкм и толщиной 3 мкм от напряжения смещения. 
Как видно из графиков, средняя частота генерации лежит в районе 90 ГГц при КПД порядка 
1% и выходной мощности порядка 40 дБ/мВт. На рис. 12б представлены сравнительные зави-
симости выходной мощности от частоты для GaAs, WzGaN и ZbGaN при оптимизированной 
длине кристалла. Как видно из графиков, диоды на основе GaN по результатам расчетов мо-
гут работать существенно выше по частоте, чем диоды на основе GaAs, и иметь выходную 
мощность выше почти на 30 дБ/мВт. 
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Рис. 12 
Зависимость от напряжения выходной мощности, частоты генерации и КПД для WzGaN (a) и  
сравнительный анализ выходной мощности для GaAs, ZbGaN и WzGaN диодов Ганна (б) 

Эффективным методом повышения предельной частоты работы диодов Ганна является ра-
бота в бигармоническом режиме или иначе называемом – режиме генерации гармоник [14, 15]. 
Суть его заключается в том, что диод Ганна является сильно нелинейным элементом и при 
подаче на кристалл гармонического сигнала, ток через кристалл будет содержать довольно 
интенсивные высшие гармонические составляющие. Поэтому если, кроме контура, настро-
енного на пролетную частоту, внешняя схема будет содержать также контур, настроенный на 
одну из высших гармоник (например, вторую), то в этом контуре также будут возбуждаться 
колебания, интенсивность которых зависит от уровня соответствующей гармоники тока и об-
ратного влияния сигнала второй гармоники на процессы в кристалле. Расчеты и эксперимен-
тальные исследования показывают, что в этом случае предельная частота существования от-
рицательной проводимости может быть повышена вдвое, но выходная мощность по второй 
гармонике будет в 2–3 раза меньше, чем по основной частоте в оптимальном моногармони-
ческом режиме. Этот режим характеризуется также тем, что частота определяется в значи-
тельной степени частотой контура настроенного на первую гармонику, и это позволяет на 
частотах, близких к предельным, создавать частотно-перестраиваемые генераторы или ста-
билизированные генераторы, в которых перестройка или стабилизация осуществляется по 
первой гармонике, а требования к выходному контуру гармоники будут минимальны. 

На рис. 13 представлены энергетические и админтансные характеристики ДГ с пролет-
ной частотой f0 порядка 35 ГГц в бигармоническом режиме. Структура кристалла принима-
лась оптимальной для работы в диапазоне 35 ГГц, а режим - оптимальным для обеспечения 
высоких КПД по второй гармонике (U0=3,3Ut, Um1=2,3Ut, Um2=0,5Ut). Исследовалась область, 
где отрицательная проводимость существовала как по основной частоте, так и по гармонике. 
Кривые 1 соответствуют основной частоте, кривые 2 – второй гармонике. Как видно из гра-
фиков, в этом режиме частотная характеристика активной составляющей отрицательной про-
водимости не является параболой с максимумом на пролетной частоте, а линейно падает со 
снижением частоты для гармоники и линейно нарастает для основной частоты. КПД по вто-
рой гармонике в высокочастотной области достаточно высок и достигает 7% (на частоте по-
рядка 75-80 ГГц). Однако область существования отрицательной проводимости, как по ос-
новной частоте, так и по гармонике уже, чем в моногармоническом режиме по основной час-
тоте. 

По результатам теоретических и экспериментальных исследований [16] ДГ на основе 
InP позволяет получить на второй гармонике в бигармоническом режиме выходную мощ-
ность до 50 мВт на частоте 150 ГГц при КПД до 2%. 
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Сложным в технологическом плане, но теоретически очень важным с точки зрения воз-
можности повышения КПД и, особенно, выходной мощности, является режим ограниченного 
накопления объемного заряда (ОНОЗ-режим) [2]. В этом режиме на кристалл подаются коле-
бания такой амплитуды, что на части периода полное напряжение оказывается ниже порого-
вого. Если кристалл не содержит больших неоднородностей (на которых происходит интен-
сивное формирование доменов), а частота сигнала много выше пролетной, то образовавший-
ся домен (или обогащенный слой объемного заряда), пройдя небольшое расстояние от катода, 
рассосется, пока напряжение будет ниже порогового, и на следующем периоде опять начнет 
формироваться новый обогащенный слой (или домен) у катода. Таким образом, в большей 
части кристалла скорость электронов будет следить за статической характеристикой ско-
рость-поле, а частота колебаний будет определяться исключительно внешней схемой, а не 
длиной кристалла, что позволяет получать высокую выходную мощность. Теоретические 
расчеты показывают возможность получения в этом режиме КПД до 18-20%, а в бигармони-
ческом режиме до 25-30%. Однако недостатки этого режима – требование отсутствия неод-
нородностей в кристалле и необходимость быстрого нарастания амплитуды колебаний, дос-
таточной для выхода на режим – позволяют в настоящее время создавать только лаборатор-
ные образцы приборов. Для InP расчетные КПД ДГ в режиме ОНОЗ превышают 25% в моно-
гармоническом режиме. 

 
Рис. 13 
Частотные зависимости КПД (а), активной (б) и реактивной (в) составляющих ДГ  
миллиметрового диапазона в двухчастотном режиме. 1 – основная частота,  
2 – вторая гармоника 

Частотная характеристика диода Ганна может быть аппроксимирована следующими 
выражениями: 
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где средняя частота области отрицательной проводимости 
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а амплитудная характеристика выражением: 
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В приведенных выражениях U00 – напряжение смещения, соответствующее средней 
части области отрицательной проводимости, которое может быть принято равным 3,3Ut, где 
Ut – пороговое напряжение эффекта Ганна; f00 – пролетная частота при напряжении смеще-
ния U00, которая может быть определена, если принять, что скорость дрейфа в случае омиче-
ского контакта равна 1×107 cм/с (при Т=300-450 К) и приблизительно на 20% ниже при кон-
такте в высокоомном слое у катода; G0 – проводимость диода в слабом поле, которая обычно 
имеет порядок 0,5-2,0 Oм-1; 

Реактивная составляющая проводимости 
B=ωCd+ΔB,     (20) 

где Cd – «холодная» емкость кристалла, определяемая по геометрии структуры, ∆B – динами-
ческая добавка к холодной «реактивности». 
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Для параметров аппроксимации целесообразно принять: 
G00 = -0,2 Ом-1 для неустойчивых диодов на частоте 10 ГГц при температурах Т0 = 300-450 К, 
α1

 = 0,05; α2
 = -1,6; β1

 = -8,0; β2
 = -0,8; γ1 = -0,25; γ2 = -0,25; δ1 = 1,0; δ2 = 1,0. 

Для диодов в устойчивом режиме при f = 10 ГГц G00 = -0,15 Ом-1. 
При увеличении частоты отрицательная проводимость падает приблизительно по зако-

ну G00=G10ГГц
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1.1.4 Методика инженерного расчета диодов Ганна 
Как правило, основными заданными величинами при расчете генераторов и усилителей 

на диоде Ганна являются средняя частота рабочего диапазона fраб и выходная мощность Pвых. 
Для усилителей должен быть также задан коэффициент усиления в нелинейном или линей-
ном режиме Кус. 

Кроме того, для расчета необходимо помнить константы, характеризующие материал. 
Для GaAs эти константы равны: 

- скорость насыщения (которая приблизительно равна скорости дрейфа носителей) 
ϑS ≈ 107 см/с; 

- пороговая напряженность эффекта Ганна Et = 3,3 кВ/см; 
- подвижность электронов в слабом поле μ0 = 7500 см2с-1В-1; 
- относительная диэлектрическая проницаемость ε = 12,5. 

Необходимо также помнить значения мировых констант, таких как заряд электрона, его мас-
са, диэлектрическая проницаемость вакуума и т.д. 
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Выбор длины кристалла 

Производится из заданной частоты и известной скорости насыщения электронов. 
Приближенно l=ϑS/fраб. 

С учетом смещения частоты максимума отрицательной проводимости в нелинейном режиме  
(Um/U0)ОПТ≈0,6 
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Выбор легирования 
В миллиметровом диапазоне, как для генераторов, так и для усилителей целесообразно 

выбирать n0l=3×1012 см-2. В сантиметровом диапазоне для усилителей – n0l=1012 см-2. 

Выбор напряжения смещения 
Пороговое напряжение Ut = Etl. 
Оптимальное рабочее напряжение смещения UP = 3,3Ut (непрерывный режим), 

UP = (4,5÷6)Ut (импульсный режим). 

Выбор значения параметра f00

Приближенно f00=fраб. С учетом смещения центральной частоты при увеличении пере-
менного сигнала  
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Выбор площади кристалла, оптимального переменного сигнала и емкости кристалла 
Для выбора площади кристалла необходимо определить оптимальное значение Um/U0 и 

выходную мощность при G0=1,0 Ом-1, а затем найти проводимость кристалла в слабом поле, 
соответствующую заданной выходной мощности. На первом этапе задаемся G0=1,0 Ом-1. 
Рассчитаем зависимость 
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и определяем оптимальное значение Um/U0 и соответствующее ему значение максимальной 
мощности. По заданной выходной мощности находим проводимость кристалла в слабом поле 
G0=Pвых/Pвых.max, где Pвых.max вычислено при G0=1,0 Ом-1. Из формулы G0=en0μ0S/l находим 
площадь кристалла S=G0l/en0μ0 и емкость кристалла Cd=εε0S/l. 

Определение активной и реактивной составляющих проводимости кристалла в опти-
мальном режиме 

Зная G0, (Um/U0)ОПТ по формулам (17-21) для амплитудной зависимости рассчитываем 
амплитудно-частотную характеристику диода в оптимальном режиме. 

Рассчитываем частотную характеристику импеданса кристалла. 
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1.2 Лавинно-пролетные диоды 

1.2.1 Принцип действия; основные соотношения 
Лавинно-пролетный диод (ЛПД или IMPATT-диод) – твердотельный прибор, исполь-

зуемый для генерации и усиления электромагнитных колебаний СВЧ-диапазона [17, 18]. В 
основе механизма его работы лежит эффект динамической отрицательной проводимости 
(ДОП), возникающей при управляемом лавинном пробое, вызванном ударной ионизацией в 
полупроводниковом кристалле с обратно-смещенным р-n-переходом (или барьером Шоттки). 
Статическая вольтамперная характеристика такого перехода имеет вид, приближенно пред-
ставленный на рис. 14. 

Здесь Ubr – напряжение лавинного пробоя, воз-
никающего вследствие ударной ионизации на грани-
це р-n-перехода, в так называемой зоне лавинного 
умножения. Такой вид характеристика имеет в стати-
ческом режиме. Однако в динамическом режиме при 
наличии переменного сигнала процессы оказываются 
гораздо сложнее. Из-за резкого нарастания тока при 
лавинном пробое для плавного изменения режима 
работы, ЛПД, как правило, управляется не напряже-
нием, а током. Но для рассмотрения физики процес-
сов в динамике целесообразно рассматривать управ-
ление напряжением. В динамическом режиме напря-
жение смещения превышает пробойное не более чем 
на 1–1,5%, а при больших переменных сигналах мо-
жет быть даже ниже пробойного. Когда суммарное 
напряжение U0+U~ становится выше пробойного на-
чинается процесс образования лавины, который, од-
нако, не приводит к катастрофическому пробою, так 
как затем суммарное напряжение падает ниже пробойного. Такой управляемый лавинный 
пробой лежит в основе работы ЛПД. 

 
Рис. 14 
Вольтамперная характеристика ЛПД 

Существует несколько основных разновидностей ЛПД. Однопролетный диод (рис. 15a) 
содержит: контактную высоколегированную p+-область, относительно слаболегированную, 
но протяженную n-область, примыкающую к p+-области и контактную n+-область. При доста-
точно большом обратном смещении, когда вся n-область обеднена, т.е. не содержит подвиж-
ных носителей (так называемый случай прокола), распределение поля в такой структуре име-
ет вид, представленный также на рис. 15a. 

Двухпролетный диод (рис. 15б) содержит две примыкающие друг к другу относительно 
протяженные р- и n-области и контактные p+ и n+-области по краям кристалла. Распределение 
поля при полном обеднении имеет вид, также представленный на рис. 15б. 

Диод Рида (модификация однопролетной структуры) имеет вид, представленный на 
рис. 15в, и содержит высоколегированную p+-область, примыкающую к ней относительно 
узкую слаболегированную n-область, протяженную нелегированную i-область (или очень 
слаболегированную n--область) и контактную n+-область. Соответственно, распределение по-
ля в такой структуре имеет вид, представленный на рис. 15в. Модификацией диода Рида яв-
ляется Lo-Hi-Lo-диод, структура которого представлена на рис. 15г. В этой структуре зона 
лавинного умножения еще более четко сосредоточенна у границы p-n-перехода и эффектив-
ность взаимодействия возрастает. Существует также Lo-Hi-Lo модификация двухпролетных 
диодов. При использовании метода молекулярной эпитаксии такие диоды эффективны вплоть 
до коротковолновой части миллиметрового диапазона. 
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При суммарном значении напряжении на диоде U0+U~ больше пробойного на границе 

р-n-перехода (в зоне лавинного умножения) начинается генерация электронно-дырочных пар. 
При этом дырки дрейфуют в p-область, а электроны – в n-область. В однопролетных диодах 
дырки сразу уходят в контакт и с ВЧ-полем практически не взаимодействуют, а электроны, 
дрейфуя через n-область, взаимодействуют с ВЧ-полем, что и приводит к образованию дина-
мической отрицательной проводимости (ОП). В двухпролетных диодах в p- и n-
пространствах взаимодействия дрейфуют как электроны, так и дырки. Это повышает эффек-
тивность взаимодействия носителей с ВЧ-полем, и, соответственно, коэффициент полезного 
действия (КПД). 

В диоде Рида (или Lo-Hi-Lo-диодах) область генерации пар сосредоточена в узкой об-
ласти р-n-перехода, что приводит к резкому разделению области генерации пар и области 
дрейфа электронов. Это позволяет наглядно рассмотреть механизм образования динамиче-
ской отрицательной проводимости (рис. 16). На рис. 16а представлено изменение напряже-
ния на диоде во времени. Когда полное напряжение на диоде выше пробойного, начинает 
формироваться ток лавины. Однако формирование лавины происходит не мгновенно, а с не-
которым запаздыванием. Величина этого запаздывания определяется превышением макси-
мального напряжения над пробойным. (Точнее, скорость этого процесса зависит от тока че-
рез диод, поскольку практически схема питания ЛПД выполняется так, что процесс управля-
ется током). Если запаздывание образования лавины составляет четверть периода колебания 
относительно максимума полного напряжения, то, вследствие сильной нелинейности процес-
сов умножения конвекционный ток в области лавины будет иметь вид острого пика, прихо-
дящегося во времени на переход суммарного переменного напряжения в область U<Ubr 
(рис. 16в). 

 
Рис. 15 
Структура легирования и распределение напряженности поля в однопролетных (a), двухпролет-
ных (б) ЛПД, диодах Рида (в) и Lo-Hi-Lo (г) – диодах 

В дальнейшем, образовавшиеся дырки уйдут в p+-область, а электроны начнут дрейфо-
вать плотным сгустком через n--область к n+-контакту. Во время их дрейфа во внешней цепи 
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будет течь, кроме тока смещения, определяющего «холодную» реактивность диода, также на-
веденный ток, равный 

∫ ρ=
l

vdz
l

I
0

ind
1

, 
где l – длина кристалла, ρ – плотность заряда, v – скорость электронов. 

Если скорость электронов при этом постоянна (равна скорости насыщения в сильных 
полях vs) и диффузией можно пренебречь, то этот ток будет постоянным все время дрейфа, а 
если время пролета через пространство составляет половину периода (или угол пролета 
θ=ωl/vS≅π), то наведенный ток будет иметь вид, представленный на рис. 16в, т.е. он будет на-
ходиться точно в противофазе с приложенным переменным напряжением. В системе появит-
ся отрицательная проводимость (ОП), которая, в отличие от диода Ганна, определяется не 
статической N-образной характеристикой v(E) материала, а динамическими эффектами, по-
этому и называется динамической. Как видно из приведенного рассмотрения, максимум ОП 
достигается, если время формирования лавины составляет четверть периода, а время дрейфа 
половину периода. 

 
Рис. 16 
Иллюстрация к появлению динамической отрицательной проводимости в ЛПД 

Основными физическими параметрами, определяющими процесс образования лавины 
и работу ЛПД, являются коэффициенты ионизации электронов α(E) и β(E) дырок, представ-
ляющие собой вероятность того, что электрон (дырка) на единицу длины пути ионизируют 
атом и тем самым образует электронно-дырочную пару. Отсюда следует, что если поток из Jn 
электронов в секунду проходит слой толщиной dz, то к первоначальному потоку добавляется 
αJndz новых электронов и такое же число дырок. Смысл этих параметров рассмотрим на 
примере определения условия пробоя. При этом предположим, что коэффициенты ионизации 
электронов и дырок равны α=β, а поле в области образования лавин постоянно, т.е. 
α(z)=const. Так как электроны и дырки дрейфуют в противоположных направлениях, то, если 
длина области лавины равна W, электронно-дырочная пара, образующаяся в любой точке, 
пройдет общее расстояние W прежде, чем выйдет из области лавины. При этом она создаст 
αW новых пар, а каждая новая пара так же αW новых пар. В результате исходная пара создаст 
M пар, где  

M=1+αW(1+αW(1+αW(1…=(1+αW)-1. 
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Величина М называется коэффициентом умножения. Если αW=1, то M→∞, т.е. одна па-

ра создаст бесконечное количество новых пар, что и является условием пробоя. 
Если поле в области лавины неоднородно, то можно показать, что 

1

0

1
−
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⎞
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⎝

⎛
α−= ∫

W

dzM  

и условие пробоя имеет вид  

1
0

=α∫
W

dz . 

В принципе, по измерению М можно определить коэффициенты ионизации. В довольно 
широком интервале полей типичная формула для коэффициентов ионизации имеет вид [19]: 
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В настоящее время в ЛПД используются два материала: кремний (Si) и арсенид галлия 
(GaAs). Для кремния параметры ионизации, как правило, применяются в виде, предложенном 
в [20]. В этом случае m = 1. A1 = 5,0×105 см-1, A2 = 5,6×105 см-1, E01 = 1,0×106 В/см, 
E02 = 1,32×106 В/см – при E > 5,3×105 В/см; A1 = 6,2×105 см-1, A 2 = 2,0×106 см-1, E01 = 1,0×106 В/см, 
E02 = 1,97×106 В/см – при E < 5,3×105 В/см. 

С изменением температуры кристалла параметры E01 и E02 меняются по закону  
dE01,02/dT = 1,3×103 В/см×К 

Для арсенида галлия соответственно [19]:  
m = 2, A1 = A2 = 3,5×105 см-1, E01 = E02 = 6,85×105 В/см. 
Характерной особенностью GaAs ЛПД является то, что коэффициенты ионизации элек-

тронов и дырок равны. Это приводит к тому, что шумы GaAs диодов существенно ниже, чем 
у Si-диодов. 

1.2.2 Математическая модель ЛПД 
Особенностью ЛПД является то, что он работает при существенно более высоких по-

лях, чем диод Ганна, поэтому разогрев электронов и дырок происходит гораздо быстрее, и, 
соответственно, нет необходимости учитывать конечность времени разогрева носителей. По-
этому вплоть до частот порядка 100 ГГц и даже выше можно пользоваться локально-полевой 
моделью, в которой все характеристики электронов и дырок (скорость, коэффициенты диф-
фузии и ионизации и т.д.) являются мгновенными функциями электрического поля. В этом 
случае процессы в ЛПД описываются следующей системой уравнений (здесь, как и в теории 
диода Ганна за положительное направление движения электронов принимается движение по 
полю, а для дырок – против). 

Уравнение Пуассона 
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)∂ ,    (22) 

где n и р – концентрация подвижных электронов и дырок,  
ND, NА – концентрация доноров и акцепторов соответственно. 
Уравнение непрерывности для электронов и дырок 
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где Jn, Jp – плотности потоков электронов и дырок соответственно; 
α, β – коэффициенты ионизации; 
vp, vn – скорости электронов и дырок соответственно. 
Выражения для плотностей потоков электронов и дырок имеют вид 
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где Dn, Dp – коэффициенты диффузии. 
Выражения для скоростей электронов и дырок должны учитывать эффект насыщения 

скорости в сильных полях. 
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где μn,p – подвижности электронов и дырок в слабых полях, 
vsn,p – скорости насыщения электронов и дырок в сильных полях. 
Коэффициенты диффузии электронов и дырок в сильных полях для кремния принима-

лись равными Dn=12 см2/с, Dp=8 см2/с. Для арсенида галлия Dn=100 см2/с, Dp=50 см2/с. 
Эти уравнения должны дополняться выражением для плотности полного тока 
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и граничными условиями, которые можно записать в виде 
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где UK – напряжение на рабочей области кристалла; 
J0 – плотности потоков электронов и дырок; 
Jsn, Jsp – плотность тепловых потоков электронов и дырок соответственно. 

1.2.3 Линейная теория ЛПД 
Рассмотрение работы ЛПД в режиме малого сигнала (линейном режиме), когда все перемен-

ные составляющие много меньше соответствующих постоянных составляющих, необходимо для 
предварительного выбора оптимальной структуры кристалла и режима работы. Кроме того, рас-
смотрение малосигнальной теории позволяет определить принципы частотного моделирования 
структуры кристалла и режима работы при переходе от одного частотного диапазона к другому. Для 
решения этих задач, как правило, рассматривается диод Рида, в котором четко разграничены зона 
лавинного умножения и зона дрейфа. Это значительно упрощает понимание физики процессов. В 
линейной теории также обычно предполагается, что скорости ионизации и скорости насыщения 
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электронов и дырок равны, а диффузией носителей пренебрегается. [17]. При этом в качестве коэф-
фициента размножения принимается эквивалентный коэффициент размножения 

k
k
ln

1
экв

−
α=α=β=α , 

α
β

=k . 

Рассмотрение зоны лавинного раз-
множения показывает, что полный ток в этой 
области чисто реактивный и состоит из двух 
составляющих – индуктивного тока лавины 
и емкостного тока смещения. Соответствен-
но процессы токопрохождения в этой зоне 
могут быть отображены моделью парал-
лельного резонансного контура. Резонансная 
частота этого контура (так называемая часто-
та лавинного резонанса) определяется: 
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где α  – усредненный эквивалентный коэф-
фициент ионизации, j0 – плотность среднего 
тока, vs - скорость насыщения. Соответст-
венно, эквивалентный импеданс слоя умно-
жения (в идеализированном случае без учета 
запаздывания протекания тока в лавине от-
носительно приложенного напряжения) 
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где Сa – емкость слоя умножения. 
В области дрейфа электроны движутся 

со скоростью насыщения vs. Поэтому в ли-
нейном приближении ток может быть представлен в виде незатухающей волны, распространяющей-
ся с фазовой скоростью vs. В этом предположении импеданс пространства дрейфа имеет вид 

 
Рис. 17 
Эквивалентная схема ЛПД (a) и частотная зависи-
мость нормированной активной составляющей про-
водимости от угла пролета (б) 
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где Cd - емкость области дрейфа, d
s

dd l
v
×

ω
=τ×ω=θ - угол пролета в области дрейфа. 

Из этого выражения видно, что в отличие от импеданса области умножения импеданс области 
дрейфа содержит не только реактивную составляющую Xd, но и активную составляющую Rd. При 
ω < ωa, Rd > 0, а при ω > ωa, Rd < 0. Таким образом, природа и величина активной составляющей им-
педанса определяется частотой лавинного резонанса, то есть запаздыванием формирования лавины 
(ωa), и углом пролета в пространстве дрейфа (θd). Поскольку частота лавинного резонанса пропор-
циональна корню квадратному из плотности тока, то нижняя граница области существования отри-
цательной проводимости, а, следовательно, и вся область отрицательной проводимости смещается 
вверх по частоте при изменении плотности тока как . Из этого следуют приближенные правила 5,0

0j
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частотного моделирования при переходе в другой частотный диапазон: плотность тока должна уве-
личиваться как f 2, а длина кристалла уменьшаться как 1/f. 

Полная эквивалентная схема ЛПД имеет таким образом вид рис. 17а. Rs
Σ в данной схеме пред-

ставляет собой сумму сопротивления контакта и сопротивления растекания подложки. Оно играет 
важную роль в работе ЛПД, поскольку отрицательное сопротивление ЛПД в режиме большого сиг-
нала порядка единиц Ом и даже небольшое сопротивление подложки и контакта может резко сни-
зить КПД прибора. 

На рис. 17б представлена зависимость активного сопротивления диода (без учета запаздыва-
ния тока в области лавины от приложенного напряжения) от угла пролета. Здесь R0 дифферен-

циальное сопротивление кристалла (
svS

lR
επ

=
2

2

0 , где l – длина кристалла, S – площадь, vs - скорость 

насыщения носителей). 

1.2.4 Энергетические и импедансные характеристики ЛПД  
Поскольку лавинно-пролетный диод работает при существенно больших, чем диод Ганна, 

электрических полях, то процессы разогрева носителей в нем проходят значительно быстрее. Это 
позволяет использовать для численного моделирования локально-полевую модель, основные урав-
нения которой приведены выше (22–30). 

Решение производится численными методами путем замены производных по пространствен-
ной координате разностными соотношениями и в предположении заданного напряжения, т.е. напря-
жение на диоде задается в виде  

Ud=U0+Umsinωt, 
а в результате расчетов определяется форма полного тока, который затем разлагается в ряд Фурье. По 
амплитуде и фазе первой гармоники определяются активная и реактивная составляющие проводи-
мости диода. Зная также постоянную составляющую тока, можно определить КПД и выходную 
мощность. 

Особенностью расчета ЛПД является то, что в расчет в явном виде вводится последовательное 
омическое сопротивление контакта и подложки отнесенное к единице площади ρs, которое оказыва-
ет сильное влияние на работу диода. Кроме того, введение этого сопротивления увеличивает ско-
рость сходимости решения и сокращает время счета. 

В этом случае плотность полного тока может быть записана также и в виде 

s

kd UUj
ρ
−

=  

где Uk – напряжение на активном слое кристалла, которое определяется из обращенного выражения 
для плотности полного тока:  

( )dzpvnvejl
dt

dU l

pn
k ∫ −−

ε
=

0

1 . 

Ниже приведены результаты расчетов ЛПД на основе кремния (Si) и арсенида галлия (GaAs) в диа-
пазонах 35 ГГц и 100 ГГц. 

На рис. 18 представлены результатами расчетов КПД и выходной мощности для различных 
типов диодов в различных диапазонах. На рис. 18а сплошными линиями представлены зависимости 
КПД от плотности тока в диапазоне 35 ГГц при температуре решетки 450 К для простого однопро-
летного Si-диода (кривая 1), двухпролетного Si-диода (кривая 2), Si-диода Рида (кривая 3) и двухпро-
летного GaAs-диода (штриховая линия). Длина рабочего участка n- и p-областей во всех случаях со-
ставляет 1,05 мкм, уровень легирования – 3×1016 см-3, омическое сопротивление контактов и под-
ложки, приведенное к единице площади кристалла, ρs=6×10-6 Ом×см2. Штрихпунктирная линия со-
ответствует двухпролетному Si-диоду с ρs=0. 

Как видно из графиков, у простого однопролетного Si-диода максимум КПД не превышает 
10% и достигается при плотностях тока 10 кА/см2, что недопустимо в непрерывном режиме. У двух-
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пролетного Si-диода КПД приближается к 20% и достигается при плотностях тока порядка 5 кА/см2, 
а у Si-диода Рида КПД достигает 24% при плотностях тока порядка 3 кА/см2. Однако при увеличе-
нии плотности тока КПД диода Рида быстро падает. Таким образом, при работе в непрерывном ре-
жиме в длинноволновой части миллиметрового диапазона целесообразно использовать диод Рида 
или двухпролетный диод, а в импульсном режиме – двухпролетный диод. Двухпролетные GaAs-
диоды занимают промежуточное положение между Si-двухпролетными диодами и Si-диодами Рида 
(оптимальная плотность тока 4 кА/см2, КПД приблизительно 20-21%).  

На рис. 18б представлены зависимости мощности, приведенной к единице площади от 
плотности тока для двухпролетных диодов диапазона 35 ГГц (кривая 1) и диода Рида (кри-
вая 2). Как видно из сравнения с графиками рис. 18а, максимум выходной мощности достига-
ется при плотностях тока примерно в 2,5-3 раза выше, чем в режиме максимума КПД. В диоде 
Рида максимум выходной мощности достигается при плотностях тока в 3 раза выше, чем в ре-
жиме максимума КПД, а выходная мощность выше мощности в режиме максимума КПД в 2 
раза. На рис. 18в представлены зависимости для двухпролетного Si-диода на частоте 100 ГГц. 
Сплошные линии соответствуют T0=450 K, ρs=6×10-6 Ом×см2, штриховые – линии T0=450 K, 
ρs=0, штрихпунктирные линии – T0=300 K, ρs=6×10-6 Ом×см2. Из сравнения с рис. 18а видно, 
что максимум КПД двухпролетных ЛПД в этом диапазоне при Т=450 К достигается при плот-
ности тока порядка 40 кА/см2, что приблизительно соответствует моделированию, как f 2. На 
рис. 18г представлена зависимость выходной мощности для двухпролетного диода с плоским 
профилем легирования от плотности тока на частоте 100 ГГц. Как видно, максимум выходной 
мощности достигается при плотности тока порядка 100-140 кА/см2, то есть в 3 раза выше, чем 
в режиме максимума КПД (40 кА/см2). Выходная мощность в максимуме в 2 раза выше, чем в 
режиме максимума КПД. 

На рисунке 19 приведены расчетные зависимости активной Gп и реактивной BBп погонных 
компонент проводимости Si-ЛПД в длинноволновой части миллиметрового диапазона волн от плот-
ности тока питания J0, амплитуды СВЧ-напряжения на структуре Um, температуры θmax в области p-n 
перехода [21, 22]. На рисунках 19а,б,в приведены зависимости Gп, Bп

 
Рис. 18 
Энергетические характеристики различных типов ЛПД в длинноволновой (a, б) и коротковолновой 
(в, г) частях ММ диапазона длин волн 

B , определенные на частоте 
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35 ГГц при θmax=390 К, 500 К, 570 К. На рисунках 19г,д приведены зависимости Gп, BBп, определен-
ные на частотах f=30,1 ГГц, f=39,9 ГГц при θmax=500 К. В расчетах принято, что температура кри-
сталла вблизи контактов на 100 К ниже θmax.  

Из приведенных зависимостей видно, что при f ≤ 35 ГГц и плотностях тока питания диода 
J0=12–28 кА/см2 возникает лавинный резонанс диода, при котором знак реактивной составляющей 
BBп изменяется. При увеличении плотности тока J0, фиксированных значениях Um, θmax частота ла-
винного резонанса возрастает по закону близкому к J0

0,36. Характеристический ток J0х, соответст-
вующий частоте лавинного резонанса, существенно зависит от амплитуды сигнала Um и температу-
ры θmax, возрастая с увеличением Um, θmax. Приведенные амплитудно-частотные характеристики 
ЛПД являются основой для расчета и проектирования генераторов и усилителей на ЛПД в длинно-
волновой части миллиметрового диапазона волн (см. гл. 2). 

На рис. 20 представлены частотные (a,б) и амплитудные (в) характеристики проводимости Si-
ЛПД в коротковолновой части миллиметрового диапазона (f0=100 ГГц). На рис. 20а,б кривые 1 соот-
ветствуют режиму малого сигнала (Um/U0=0,2), кривые 2 – режиму, приблизительно соответствую-
щему максимуму КПД (Um/U0=0,7). Как видно из графиков, при увеличении сигнала максимум ак-
тивной составляющей проводимости смещается в низкие частоты, также как и ноль реактивной со-
ставляющей проводимости. По форме частотные зависимости активной составляющей проводимо-
сти близки к параболе с максимумом на частоте максимума отрицательной проводимости при задан-
ном сигнале. 

На графике амплитудной характеристики активной составляющей проводимости 
(рис. 20в) кривые 1 соответствуют углу пролета Θ=π, 2 – Θ=0,8π, 3 – Θ=1,2π. Как видно из 
графиков, амплитудная характеристика активной составляющей проводимости имеет вид па-
дающей параболы. Крутизна падения минимальна при Θ=0,8π и максимальна при Θ=1,2π. 
Это связано с указанным выше смещением максимума отрицательной проводимости в низкие 
частоты при увеличении сигнала. 

Причины падения КПД при увеличении сигнала заключаются в расширении области 
лавины, появлении квазинейтральных областей у контактов при минимальном значении пол-
ного напряжения (что приводит к отклонению длины области дрейфа от оптимальной) и 
большой интенсивности генерации пар при больших полях (что в соответствии с уравнением 
Пуассона приводит к провалу поля в области сгустка электронов). 

На рис. 21 представлены характеристики активной и реактивной составляющих прово-
димости на комплексной плоскости для Si-ЛПД – 3-мм диапазона волн в широком интервале 
параметров (рис. 21а – j0=40 кА/см2, рис. 21б – j0=100 кА/см2); сплошные линии – T0=450 K, 
штриховые – T0=300 K, ρs=6×10-6 Ом×см2; кривые 1 – Um/U0=0,2, кривые 2 – Um/U0=0,7. 

Кружками обозначены характеристики ρs=0, T0=450 K. Длина рабочей области 
ln=lp=0,35 мкм, ND=NA=1017 см-3. 

Приведенные характеристики также могут служить справочными материалами. 
На рис. 22 представлены характеристики активной и реактивной составляющей прово-

димости на комплексной плоскости для GaAs двухпролетных ЛПД в длинноволновой части 
ММ диапазона. На данном графике кривые соответствуют различным частотам и различным 
значениям плотности тока. Особенностью ЛПД является сильная нелинейность характери-
стик. Одним из проявлений ее является появление низкочастотной (НЧ) отрицательной про-
водимости в цепи питания [27]. В ЛПД это проявляется в том, что при увеличении перемен-
ного сигнала для поддержания токового режима должно изменяться напряжение смещения, 
что приводит к появлению ОП по низкой частоте и интенсивному возбуждению колебаний в 
НЧ-диапазоне в цепи питания. Для подавления этих колебаний в цепь питания прибора необ-
ходимо вводить антипаразитную нагрузку, которая, не влияя на режим по ВЧ-сигналу, резко 
увеличивает затухание на частотах, где проявляется низкочастотная ОП. 
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Рис. 19 
Зависимость активной G и реактивной B составляющих проводимости от плотности  
тока питания на частоте 35 ГГц при различных переменных сигналах,  
различной температуры решетки и различных частотах: a) θ=390 K; f=35 ГГц;  
б) θ=500 K; f=35 ГГц; в) θ=570 K; f=35 ГГц; г) θ=500 K; f=30,1 ГГц; д) θ=500 K; f=39,9 ГГц 



1.1. Диоды Ганна 41
 

 
Рис. 19 (продолжение) 

 
Рис. 20 
Частотные (a,б) и амплитудные (в) характеристики проводимости двупролетных Si-ЛПД  
в коротковолновой части ММ диапазона 
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Лавинно-пролетные диоды на 
основе GaAs в области сантиметро-
вых волн и в длинноволновой части 
миллиметрового диапазона характе-
ризуются энергетическими парамет-
рами более высокими, чем кремние-
вые ЛПД. На рисунке 23а приведены 
достигнутые к концу XX столетия 
частотные зависимости КПД ЛПД на 
основе GaAs и Si. На частотах мень-
ших 60 ГГц КПД GaAs ЛПД заметно 
выше Si ЛПД. Так, в области частот 
f < 10 ГГц уровни КПД GaAs ЛПД 
превышают 30%, а у Si ЛПД 
КПД ≤ 15% для двухпролетных и 12% 
для однопролетных диодов. Высокая 
эффективность GaAs ЛПД в области 
низких частот связана прежде всего с 
малой величиной отношения напря-
жений Vа/Vd, где Vа – напряжение на 
области лавинного умножения, Vd – 

напряжение на полупроводниковой структуре. Эффективность GaAs диодов, однако, быстро 
падает на частотах больших 60 ГГц, что объясняется относительно большим временам фор-
мирования лавины. ЛПД на основе кремния сохраняют сравнительно высокую эффектив-
ность на частотах больших 100 ГГц [25]. На рисунке 23б приведены достигнутые к концу 
прошлого столетия уровни мощностей ЛПД на основе Si и GaAs в непрерывном и импульс-
ном режимах [26]. На низких частотах мощность диодов ограничена в основном условиями 
теплосъема с полупроводниковой структуры, и ее уровень изменяется пропорционально f -1; 

 
Рис. 21 
Проводимость двупролетных Si-ЛПД в коротковолновой части ММ диапазона  
при разных значениях плотности тока на комплексной плоскости G, jB 

 
 
Рис. 22 
Проводимость двупролетных GaAs-ЛПД в длинноволно-
вой части ММ диапазона на комплексной плоскости 
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на частотах f > 60 ГГц для GaAs диодов и f > 100 ГГц для Si диодов мощность изменяется 
примерно как f -3. На рисунке 23б приведены для сопоставления также достижимые уровни 
мощности в миллиметровом диапазоне волн для других классов полупроводниковых диодов: 
MITATT, BARITT, TUNNETT, туннельных диодов, резонансно-туннельных диодов. 

 
Рис. 23 
a) Частотные зависимости эффективности ЛПД η(f) непрерывного действия: 

 – однодрейфовые GaAs ЛПД; 
 – двухдрейфовые GaAs ЛПД; 

• – однодрейфовые Si ЛПД; 
 – двухдрейфовые Si ЛПД; 

б) Частотные зависимости входной мощности Pout(f) для СВЧ диодов разных классов: 
 – импульсные GaAs ЛПД; 
 – импульсные Si ЛПД; 
 – непрерывные двухдрейфовые GaAs ЛПД; 
 – непрерывные однодрейфовые GaAs ЛПД; 

 – непрерывные двухдрейфовые Si ЛПД; 
 – непрерывные однодрейфовые Si ЛПД. 

1.2.5 Аппроксимация импедансных характеристик ЛПД; 
инженерные методы расчета 

Активная составляющая проводимости ЛПД может быть аппроксимирована выраже-
ниями, аналогичными аппроксимациями для диодов Ганна. 

Основные отличия заключаются, во-первых, в том, что ЛПД управляется постоянным 
током, а не напряжением, и, во-вторых, тем, что у ЛПД паспортными характеристиками яв-
ляются площадь кристалла и холодная емкость, а не проводимость в слабом поле, как в ДГ. 
Поэтому частотная характеристика будет иметь вид 
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где f0 – частота максимальной проводимости в режиме рассматриваемого сигнала,  
j0cp – плотность тока, соответствующая максимуму КПД при оптимальном угле пролета в 
режиме большого сигнала; 
G0 – проводимость на частоте оптимальной проводимости для заданного сигнала; 
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S – площадь кристалла. 

Частота, соответствующая максимуму КПД, смещается вверх при увеличении плотности тока 
и вниз при увеличении переменного сигнала 
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где f 00 – частота максимума проводимости в режиме малого сигнала, что приблизительно со-
ответствует Θ ≈ π. 

Амплитудная зависимость активной проводимости имеет вид 
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Оптимальная плотность тока может быть принята для частоты 100 ГГц в непрерывном 
режиме равной j0cp=40 кА/см2, а для других частот изменяться, как указывалось выше, про-
порционально квадрату частоты: 

j0cp≈40(f /1011)2 кА/см2. 
В импульсном режиме j0cp=100 кА/см2

Предложенные аппроксимации справедливы в диапазоне плотностей токов ⅓<j0/j0cp<4 
(то есть от пускового тока jп≈⅓ jср до режима максимума активной проводимости при боль-
шом сигнале). 

Параметр G00 представляет собой проводимость в слабом поле при оптимальной длине 
пролета для кристалла единичной площади и зависит от температуры кристалла T0. Для 
двухпролетного Si-диода на частоте 100 ГГц при T0 = 300 K и ρs = 0 можно принять 
G00 = -2,1×103 (Ом×см2)-1; при T0 = 450 K и ρs = 0 G00 =-1,7×103 (Ом×см2)-1 и при T0=450 K, 
ρs=6×10-6 Ом×см2, G00=-1,5×103 (Ом×см2)-1. 

При изменении температуры решетки и ρS может быть принята линейная аппроксима-
ция G00 и j0cp. 

ΔG00/ΔT=-2,5 (Ом×см2)-1/K, 
Δj0cp/ΔT=1,0×102 А/Ксм2, 

ΔG00/Δρs=-0,2×108 (Ом×см2)-2, 
Δj0cp/Δρs=109 А/Ом×см4. 

Остальные параметры могут быть приняты равными α1=0,01, α2=0,1, β1=-4,5, β2=0,7, 
β3=0,05, γ1=-0,2, γ2=0,3. 
Реактивная составляющая проводимости ЛПД может быть аппроксимирована выражением 
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где Cd=εε0/l – удельная емкость обедненной области кристалла, 
La – индуктивность лавины, которую можно аппроксимировать выражением 
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где La0 – индуктивность лавины при малом сигнале и оптимальном токе j0=j0cp, которая с уче-
том того, что частота лавинного резонанса в этом случае совпадает с нижней границей облас-
ти отрицательной проводимости, может быть определена из выражения 
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Параметры δ1 и δ2 могут быть приняты равными δ1=0,05; δ2=-0,25. 
Сравнение характеристик двухпролетных ЛПД, работающих в различных частях мил-

лиметрового диапазона, показывает, что характеристики, рассчитанные для одного диапазо-
на, могут быть приблизительно перемоделированы в другой диапазон при изменении плот-
ности тока j0~f 2, напряжения смещения и амплитуды переменного сигнала U~f -⅔, активная и 
реактивная составляющие проводимости G,B~f 2. При указанном принципе моделирования 
КПД падает с увеличением частоты по закону η~f -⅔. 

Поскольку реальные значения омического сопротивления контакта не моделируются 
при переходе от одного диапазона к другому, для использования результатов расчета в новом 
диапазоне целесообразно переходить к импедансу активного слоя диода: Za=Ra+Xa, где 
Ra=Rd+ρs, Xa=Xd (и соответственно проводимости активного слоя), а после пересчета вычис-
лять проводимость диода по реальным значениям ρs для данного диапазона. 

На рис. 24 представлены зависимости активной составляющей проводимости двухпро-
летного диода от плотности тока на частоте 35 ГГц, рассчитанные непосредственно для дан-
ной частоты (сплошные линии) и пересчитанные из частоты 100 ГГц (штриховые линии). 
Как видно из графиков, при малом сигнале пересчитанная проводимость несколько выше 
расчетной, а при большом сигнале пересчитанная идет ниже. В обоих случаях расхождение 
не превышает 7%. Поскольку используемые в расчетах коэффициенты ионизации [20] имеют 
погрешность 10–18%, то совпадение характеристик можно считать удовлетворительным. 

 
Рис. 24 
Зависимость активной составляющей проводимости Si-ЛПД в длинноволновой части  
мм диапазона волн, рассчитанные непосредственно для частоты 35 ГГц (⎯) и  
пересчитанные по методу подобия с частоты 100 ГГц (- - - ). 1 – Um/U0=0,2; 2 – Um/U0=0,7 

Выбор параметров кристалла и режима работы 
Длина кристалла выбирается либо приближенно из условия, что угол пролета электро-

нов и дырок равен , как в режиме слабого сигнала π

раб2 f
ll s

pn
ν

≈≈ , 

(Для кремния: vs=1,0×107 см/с, при T0=300 K и vs=0,9×107 см/с, при T0=450 K). 
С учетом смещения области ОП в низкие частоты при увеличении переменного сигнала 

opt2 f
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≈≈ , 

где fopt – частота максимума ОП при оптимальном переменном сигнале, т.е. 
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где (Um/U0)opt≈0,7. 
Уровень легирования кристалла выбирается из условия 

n0l0=p0l0≈(0,3-0,35)×1013 см-2, 
что приблизительно соответствует режиму максимума КПД. Оптимальное с точки зрения 
КПД значение напряжения смещения может быть определено приближенно по формуле 
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для непрерывного режима и 
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для импульсного режима, а оптимальная плотность тока 
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для импульсного режима. 
Максимальное значение активной проводимости двухпролетного кристалла в режиме 

малого сигнала при единичной площади, как указывалось выше, определяется 
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для непрерывного режима и 
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для импульсного режима. 
Площадь кристалла в непрерывном режиме определяется из температурного режима 

кристалла [28]. Тепловое сопротивление кристалла определяется выражением  
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где S – площадь диода. Первый член в скобках определяет тепловое сопротивление в тепло-
отводе (a – радиус кристалла, λT – теплопроводность массивного теплоотвода); второй член – 
тепловое сопротивление собственно кристалла (l – толщина всех слоев кристалла, λcp – теп-
лопроводность кристалла). 

При заданном допустимом перегреве диода ΔT0 связь между режимом работы и геомет-
рией кристалла определяется по формуле 
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Отсюда можно определить радиус кристалла для получения максимальной мощности при 
заданном перегреве 
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где 
пус02 jU

Tb Δ
=  (jпус – пусковая плотность тока генерации, которая зависит от омического со-

противления контакта ρS; приблизительно jпус равно 1/3jcp, где jcp – плотность тока, соответст-
вующая максимуму КПД). Для Si-диодов с длиной активного слоя l < 1 мкм с медным 
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Таким образом, по заданной величине допустимого перегрева кристалла и по расчетной 
для данного диапазона величине плотности пускового тока можно определить предельно до-
пустимый радиус кристалла. 

Из расчетных импедансных характеристик по предельнодопустимому радиусу кристал-
ла, зная оптимальное значение Um/U0≈0,6÷0,7, рабочее напряжение смещение и оптимальную 
плотность тока, находим предельную мощность диода для заданного диапазона. 

1.2.6 Пути улучшения энергетических и спектральных ха-
рактеристик ЛПД 

Есть две возможности улучшения характеристик диодов типа лавинно-пролетных в ко-
ротковолновой части ММ диапазона длин волн. Во первых, это использование других (кроме 
Si и GaAs) материалов, прежде всего широкозонных. К таким материалам относятся карбид 
кремния (SiC), нитрид галлия (GaN) и полупроводниковый алмаз. Они характеризуются 
большей шириной запрещенной зоны (3,06-3,26 эВ для SiC, 3,39 для GaN и 5,45 для алмаза 
против 1,12 эВ для Si и 1,42 эВ для GaAs) и соответственно большим рабочим напряжением 
и большей выходной мощностью. Кроме того, эти материалы обладают более высокой тепло-
проводностью (2,0-4,0 Вт/см×К для SiC и GaN и 20-30 Вт/см×К для алмаза). 

Теоретические оценки [17] показывают возможность получение для SiC выходной 
мощности до 6,0 МВт/см2 при КПД до 10% в диапазоне до 200 ГГц. Однако практическая 
реализация таких диодов (также как и диодов на основе GaN и алмаза) затруднена из-за 
сложности изготовления подложек с низким омическим сопротивлением. В настоящее время 
генерация колебаний в диодах на основе SiC получена только в СМ диапазоне волн [29]. 

В [30] исследованы сравнительные характеристики двухпролетных и однопролетных 
ЛПД диапазона 2-мм на основе GaAs и GaN (в модификациях ZnGaN и WzGaN). ЛПД на ос-
нове GaN характеризуются высокими пробойными напряжениями полей (до 34 МВ/см для 
WzGaN и 3,2 МВ/см для ZnGaN), большими значениями рабочей плотности тока и более вы-
сокими КПД, по сравнению с диодами на основе кремния и арсенида галлия. 

На рис. 25 представлены зависимости отрицательной проводимости от плотности тока 
для двухпролетных диодов на основе GaAs (кривая 1), WzGaN (кривая 2) и ZnGaN (кривая 3). 
Как видно их графиков оптимальная плотность тока для GaN существенно выше, чем для 
GaAs, а для ZnGaN существенно выше и отрицательная проводимость. В однопролетных 
диодах на основе GaN на частоте 140 ГГЦ (Т0=300 К) расчетный КПД достигает 12,5% по 
сравнению с 5% для GaAs-диодов. При Т0=450 К КПД GaN-диодов достигает 10%. Расчетная 
выходная мощность при площади кристалла 100 мкм2 для Ws n+pn+-диодов и Т0=450 К дости-
гает P=3,6 Вт. 
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Вторым путем улучшения 

характеристик диодов пролетного 
типа является создание новых 
структур на основе гетероперехо-
дов [31]. К ним в первую очередь 
относятся DOWATT-диоды (про-
летные диоды с изменяющейся 
скоростью насыщения на дрейфе), 
TUNETT-диоды (туннельно-
пролетные диоды), QWITT-диоды 
(пролетные диоды с инжекцией 
через резонансную квантовую 
яму). 

DOWATT-диоды отличают-
ся от классических ЛПД (в ча-
стности от диода Рида или Lo-

Hi-Lo-диодов) тем, что в зоне дрейфа используется материал с более высокой скоростью 
дрейфа, чем в зоне умножения. Схематическая диаграмма DOWATT-диода, и идеализи-
рованная форма напряжения и наведенного тока во времени представлена на рис. 26. Как 
видно из графиков, вследствие изменения скорости электронов на участке дрейфа, происхо-
дит увеличение наведенного тока в области максимума отрицательного полупериода напря-
жения. Это приводит к значительному (до 40%) относительному повышению КПД по срав-
нению с классическими диодами Рида. 

 
Рис. 25 
Сравнительный анализ отрицательной проводимости от плот-
ности тока для GaAs, WzGaN и ZnGaN двупролетных ЛПД 

В TUNETT-диодах основным механизмом токообразования является туннелирование 
через запрещенную зону. Для этого на границе p-n-перехода со стороны n-области создается 
область резко повышенного, но экспоненциально спадающего (Ntexp(-z/l)-N0), легирования 
(рис. 27). Соответственно, напряженность поля на границе p-n-перехода резко возрастает и 
начинается туннелирование электронов из валентной зоны p-области в зону проводимости n-
области. Этот процесс практически мгновенно следит за изменением поля и потому нет за-

паздывания характерного для ЛПД 
(максимум туннельного тока соот-
ветствует максимуму напряжения). 
Оптимальный угол пролета состав-
ляет при этом 3π/2, и первая гар-
моника наведенного тока уже не на-
ходится точно в противофазе при-
ложенному напряжению. Поэтому 
КПД таких диодов ниже, чем у 
IMPATT-диодов. Однако пик тун-
нельного тока гораздо резче, чем в 
IMPATT-диодах. Поэтому уровень 
шума в них гораздо ниже, чем в 
классических ЛПД. Кроме того, 
сильная нелинейность туннельного 
процесса позволяет получать высо-
кий уровень второй и более высоких 
гармоник и создавать на их основе 
эффективные генераторы, работаю-
щие в бигармоническом режиме.  

Рис. 26 
Структура кристалла и зависимость тока от времени в 
DOWATT-диодах 
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Промежуточным вариантом 

между IMPATT и TUNETT диодами 
являются MITATT-диоды, в кото-
рых работают оба механизма и со-
ответственно по уровню КПД и 
шумов они находятся между двумя 
этими диодами. 

Особенностью QUITT-диодов 
является отсутствие p-n-перехода, 
но наличие вблизи катодного n+-
контакта резонансной квантовой ямы, которая состоит из слоев широкозонного AlAs, узко-
зонного GaAs и еще одного широкозонного слоя AlAs (рис. 28а). Зонная структура для двух 
значений фазы приложенного напряжения ωt=0 и ωt=π/2 (рис. 28б и рис. 28в соответствен-
но). В первом случае резонансный уровень квантовой ямы лежит выше уровня Ферми n+-
области и туннелирования нет, во втором случае эти уровни совпадают, и начинается сильное 
туннелирование. По КПД и шумовым характеристикам QUITT-диоды совпадают с TUNETT-
диодами. Однако QUITT-диод может быть сконструирован так, что резонансное туннелиро-
вание происходит при угле влета ωt=3π/2, а угол пролета составляет π/2. В этом случае мож-
но ожидать высоких КПД (до 30%), а вследствие очень короткого времени туннелирования 
можно ожидать увеличения предельной частоты генерации по сравнению с другими пролет-
ными диодами. 

 
Рис. 27 
Структура кристалла TUNETT-диода 

 

 
Рис. 28 
Структура кристалла (a) и зонная структура при ωt = 0 (б) и ωt =π/2 (в) QUITT-диодов 
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Глава 2 Расчет и проектирование диодных генераторов и 
усилителей 

2.1 Диапазонные и энергетические характеристики генераторов и 
усилителей 

Конструирование полупроводниковых диодных генераторов и усилителей с определен-
ными энергетическими и диапазонными характеристиками, удовлетворяющих требованиям 
устойчивой работы при эксплуатационных воздействиях, требованиям минимальных массо-
габаритных параметров – это сложная задача, требующая оптимизации конструкции диода и 
метода его соединения с цепью СВЧ, разработки СВЧ-системы генератора с учетом всех 
электрических, конструктивных и эксплуатационных требований. Работоспособность разра-
батываемого устройства во многих случаях зависит от специальных характеристик и пара-
метров блоков электрического питания, определяющих характер установления стационарно-
го режима, стабильность фаз и амплитуд выходного сигнала импульсных генераторов и уси-
лителей и т.д. 

Возможны различные подходы к теоретическому анализу разрабатываемых диодных 
генераторов и усилителей. Наиболее строгое решение должно быть основано на совместном 
рассмотрении полной системы уравнений, описывающих физические процессы в полупро-
водниковой структуре и СВЧ-цепи устройства вместе с элементами включения диода, стаби-
лизирующими, согласующими и управляющими узлами конструкции. Современная вычисли-
тельная техника позволяет решать задачи такого класса. Однако такой подход не позволяет 
оптимизировать отдельные узлы устройства, схему построения и конструкцию всего устрой-
ства. Строгое общее рассмотрение целесообразно для выявления новых эффектов в устрой-
ствах нового класса, а также для анализа поведения частных случаев реализации устройств. 
Противоположным данному строгому методу анализа является упрощенный подход, в кото-
ром физические процессы в полупроводниковой структуре не анализируются, диод представ-
ляется введением аппроксимирующей функцией его импеданса, обычно зависимостью его 
отрицательного сопротивления от тока сигнала, а СВЧ-цепь представляется колебательным 
контуром с сосредоточенными параметрами. Такой подход не дает количественных данных 
для проектирования, однако позволяет качественно рассмотреть явления в упрощенной мо-
дели.  

Оптимизация схем и конструкций полупроводниковых диодных генераторов миллимет-
рового диапазона волн требует наиболее полного рассмотрения характеристик активных эле-
ментов и характеристик высокочастотных цепей. При этом теоретические расчеты должны 
оперировать понятиями и величинами, измерение и контроль которых полностью доступен с 
учетом современного парка измерительного и испытательного оборудования. В связи со ска-
занным теоретические расчеты полупроводниковых диодных генераторов и усилителей, при-
веденные ниже, основаны: 
– на результатах изучения методами математического моделирования на ЭВМ импедансных 

характеристик активных элементов в широком интервале режимов питания, амплитуд 
СВЧ-сигнала, температуры полупроводниковой структуры; 

– на результатах экспериментального и теоретического изучения параметров эквивалент-
ных схем замещения реальных конструкций электродинамических систем генераторов и 
усилителей; 

– на совместном рассмотрении характеристик диода и СВЧ-системы с целью определения 
всей совокупности характеристик стационарного режима устройства, таких как энергети-
ческие и диапазонные характеристики, меры устойчивости параметров выходного сигнала 
к различным внешним воздействиям. 



2.1 Диапазонные и энергетические характеристики генераторов и усилителей 51
В качестве метода определения характеристик стационарного режима применен метод 

изображающих функций [1, 2]. В соответствии с примененным методом изображающих 
функций активные полупроводниковые элементы описываются амплитудно-частотными за-
висимостями их импедансов. Параметры эквивалентных схем замещения реальных СВЧ-
цепей описываются частотными зависимостями импедансов всех элементов эквивалентных 
схем и, в конечном итоге, импедансом, приведенным к клеммам нелинейного элемента. 

Численному определению импедансных характеристик ЛПД и диодов Ганна методами 
математического моделирования на ЭВМ посвящено значительное число исследований (см. 
главу 1). Частотные зависимости импедансов элементов и узлов СВЧ-цепей генераторов и 
усилителей определены на основе электродинамических расчетов, на основе измерений па-
раметров многополюсников методами, развитыми в этой книге. 

2.1.1 Характеристики стационарного режима автогенераторов  
и их устойчивость 

Примененный в этой главе метод изображающих функций (метод эквивалентной ли-
неаризации) нашел широкое распространение при анализе нелинейных автоколебательных 
систем СВЧ. По своим возможностям этот метод эквивалентен квазилинейному методу, ме-
тоду медленно меняющихся амплитуд, первому приближению метода малого параметра. 
Широкое использование метода изображающих функций для анализа нелинейных автоколе-
бательных, усилительных систем СВЧ связано с тем, что в большинстве случаев такие сис-
темы близки к консервативным, в которых возникающие колебания приближаются к перио-
дическим с частотами гармонических компонент, близкими к собственным частотам колеба-
тельной системы. Метод эквивалентной линеаризации в этом случае позволяет обобщить по-
нятия передаточной функции, импеданса на нелинейные узлы и элементы, содержащиеся в 
анализируемой системе. Целесообразность введения импедансных представлений при расче-
те и проектировании устройств СВЧ определяется возможностью контроля и измерений этих 
величин в широком диапазоне частот, включая миллиметровый диапазон. Такие величины 
как токи и напряжения, обычные при анализе низкочастотных устройств, в диапазоне СВЧ не 
контролируются. В соответствии с методом изображающих функций нелинейные элементы 
колебательной системы (полупроводниковые двухэлектродные структуры) характеризуются 
матрицей импедансов или проводимостей: 

nZ
...
Z
Z

Z 2

1

= , i-й член, которой Zi=⎯Umi/⎯Imi, где ⎯Umi,⎯Imi – комплексные амплитуды i-й гар-

моники напряжения и тока в полупроводниковой структуре. При воздействии на нелинейный 
элемент периодического напряжения  

U(t) = Um1 cos(ωt)+Um2 cos(2ωt-γ2)+…+Umn cos(nωt-γn) 
в цепи этого элемента возникает ток 
i(t)=Im1 cos(ωt-ϕ1)+Im2 cos(2ωt-ϕ2)+…+Imn cos(nωt-ϕn). 
Представляя комплексные амплитуды напряжения и тока для i-й компоненты 

как⎯Umi=Umi exp(-jγi), ⎯Imi = Imi exp(-jϕi), соответственно, можно записать: 
⎯Um1 = Z1(ω, Im1, Im2,…Imn, ϕ1, γ2-ϕ2,…γn-ϕn)×Im1,    (1)  
⎯Umn = Zn(ω, Im1, Im2,…Imn, ϕ1, γ2 - ϕ2, … γn- ϕn)×Imn.  

Таким образом, в соответствии с (1), в рамках метода эквивалентной линеаризации, 
вводятся комплексные импедансы нелинейного элемента Z1, Z2,….Zn для каждой из гармони-
ческих составляющих периодического сигнала на клеммах нелинейного элемента. Величины 
этих импедансов зависят от амплитуд гармонических составляющих Im1, Im2,…Imn и фазовых 
соотношений между всеми гармоническими составляющими тока и напряжения периодиче-
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ского сигнала. Исследованию бигармонических режимов генераторов на ЛПД и диодах Ганна 
было посвящено много работ [3, 4, 5]. В этих работах  показана возможность увеличения 
энергетических параметров генератора в сантиметровом диапазоне волн при введении сигна-
ла на частоте второй гармоники, с определенными фазой и амплитудой. В миллиметровом 
диапазоне, однако, этот метод неэффективен из-за возрастания потерь в цепях СВЧ, необхо-
димости применения частотно зависимых трансформаторов импеданса полупроводниковой 
структуры при включении ее в высокочастотную цепь. В связи с этим в настоящее время би-
гармонический режим для улучшения характеристик генератора на основной частоте в мил-
лиметровом диапазоне волн не применяется. Известна теоретическая оценка, определяющая 
возможность увеличения энергетических характеристик генератора на ЛПД при введении 
сигнала на субгармонике рабочей частоты [6]. Последующий теоретический анализ относит-
ся к моногармоническому сигналу. Работа на гармониках рассматривается в последующих 
разделах. 

Обобщенная схема анализируемого генератора изображена на рис. 1. Элементы этой 
схемы имеют следующий смысл: 
– ZL(ω)=RL(ω)+jXL(ω) – импеданс высокочастотной нагрузки, приведенный к клеммам по-

лупроводниковой структуры, зависящий только от частоты ω для заданной эквивалентной 
схемы замещения высокочастотной цепи, 

– Zd(ω, im, I0, θ)=Rd(ω, im, I0, θ)+jXd(ω, im, I0, θ) – импеданс полупроводниковой структуры, 
рассматриваемый как функция амплитуды переменного тока im, частоты ω, тока питания 
I0, температуры θ полупроводниковой структуры; 

– e(t) – высокочастотное напряжение в СВЧ-цепи генератора; 
– L, C – реактивные элементы, обеспечивающие необходимую развязку цепи питания диода 

и СВЧ-цепи; 
– I0, U0 – ток и напряжение источника электрического питания.  

В соответствии с методом эквивалентной линеаризации вводится изображающая функ-
ция: 

H(ω, im, I0, θ)=U+jV,       (2) 
где 

U=RL(ω)+Rd(ω, im, I0, θ), V=XL (ω)+Xd(ω, im, I0, θ)      (3) 
При отсутствии возмущающего высокочастотного напряжения e(t)≡0 амплитуда сигнала 

im0 и частота стационарных колебаний ω0 определяются из соотношения: 
H(ω0, im0, I0, θ0)=0.      (4) 

 

Рис. 1 
Обобщенная схема диодного генератора 

Уравнение (4) непосредственно 
следует из рассмотрения рис. 1 и факти-
чески является записью уравнения Кир-
гофа для приведенной на этом рисунке 
СВЧ-цепи при im≠0. Удовлетворение 
уравнения (4) при параметрах im0 и ω0 не 
означает, что найденный режим может 
существовать. Необходимо еще удовле-
творение условий устойчивости стацио-
нарного режима. Это означает, что любые 

возмущения параметров стационарного режима, т.е. амплитуды тока im0 на Δi и частоты ω0 на Δω, 
должны затухать во времени и невозмущенные параметры im0 и ω0 восстанавливаться. Из этих со-
ображений выведем условие устойчивости стационарного режима автоколебаний. Предположим, 
что в СВЧ-цепи в результате возмущений стационарного режима возник ток i(t)=im(t) 
exp[ω0t+Δϕ(t)]; im(t) и Δϕ(t) – медленно меняющиеся функции времени. В первом приближе-
нии, при выполнении условий: 
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При выполнении условий малости (5), можно представить ток с медленно меняющими-
ся амплитудой и фазой, как колебания с комплексной частотой. 
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Полагая, что im(t)=im0+δi(t), 
dt

td )(Δδω ϕ
= , δi<<im0, и δω<<ω0, записывая изображающую 

функцию для "возмущенного" режима H[(im0+δi), (ω0+δω)]=0, раскладывая эту функцию в 
ряд Тейлора и ограничиваясь членами первого порядка малости, получим условия, при кото-
рых возмущения тока δi(t)=δim exp(-st) и частоты δω(t)=δωm exp(-st) затухают, т.е. s>0: 
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Нулевые индексы в (7) означают, что производные берутся в точке стационарного ре-
жима ω0, im0, I0, θ0. Аналогичные соотношения могут быть получены и в терминах проводи-
мостей активного элемента и нагрузки. В этом случае: 

U=GL(ω)+Gd(ω, Um, I0, θ), V=BBL(ω)+BdB (ω, Um, I0, θ),    (8) 
где Um – амплитуда напряжения сигнала на полупроводниковой структуре. 

Условие устойчивости (7) стационарного режима автоколебаний можно представить в 
виде: 

[Ω × A]>0,       (9) 

где Ω – вектор с компонентами 
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Соотношения (2)–(9) позволяют анализировать характеристики стационарного режима 
автоколебаний и устойчивость этого режима при определении изображающей функции и ее 
производных по амплитуде колебаний и по частоте. При этом изображающая функция может 
быть приведена к любому сечению изучаемой схемы генератора. В случае применения пас-
сивных, линейных СВЧ-цепей пересчет импедансов к различным сечениям высокочастотных 
цепей генератора производится с использованием дробно-линейного преобразования: 

dcz
bazZ

d

dab
de +

+
= ,      (10) 

устанавливающего взаимно однозначное соответствие между импедансом полупроводниковой 
структуры zd(ω, im, I0, θ) и импедансом Zde

ab "эквивалентного диода", приведенным к некоторому 
сечению a-b высокочастотной схемы. Данное преобразование конформно всюду, исключая точку zd 
= -d/c, которой соответствует Zde→∞. Конформность преобразования (10) означает, что угол между 
двумя кривыми, проходящими через точку zd на комплексной плоскости импедансов переходит в 
равный по величине и по направлению отсчета угол между соответствующими кривыми на плос-
кости Zde

ab. Таким образом, анализ устойчивости стационарного режима автогенератора может 
быть произведен с учетом эквивалентной схемы СВЧ-цепи, показанной рис. 2, позволяющей опре-
делить эквивалентные импедансы Zde

ab, ZL
ab, соответствующие пересчитанным импедансам диода 

и нагрузки к сечению а-b; производные изображающей функции на клеммах a-b определяются по 
току или напряжению в полупроводниковой структуре. На рис. 2 пунктиром обозначены ли-
нейные, пассивные четырехполюсники I, II, включающие двухполюсники Z1, Z2,…Z6, 
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преобразующие импеданс полупро-
водниковой структуры zd и импеданс 
нагрузки ZL в импедансы, приведен-
ные к клеммам a-b. Такой подход к 
анализу устойчивости стационарного 
режима генераторов широко исполь-
зуется в последующих разделах книги. 

 
Рис. 2 
Обобщенная эквивалентная схема СВЧ-цепи генератора

Для определения стабильности 
параметров стационарного режима 
рассмотрим устойчивость амплитуды 

и частоты автоколебаний к малым гармоническим возмущениям тока питания диода 
I=I0+δIoejΩt, к малому изменению температуры полупроводниковой структуры θ=θ0+Δθ. 
В приведенном ниже анализе принято: δI0<<I0, Ω<<ω0, Δθ<<θ0. 

Отклонения амплитуды и частоты стационарных колебаний могут быть найдены из ре-
шения уравнения: 

H(ω, im, I0, θ)=0.      (11) 
Решение (11) ищется в виде: 

i(t)=[im0+δim(t)]exp[j(ω0+Ω)t+ϕ(t)], где ( ) ,δ 0mm ii
dt
d

<< .ω)δω( 0<<=
ϕ t

dt
d   (12) 

При выполнении условия устойчивости (7, 9), уравнение (11) при Δθ=0 имеет периоди-
ческие решения: 

δi=δim sin (Ωt+α1), δω=δωm sin (Ωt+α2). 
Введем обозначения: 
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Нулевые индексы означают, что производные берутся в точке стационарного режима 
im0, I0, ω0, θ0. 

Определим устойчивость стационарного режима автоколебаний для ряда частных слу-
чаев воздействий на автоколебательную систему. 

а) Режим токовой модуляции автогенератора. Δθ=0; I=I0+δI0.sinΩt 

Учитывая (2), (6), (12), представляя⎯H(ω, im, I, θ) в виде разложения в ряд по малым па-
раметрам δi, δω, принимая во внимание малость возмущающего воздействия δI0, можно за-
писать в первом приближении: 
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Вводя обозначения: 
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в результате несложных преобразований получим: 
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Представляет интерес графическая интерпретация полученных соотношений. На ком-
плексной плоскости импедансов условие стационарного режима определяет точку пересече-
ния кривых ZL

ab(ω) и [-Zde
ab(ω0, im, I0, θ0)]. На рис. 3 представлены зависимость импеданса на-
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грузки от частоты ZL

ab (ω) и зависимость импеданса диода (взятая с обратным знаком) от ам-
плитуды СВЧ-тока -Zde

ab(im), определенная для фиксированной частоты ω0, фиксированных 
тока питания диода I0 и температуры полупроводниковой структуры θ0. Зависимости -Zde

ab(im) 
для других фиксированных частот на рис. 3 не приведены. Изображающая точка О пересече-
ния этих кривых определяет стационарный режим генератора с частотой ω0 и амплитудой 
тока через диод im0. Вектора 1ψ

11
jeTT =  и 2ψ

22
jeTT =  в соответствии с (13) расположены по ка-

сатeльным к зависимостям импедансов ZL
ab(ω) и Zde

ab(im) в точке О. Приведенное на рис. 3 
расположение векторов 21,TT , характеризует устойчивый режим автоколебаний, поскольку в 
этой точке удовлетворяется условие устойчивости (9). 

При Ω→0 максимальная мера устой-
чивости частоты и амплитуды СВЧ-тока 
достигается при ψ2-ψ1=π/2. Стабильность 
частоты автоколебаний при вариациях тока 
питания возрастает с увеличением парамет-
ра фиксирующей способности генератора по 
частоте: 

Кω =T2 sin (ψ2-ψ1)   (17a) 
Стабильность амплитуды автоколе-

баний при вариациях тока питания возрас-
тает при увеличении фиксирующей способ-
ности генератора по току: 

Ki=T1 sin (ψ2-ψ1).   (17б) 
При модуляции тока питания с частотой 

Ω в общем случае при α1≠α2 изображающая 
точка на комплексной плоскости импедансов 
движется во времени по замкнутой кривой, 
совершая полный оборот за период модуляции 
тока питания T=2π/Ω (кривая L на рис. 3). С 
увеличением амплитуды модуляции тока пита-
ния δI0 и фиксированной частоте модуляции Ω 
размеры замкнутой кривой движения изображающей точки возрастают в соответствии с выраже-
ниями (16), определяющими максимальные величины δωm, δim. При определении мер устойчиво-
сти стационарного режима необходимо учитывать частотные зависимости параметров k(Ω) и χ(Ω) 
(см. (15). Так, при настройке генератора в статическом режиме (Ω=0) на максимальную частотную 
стабильность (ψ2 -ψ1=π/2) можно получить низкую устойчивость частоты по току питания при 
увеличении частоты модуляции Ω, т.е. девиация частоты при модуляции тока питания с частотой Ω 
возрастает при увеличении Ω. Можно видеть, что этот эффект возрастает при увеличении пара-
метра T2, т.е. при увеличении добротности СВЧ-нагрузки, пропорциональной T2. Здесь проявляет-
ся инерционность колебательной системы, возрастающая при увеличении ее добротности. 

 
Рис. 3 
Определение параметров стационарного режима 
автогенератора в точке О пересечения зависимо-
стей ZL

ab(ω) и -Zde
ab(im) при Ω = 0 и на замкнутой 

кривой L при Ω ≠ 0.

б) Изменение температуры полупроводниковой структуры. ΔI0=0, Δθ ≠ 0 

Применяя обозначения (13), определим отклонения частоты δωmθ и амплитуды СВЧ-
сигнала δimθ от стационарных значений ω0 и im0: 
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Как и при модуляции тока питания, стабильность частоты генератора возрастает при 
увеличении фиксирующей способности генератора по частоте Kω, а стабильность амплитуды 
тока возрастает при увеличении фиксирующей способности по току Ki (17). 
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в) Изменение одновременно тока питания диода на δI0 и температуры  

полупроводниковой структуры на δθ. δI0 ≠0, δθ ≠0, Ω=0 
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Из (19) следует, что изменение температуры полупроводника может быть 
скомпенсировано соответствующим изменением тока питания диода, в результате чего будет 
достигнута высокая стабильность частоты. Такой режим, так называемой токовой 
компенсации, широко используется при создании высокостабильных импульсных 
полупроводниковых генераторов на ЛПД в автономном и синхронном режимах. 
Возможности токовой компенсации температурных нестабильностей параметров выходного 
сигнала генераторов на ЛПД детально рассматриваются в последующих разделах. 

2.1.2 Согласование импедансов СВЧ-нагрузки и диода в различных 
СВЧ-цепях. Принципы корпусирования полупроводниковых диодов 

а) Лавинно-пролетные диоды 

Анализ импедансных амплитудно-частотных характеристик реализуемых ЛПД миллиметро-
вого диапазона волн с профилем легирования p+-n-n+, p+-p-n-n+  и др. [7, 8] показывает, что при ве-
личинах амплитуд сигнала, соответствующих максимальной электронной мощности, оптимальном 
диаметре p-n-перехода и оптимальном профиле легирования модули отрицательных сопротивле-
ний полупроводниковой структуры ⎜-rd⎜ не превышают 2–3 Ома (см. главу 1). В связи с этим при 
непосредственном включении ЛПД в высокочастотную цепь с нагрузкой равной волновому сопро-
тивлению линии передачи W0, коэффициент трансформации активной составляющей импеданса 
нагрузки должен составлять W0/⎜-rd⎜>20–150 при использовании волноводов стандартного сече-
ния, коаксиальных линий и полосковых волноводов. Очевидно, что полные потери в трансформа-
торах импедансов должны быть минимальными, удовлетворяющими условию rL<<⎜rd

Σ⎜, где rL – 
полное сопротивление потерь СВЧ-цепи, приведенное к клеммам полупроводниковой структуры, 
rd

Σ=-rd+rs+rm – вещественная часть импеданса полупроводниковой структуры с учетом сопротив-
лений потерь, rs – сопротивление растекания полупроводниковой структуры, характеризующее 
омические потери в подложке, rm – омическое сопротивление контактных элементов, включающих 
полупроводниковую структуру в СВЧ-цепь и сопротивление элементов корпуса диода. В обеспе-
чении высоких коэффициентов трансформации импедансов диодов при включении их в цепи СВЧ, 
особенно в миллиметровом диапазоне волн, и состоит основная особенность и трудность построе-
ния высокочастотных систем эффективных генераторно-усилительных устройств на ЛПД с мини-
мальными энергетическими потерями. 

Анализ путей создания трансформаторов импедансов в реальных СВЧ-цепях усилителей и 
генераторов на ЛПД в миллиметровом диапазоне волн (с учетом потерь) определяет наиболее це-
лесообразный метод трансформации – построение трансформатора импедансов в непосредствен-
ной близости к полупроводниковой структуре. При выполнении такого трансформатора с мини-
мальными собственными потерями и коэффициентом трансформации импедансов (k), в высоко-
частотную цепь устройства включается трансформированное отрицательное сопротивление диода, 
модуль которого ⎜Rde⎜=⎜krd

Σ⎜ значительно превышает сопротивление потерь в волноводно-
коаксиальных цепях. При использовании для герметизации полупроводниковой структуры метал-
локерамического корпуса целесообразно требуемую трансформацию осуществить при помощи 
монтажных элементов корпуса диода – его диэлектрической втулки 1 и металлической контактной 
полоски 2, соединяющей торец кристалла 3 с торцом диэлектрической втулки – см. рис. 4. На этом 
рисунке корпусированный диод смонтирован на теплоотводящем основании 5 и установлен в волно-
водной секции 6. Герметизация корпуса диода обеспечивается применением крышки 4, герметично 
закрывающей торец втулки. Эквивалентная схема замещения диода в металлокерамическом корпусе 
может быть представлена рис. 5. На этом рисунке приняты обозначения:  
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zd = rd

Σ +jxd – комплексный импеданс по-
лупроводниковой структуры; 

 
Рис. 4 
Конструкция полупроводникового диода в металло-
керамическом корпусе. 

rs – сопротивление растекания полу-
проводниковой структуры; 
Lp – индуктивность контактной полоски 
(2); 
lr=0,5(d–d0) – толщина стенки керами-
ческой втулки (1), определяющая длину 
эквивалентной радиальной линии; 
С1 – краевая емкость скачка высоты ради-
альных линий Δh; 
Zwr – волноводная нагрузка радиальной 
линии; 
rc – сопротивление потерь в контактах 
монтажных элементов корпуса; 

 

Рис. 5 
Эквивалентная схема замещения корпусированного  
диода. 

rp – сопротивление потерь в диэлектриче-
ской втулке; rm=rc+rp. 

 

В соответствии с выполненными 
расчетами в широком диапазоне частот, 
при реальных размерах диэлектрических 
втулок металлокерамического корпуса, 
отрезок радиальной линии lr можно пред-
ставить соединением реактивных двухпо-
люсников Lr, Cp – см. рис. 6. Величина Сp 
равна емкости диэлектрической втулки; 
эквивалентная индуктивность радиальной 
линии Lr определяется уравнениями рас-
пространения волн в радиальных линиях 
с учетом геометрии и диэлектрической 
проницаемости втулки корпуса. Результа-
ты численных расчетов Lr в зависимости 
от наружного и внутреннего радиусов ди-
электрической втулки r, r0, полученные 
для фиксированных частот f =35 ГГц, 57 
ГГц, 95 ГГц, для двух значений диэлек-
трической проницаемости материала 
втулки ε=3,8 и ε=10, что соответствует 
выполнению втулки из кварца и аллюми-
нооксидной керамики, приведены на рис. 
7а, 7б, 7в. 

 

Рис. 6 
Эквивалентная схема замещения корпусированного  
диода. 

Индуктивность одиночной контактной полоски Lp, расположенной наклонно к торцу 
полупроводниковой структуры, так, что один ее конец касается торца, определяется из соот-
ношения [9]: 
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При расположении полоски параллельно плоскости: 
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Рис. 7 
Зависимость эквивалентной индуктивности керамической втулки корпуса диода  
от наружного радиуса r втулки, при фиксированных значениях частоты f,  
внутреннего радиуса r0, высоты h, диэлектрических проницаемостях материала втулки. 
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Здесь s – длина контактной полоски, W – ширина полоски, H – длина перпендикуляра 
от края полоски до металлической плоскости. При определении полной индуктивности про-
водника ввода Lp питания в корпусе диода следует учитывать, что ввод питания может осу-
ществляться в виде одной или нескольких полосок или секторов произвольных размеров, в 
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виде сплошной конической поверхности или диска. 
Соотношения (20), (21) можно применить для расчета 
индуктивности таких вводов питания. В соответствии 
с рис. 8 можно видеть, что корпусированный диод 
представляется двухсвязной системой, характеризую-
щейся в общем случае двумя резонансными частотами 
[10]. В большинстве практически реализуемых конст-
рукций можно не учитывать параметр С1 и в этом слу-
чае эквивалентная схема корпусированного диода мо-
жет быть представлена рис. 8.   

Рис. 8 
Упрощенная эквивалентная схема за-
мещения корпусированного диода. 

Здесь Cde – эквивалентная емкость полупровод-
никовой структуры ЛПД, введение которой допустимо 
вдали от частоты лавинного резонанса. Можно видеть, 
что корпусированный диод представляется резонанс-
ным контуром второго вида с резонансной частотой  
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Резонансная трансформация импеданса полупроводниковой структуры ЛПД с импедансом 
zd(ω, im, I0, θ) приводит в результате трансформации к возникновению на клеммах корпуса 
диода эквивалентного импеданса: 
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эквивалентная добротность корпусированного "эквивалентного диода", 
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резонансное сопротивление "эквивалентного диода". 
Таким образом, корпусированный лавинно-пролетный диод может рассматриваться, как 

полупроводниковый прибор с амплитудно-частотными зависимостями импеданса, энергети-
ческими и диапазонными характеристиками, определяемыми соотношениями (23–25). В ка-
честве иллюстрации на рис. 9 представлены амплитудно-частотные характеристики ЛПД в 
металлокерамическом корпусе, монтажные элементы которого Lp, Lr, Cp обеспечивают резо-
нансную трансформацию импеданса полупроводниковой структур в заданном диапазоне час-
тот [11]. Расчеты выполнены для кремниевой однопролетной структуры с профилем легиро-
вания p+-n-n+, c площадью p-n-перехода Spn=2,82×10-5 см2, углом пролета θd=0,86π, суммар-
ным сопротивлением потерь rs+rm=1 Ом; плотность тока питания J0=5,8×103 А/см2. Расчеты 
выполнены для следующих параметров схемы включения диода: Lp+Lr=0,15 нГ, Cp=0,2 пФ. 
Параметры монтажных элементов корпуса диода Lp, Lr, Cp определены из условий обеспече-
ния требуемого для согласования импедансов резонансного сопротивления корпусированного 
диода и его резонансной частоты в режиме максимальной мощности. Частотные зависимости 
импеданса корпусированного диода Zde(ω)⎜imi, рассчитанные при фиксированных амплитудах 
тока imi через полупроводниковую структуру, представлены на рис. 9 кривыми, близкими к 
окружностям. Цифры на этих окружностях определяют величины КПД корпусированного 
диода. Максимальное значение модуля отрицательного сопротивления ⎜Rde⎜ определяет вели-
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чину резонансного сопротивления корпусированного ЛПД. Нулевой амплитуде тока соответ-
ствует окружность с минимальным диаметром, ограничивающая заштрихованную область; 
пунктирные кривые на рис. 9 представляют зависимости Zde(im)⎜fi при фиксированных значе-
ниях частот fi.  

 
Рис. 9 
Амплитудно-частотные характеристики импеданса кремниевого лавинно-пролетного диода со 
структурой p+ - n - n+ 8-миллиметрового диапазона волн при выполнении условия резонансной 
трансформации импеданса. 

Приведенные амплитудно-частотные характеристики ЛПД Zde(im,ω), являются основой 
для конструирования СВЧ-устройств различного функционального назначения, использую-
щих в качестве активных полупроводниковых приборов корпусированные ЛПД, реализую-
щие резонансную трансформацию импедансов [11, 12, 13]. Так, для создания устойчивых 
усилителей необходимо выполнить СВЧ-цепь такой, чтобы импеданс нагрузки на клеммах а-
а находился внутри заштрихованной окружности на рис. 9, соответствующей im=0. Для соз-
дания генераторов с максимальным уровнем мощности в нагрузке и максимальным диапазо-
ном перестройки частоты необходимо синтезировать СВЧ-систему так, чтобы частотная за-
висимость импеданса нагрузки располагалась на окружности Zde(ω)⎜im opt., соответствующей 
оптимальному значению тока im opt через полупроводниковую структуру, при котором элек-
тронная мощность диода Pd=0,5im

2(⎜-rd+rs+rm⎪) максимальна.  
В широкодиапазонных СВЧ-устройствах (автогенераторах с перестройкой частоты, 

синхронизированных генераторах, сумматорах мощностей диодов и т.п.) добротность корпу-
сированного "резонансного" диода следует по возможности уменьшать, однако, выполняя 
требование, чтобы величина модуля отрицательного резонансного сопротивления значитель-
но превосходила суммарную величину сопротивления потерь в СВЧ-цепи, приведенного к 
клеммам корпуса а-а – рис. 8. Как следует из приведенных соотношений (20)–(25) возможно 
изменять в широких пределах характеристики корпусированного "резонансного диода" при 
изменении геометрических размеров диэлектрической втулки 1 и крышки корпуса 4 
(см. рис. 4). Перемещение корпусированного диода совместно с его теплоотводящим основа-
нием 5, вдоль оси диода и перпендикулярно к направлению распространения волны в линии 
передачи, позволяет изменять основные параметры "резонансного диода" в процессе на-
стройки СВЧ-устройства, т.е. производить одновременно настройку диода и всего устройст-
ва. Такая комплексная настройка выполнима в конструкциях с различными линиями переда-
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чи: полыми волноводами, диэлектрическими волноводами, микрополосковыми линиями и 
т.п. Реализуемый диапазон перестройки резонансной частоты корпусированного диода со-
ставляет Δf/f≈20%. 

Принципы включения корпусированного "резонансного ЛПД" в СВЧ-устройства, вы-
полненные на различных типах линий передачи, иллюстрируются на рис. 10 а, б, в, г, соот-
ветствующих применению полого волновода (a), волноводно-коаксиальной системы (б), ди-
электрического волновода (в), микрополосковыой линии (г). Во всех этих устройствах при-
менена одна и та же конструкция корпусированного "резонансного ЛПД". Применение "ре-
зонансного диода" устраняет необходимость создания специальных диодов для использова-
ния в различных линиях передачи. На рис. 10 корпусированный диод 1 установлен в теплоот-
водящем основании 2; электрическое питание ЛПД производится при помощи индуктивного 
штыря 3 в волноводной конструкции 5 – рис. 10а, при помощи центрального проводника ко-
аксиальной линии, проходящего через коаксиальный цилиндрический поглотитель 4 в волно-
водно-коаксиальной системе 5 – рис. 10б, при помощи поперечного токопроводящего про-
водника 3, проходящего через оксидированные дюралюминиевые  втулки 4 в экране 6 пер-
пендикулярно к линии передачи в конструкции с диэлектрическим волноводом 5 – рис. 10в, 
при помощи трапецеидальной пластинки 3 и микрополоскового фильтра питания 4 в конст-
рукции с микрополосковым волноводом – рис. 10г. 

Создание корпусированных ЛПД в диапазоне 30-140 ГГц может быть обеспечено при-
менением диэлектрических втулок корпусов на основе алюминооксидной керамики с разме-
рами, приведенными в табл. 1. 

Таблица 1 
Частотный диапазон,  

ГГц 
Внешний диаметр, 

мм 
Внутренний диаметр, 

мм 
Высота, max,  

мм 
30–40 1,2 0,75 0,35 
50–60 0,9 0,5 0,3 
70–100 0,5 0,2 0,15 
100–140 0,4 0,2 0,15 

 
Геометрия контактных пластинок варьируется в широких пределах от одиночной пла-

стинки до 4–7 лучевой системы пластинок в зависимости от рабочего диапазона частот и 
требований к добротности и к резонансному сопротивлению корпусированного ЛПД. 

В области частот 140–300 ГГц также применяются принципы резонансной трансфор-
мации импеданса ЛПД, однако, конструктивное выполнение корпусов требует применения 
специальных решений, обеспечивающих достижение резонансных частот в указанном диапа-
зоне. Оказывается необходимым применение кварцевых втулок и контактных сеток или диа-
фрагм в качестве вводов питания [14]; во многих случаях вместо диэлектрических втулок 
применяются кварцевые опоры с минимальной емкостью; находят применение (особенно для 
построения умножителей частоты) корпуса с увеличенным диаметром радиальной линии, 
благодаря чему включается параллельное индуктивное сопротивление, увеличивающее соб-
ственную частоту корпуса. 

На основании приведенного рассмотрения принципов корпусирования ЛПД можно 
сделать следующие выводы: 
– Методы построения корпусированных ЛПД на основе резонансной трансформации импе-

данса полупроводниковой структуры при использовании монтажных элементов металло-
керамического корпуса решают задачу согласования импедансов диода и нагрузки в ши-
роком частотном диапазоне при минимальных энергетических потерях. Выбор геометри-
ческих параметров полупроводниковой структуры, корпуса ЛПД и его монтажных эле-
ментов является первым шагом при разработке СВЧ-устройства. 



 Часть I, глава 2  62 

 
Рис. 10 
Принципы включения корпусированного диода в различные линии передачи: волноводные (рис. 10а), 
волноводно-коаксиальные (рис. 10б), диэлектрические (рис. 10в), микрополосковые (рис.10г). 

– Рассмотренные методы построения корпусированных лавинно-пролетных диодов являют-
ся универсальными для создания СВЧ-устройств различного функционального назначе-
ния – автогенераторов, усилителей, умножителей частоты, сумматоров мощностей N дио-
дов и т.п. 

– Применение резонансной трансформации импеданса полупроводниковой структуры це-
лесообразно при построении генераторно-усилительных устройств, применяющих актив-
ные элементы любых типов, у которых максимальная мощность достигается при модуле 
отрицательного сопротивления, соизмеримом с сопротивлением потерь внешней СВЧ-
цепи. 

– Принцип резонансной трансформации импеданса полупроводниковой структуры при ис-
пользовании монтажных элементов металлокерамического корпуса представляет значи-
тельный интерес не только при разработке активных генераторно-усилительных уст-
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ройств, но также при разработке управляющих и коммутирующих устройств: при включе-
нии варакторных диодов в системах перестройки частоты для уменьшения потерь в варакто-
рах, при включении p-i-n-диодов в амплитудных модуляторах и переключателях для умень-
шения потерь в режиме пропускания и увеличения развязки в режиме запирания и т. д. 

б) Диоды Ганна 
Выбор параметров монтажных элементов металлокерамического корпуса диода Ганна (ДГ) 

не получил необходимого освещения в литературе. В то же время неправильный выбор этих па-
раметров может привести к значительному ухудшению спектральных и диапазонных характери-
стик СВЧ-устройств, использующих ДГ в качестве активных элементов. Приведенный здесь 
анализ базируется на результатах численных расчетов импедансных характеристик полупровод-
никовых структур ДГ, полученных на основе двухтемпературной модели в широком интервале 
частот, амплитуд сигнала и постоянного смещения при различных температурах решетки 
(см. раздел 1.1) [15]. Использованные в данной работе характеристики соответствуют ДГ, рабо-
тающим в миллиметровом диапазоне до частот f≈50 ГГц с оптимальной структурой контакта при 
n0l=2…3×1012 см-2, при напряжениях смещения 2Vt≤U0≤4,5Vt (Vt – пороговое напряжение ДГ), 
амплитудах переменного сигнала в интервале  0,2U0≤Um≤0,9 Um, при температуре решетки до 
Tp≤450 К. Приведенные ниже результаты численных расчетов относятся к диодам с сопротивле-
нием в слабом поле, равным 1 Ом при Тр=375К, U0=3,3Vt в восьмимиллиметровом диапазоне 
волн. Амплитудно-частотные характеристики zd(ω,im), представлены на рис. 11а,б. На этих ри-
сунках сплошные кривые определяют эквичастотные амплитудные зависимости импеданса 

( )
imd iz ω , построенные для фиксированных частот ωi  на комплексной плоскости ⎪-rd⎪, -jxd; пунк-

тирные кривые на рис. 11а соответствуют частотным зависимостям импеданса ( )
miidz ω , постро-

енным при постоянных значениях амплитуд переменного тока imi через полупроводниковую 
структуру; на рис. 11б пунктирные кривые представляют частотные зависимости импеданса по-
лупроводниковой структуры ДГ zd(ω)⎮Pe при постоянных уровнях электронной мощности Pe. 
Цифры на пунктирных кривых определяют отношения im′ = im/im0, Pe' = Pе/Pe0, где im0 – значение 
амплитуды переменного тока на средней частоте рабочего диапазона f=f0 в точке максимальной 
электронной мощности Pe0.  

Из приведенных на рис. 11 зависимостей следует, что основные отличия импедансных 
характеристик диодов Ганна в пролетном режиме и лавинно-пролетных диодов состоят в 
следующем: 
– модуль отрицательного сопротивления полупроводниковой структуры диода Ганна мало 

изменяется при увеличении амплитуды переменного тока в недонапряженном режиме, 
при im<im0; модуль отрицательного сопротивления структуры ЛПД монотонно уменьшает-
ся при увеличении амплитуды переменного тока; 

– величина модуля отрицательного сопротивления полупроводниковой структуры диода 
Ганна в точке максимальной электронной СВЧ-мощности составляет ⎢-rd0⎪≈9–11 Ом, что 
заметно превышает величины сопротивлений потерь в СВЧ-цепях миллиметрового диапа-
зона волн; величина модуля отрицательного сопротивления структуры ЛПД в точке мак-
симальной мощности близка к 1,5–2 Ом, что соизмеримо с величинами потерь в СВЧ-
цепях; в перенапряженном режиме (при im>im0) величина модуля отрицательного сопро-
тивления полупроводниковой структуры диода Ганна резко уменьшается при увеличении 
амплитуды переменного тока; 

– в широкой области частот меньших ω0 при амплитудах тока через полупроводниковую 

структуру im>imopt величина производной 
m

d

i
z

∂
∂

 существенно возрастает, т.е. увеличивается 

фиксирующая способность по току, и снижаются нестабильности амплитуды выходного 
сигнала генератора (см. 16). 
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Рис. 11 
Амплитудно-частотные характеристики полупроводниковой структуры диода Ганна  
в пролетном режиме. 

Анализ импедансных характеристик ДГ определяет следующие основные пути 
построения корпусов диодов. 

Первый вариант предполагает применение корпуса с минимальными реактивными па-
раметрами, при которых резонансная частота корпуса ωрез значительно больше рабочей час-
тоты ωраб. В этом случае корпус не трансформирует импедансные характеристики диода, и 
СВЧ-цепь генератора необходимо синтезировать применительно к ДГ с характеристиками 
zd(ω, Im, I0), представленными на рис. 11. Реализация устойчивого режима автоколебаний с 
максимальной мощностью и перестройкой в широком диапазоне частот требует в этом слу-
чае создания СВЧ-цепи, входной импеданс которой на клеммах диода имеет частотную зави-
симость импеданса ZL(ω), лежащую в полосе ACD на рис. 11 б с направлением частотных 
изменений в соответствии со стрелками. Система перестройки частоты обеспечивает при 
этом перемещение точки стационарного режима вдоль указанной полосы на импедансной 
плоскости. Недостатком этого метода является сложность создания металлокерамического 
корпуса диода в миллиметровом диапазоне волн с резонансной частотой существенно пре-
вышающей рабочую частоту.  

Второй вариант построения корпуса ДГ предполагает такой выбор его параметров, при 
котором импедансные характеристики малосигнальной области полупроводниковой структу-
ры разворачиваются в сторону больших значений модуля отрицательного сопротивления, а 
величина ⎢-rd0⎢, незначительно, в 1,5–2 раза, возрастает [16]. Такая трансформация облегчает 
синтез СВЧ-цепи, обеспечивающей устойчивый режим автоколебаний в режиме максималь-
ной мощности, а также мягкий режим самовозбуждения автогенератора в широком интервале 
рабочих температур. Реализация этого варианта корпуса диода достигается выбором мон-
тажных элементов металлокерамического корпуса диода Lp (индуктивность монтажной пла-
стинки) и Сp (емкость диэлектрической втулки корпуса), удовлетворяющих следующим усло-
виям на средней частоте ωср рабочего диапазона: 

 
ωсрLp+xd B =⎜-rd B⎜,     (26) B
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Здесь rdB, xdB – составляющие импедан-

са полупроводниковой структуры диода в 
точке В (рис. 11 б). С учетом соотношений 
(26, 27) могут быть определены импедансные 
характеристики корпусированного диода 
Ганна при выборе средней частоты fср = f0 
(точка В на рисунке 11 б). Трансформирован-
ные импедансные характеристики корпусиро-
ванного диода представлены на рис. 12. 
Сплошными кривыми представлены эквича-
стотные амплитудные зависимости импедан-
са корпусированного диода Ганна Zde (im)⎪ω; 
пунктирные кривые определяют частотные 
зависимости импеданса корпусированного 
диода Ганна Zde(ω)⎮P′e при постоянных уров-
нях электронной мощности P′e в диапазоне 
частот. Диоды Ганна с импедансными харак-
теристиками, приведенными на рис. 12, при-
менимы в волноводных, волноводно-
коаксиальных и микрополосковых СВЧ-
системах для создания эффективных широко-
полосных, и частотно стабилизированных автогенераторов миллиметрового диапазона волн. 

 
Рис. 12 
Амплитудно-частотные характеристики  
диода Ганна в корпусе. 

Возможен выбор монтажных элементов корпуса ДГ на основе тех же принципов резонанс-
ной трансформации импеданса полупроводниковой структуры, которые были применены при 
построении корпусов ЛПД. При этом, однако, заметно ухудшаются диапазонные и спектральные 
характеристики автогенераторов [16]. 

в) Экспериментальное определение импедансных характеристик корпусированных  
полупроводниковых диодов 

Описанные выше методы построения СВЧ-диодов в металлокерамических корпусах 
легли в основу создания различных типов полупроводниковых устройств миллиметрового 
диапазона волн. В основе этих методов лежит знание амплитудно-частотных импедансных 
характеристик полупроводниковых структур и оптимизация путей трансформации импедан-
сов для достижения высоких энергетических и диапазонных характеристик устройств. В то 
же время разработчик радиоустройств очень часто вынужден применять диоды СВЧ, не зная 
их амплитудно-частотных характеристик. В этом случае сознательное проектирование прак-
тически исключается и построение радиотехнического устройства основано на интуиции и 
экспериментальном блуждании. В связи с этим важно иметь метод быстрой оценки импе-
дансных характеристик диода, предназначенного для построения устройства. Таким эффек-
тивным и простым методом экспериментального определения импедансных характеристик 
Zde(ω, im) диодов является "метод автогенератора", построенного с использованием секции 
волновода прямоугольного сечения (а×b) со сменными скользящими поршнями, имеющими 
фиксированные в диапазоне частот коэффициенты отражения ⎪Γi⎪ [17]. 

Измеряемый диод устанавливается в волноводной секции на теплоотводящем основании и к 
диоду подводится электрическое питание при помощи индуктивного штыря, проходящего через 
изолирующую втулку (фильтр) в широкой стенке волновода. С одного торца волноводная секция 
подключена к согласованному сопротивлению, а с другого торца в секции устанавливаются смен-
ные скользящие поршни с различными значениями коэффициента отражения Γi. Измерения прово-
дятся в режиме автоколебаний при установке различных скользящих поршней с коэффициентами 
отражения Γi. В процессе измерений определяются частота и мощность автоколебаний при измене-
нии положения в волноводной секции каждого из сменных поршней. В связи с тем, что эквивалент-
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ная схема замещения волноводной секции со скользящими поршнями, имеющими различные коэф-
фициенты отражения Γi известна, каждому положению i-го поршня в волноводе соответствует опре-
деленная точка на комплексной плоскости импедансов. При фиксированном модуле коэффициента 
отражения ⎪Γi⎪ поршня и его перемещении относительно диода в достаточно широком диапазоне 
частот (Δf /f≈10–15%) на комплексной плоскости описываются концентрические окружности, центр 
которых приближенно расположен в точке (W0/2, j0) (см. п. 2.1.3): ZLi=W0/2[1+⎯Γi exp(-j2ϕi)],⎯Γi=Γi 
exp(jγi). В приведенном выражении Γi – модуль коэффициента отражения от i-го поршня, ϕi – фазо-
вое расстояние от i-го поршня до оси диода, γi – фаза коэффициента отражения от i-го поршня. Та-
ким образом, при изменении Γi в широких пределах оказывается возможным зондировать импеданс 

диода в пределах круга с диаметром W0; (здесь 
( )[ ]2

1
2

0

2λ/1

π120
2
π
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bW

−
=  волновое сопротивление вол-

новода, определенное, как отношение эквивалентных напряжения и тока в волноводе на волне ти-
па TE10). Процедура измерения Zde(ω, im) сводится к следующему. При различных поршнях, отли-
чающихся значениями ⎮Γi⎮, измеряют зависимости мощности Pi и частоты автоколебаний fi от 
положения поршня ϕi. На комплексной плоскости импедансов наносятся значения ZLi, рассчитан-
ные в соответствии с известной схемой замещения данной измерительной волноводной секции для 
всех значений ϕi  и ⎮Γi⎮. Точки равных частот соединяются и находятся зависимости [-Zde (fi, Pa)] = 
ZLi(⎮Γi⎮, ϕi) для всех фиксированных частот fi диапазона измерений. Для определения величины 
электронного КПД ηed, соответствующего данной точке ZLi на импедансной плоскости, произво-

дится учет КПД СВЧ-цепи: 
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= . При этом ηed =PL/ηLP0=Ped/P0, где P0 – мощность 

питания ЛПД; Рed – электронная мощность на клеммах диодной структуры; PL – мощность в по-
лезной нагрузке. На рис. 13 приведена иллюстрация описанного метода измерений амплитудно-
частотной зависимости импеданса диода. На этом рисунке концентрические окружности соответ-
ствуют фиксированным значениям модулей коэффициента отражения Γi при изменении фазового 
расстояния ϕi в широких пределах. Пунктирные окружности определяют постоянные значения 
КПД нагрузки ηL. С использованием измеренных величин мощности в нагрузке, импеданса на-
грузки, приведенного к диоду, определяется электронная мощность корпусированного диода. 

Указанный метод измерений не может 
претендовать на высокую точность оп-
ределения импедансов диодов, однако, 
он позволяет определить характер по-
ведения импедансных характеристик, 
найти область импедансов нагрузки, 
обеспечивающих наибольшую эффек-
тивность генератора, определить ход 
частотной зависимости импеданса на-
грузки для достижения наибольшей 
устойчивости параметров стационар-
ного режима. 

 
 
Рис. 13 
Иллюстрация “метода автогенератора” для  
измерения импедансных характеристик Zde(f, im)  
(или Zde(f, Pe)) корпусированного диода 

В конечном итоге, оцененные при 
использовании рассмотренного метода, 
особенности поведения амплитудно-
частотных характеристик импедансов 
рассмотренных полупроводниковых 
диодов определяют оптимальные схе-
мы СВЧ-цепей твердотельных уст-
ройств различного назначения. 
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2.1.3 Нагрузочные характеристики диодных генераторов 

Степень согласования полезной нагрузки с выходным волноводом твердотельного 
генератора существенно влияет на параметры его стационарного режима. В данном разделе 
нагрузочные характеристики рассматриваются на основе изучения полупроводниковых диодных 
генераторов с высокочастотной системой типа волноводной секции со скользящим поршнем и с 
индуктивным штырем ввода питания диода – рис. 14а. [18]. Эквивалентная схема высокочастотной 
цепи представлена на рис. 14б.  

 
Рис. 14 
а) конструктивная схема генератора с диодом 1, СВЧ-системой типа волноводной секции со сколь-
зящим поршнем 2 и с индуктивным штырем 3 ввода питания;  
б) эквивалентная схема замещения СВЧ-системы диодного генератора. 

 
На этой схеме реактивные параметры X2, X3, X4 определяются геометрией волновода и 

индуктивного штыря; к клеммам 2-2 подключен входной импеданс Zp волноводного отрезка 
длиной lp, в котором установлен скользящий поршень 2; к клеммам 3-3 подключен полупро-
водниковый диод с эквивалентным импедансом Zde=Rde+jXde; к клеммам 1-1 подключен им-
педанс нагрузки ZL=RL+jXL, соответствующий введению в выходной волновод с волновым 
сопротивлением W0, на расстоянии от оси диода lL, рассогласования с коэффициентом отра-

жения ( )]2j[γΓexpΓ Lϕ−= , где LL l
Λ
π2

=ϕ , Λ – длина волны в волноводе, γ,  – фаза и мо-

дуль коэффициента отражения соответственно: 
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Практический интерес представляет случай малого рассогласования, когда Γ<<1. При 
этом условии импеданс нагрузки на клеммах диода 3-3 определится выражением: 
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Здесь pp l
Λ
π2

=ϕ , α≈arctg(1/tgϕp). Параметры со штрихами в (28) – величины, приведен-

ные к волновому сопротивлению волновода W0. В (28) не учитывается X2
’ по сравнению с 

единицей, что допустимо в практически реализуемых системах; не учтены также потери в 
волноводной секции (R2', R4′). При Γ=0 выражение (28) описывает импедансную окружность 
на клеммах диода Z33(lp) при изменении положения lp скользящего поршня. Если не учиты-
вать изменение волнового сопротивления с частотой, то примерно по этой же окружности 
перемещается изображающая точка в интервале частот. При Γ≠0 на эту окружность наклады-
ваются вариации c амплитудой 2Γsin2ϕp. Импедансы нагрузи Z33 на клеммах диода 3-3 при 
изменении ϕp, ϕL, т.е. при изменении положения поршня lp и положения lL отражающей неод-
нородности в волноводе вывода мощности, изменении частоты w, лежат в кольцевой области, 
радиальный размер которой равен 4Γsin2ϕp (рис. 15). При этом годографом частотной зави-
симости Z33(f) является волнообразная кривая, с существенно изменяющимися величинами 
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производной dZ33/dω по модулю и по фазе. Ампли-
туда вариаций модуля частотной производной импе-
данса нагрузки и угла касательной к зависимости 
Z33(ω) на комплексной плоскости R33, X33 определя-

ется величиной p
p

L

l
l

ϕ= 2sinΓ4Δ . При Δ≥1 в импе-

дансных характеристиках Z33(ω) возникают петли, 
приводящие к многочастотности и скачкам частоты 
в стационарном режиме. Величина Γ, соответст-
вующая Δ=1, уменьшается при удалении места рас-
согласования от активного элемента, т.е. при увели-
чении ϕL (эффект длинной линии). Следует отме-
тить, что степень удаления рассогласования опреде-
ляется, согласно приведенному определению Δ, 
множителем lL/lp.  Физический смысл этого состоит 
в том, что при уменьшении lp и неизменном lL сни-
жается фиксирующая способность колебательной 
цепи генератора, и воздействие внешних рассогла-
сований возрастает. 

 
 
Рис. 15 
Характеристики импеданса нагрузки 
ZL=R33+jX33 на клеммах 3-3 диода при из-
менении фазового расстояния до поршня 
ϕp и фазового расстояния до неоднород-
ности в выходном волноводе ϕL. 

В качестве иллюстрации на рисунках 16а,б приведены зависимости Z33(ω), рассчитанные 
для различных значений Γ и различных ϕL. В расчетах приняты следующие размеры СВЧ-цепи: 
сечение волновода 7,2×3,4 мм, диаметр индуктивного штыря ввода питания d=1,0 мм, средняя 
рабочая частота 35 ГГц. На рис. 16a представлены зависимости Z33(ω), рассчитанные для 
Γ=0,023, Γ=0,042, Γ=0,083, lL=10,44 см; на рис. 16б аналогичные зависимости приведены для 
фиксированного значения Γ=0,083 и lL=1 см, lL=10 см, lL=10,44 см. Можно видеть, что при каж-
дом значении ϕp увеличение lL на Λ/4 приводит к максимальным вариациям производной 
dZ33/dω. Угол ψ2 касательной к зависимости Z33(ω) на комплексной плоскости импедансов изме-
няется в пределах dψ2<π при Δ≤1 и dψ2=2π при Δ≥1. Таким образом, малые рассогласования 
приводят к вариациям импеданса нагрузки Z33 на клеммах диода того же порядка малости, в то 
время как изменения величины dZ33/dω могут оказаться существенными вследствие эффекта 
длинной линии. Изменение фазы коэффициента отражения в пределах 2π приводит к изменению 
частоты автоколебаний в пределах полосы затягивания, величина которой определяется выраже-
нием: 
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(ΓlL)кр=Λq(4πχ)-1       (30) 
– критическое значение произведения (ΓlL), при котором возникают скачки частоты в поло-

се затягивания при изменении фазы коэффициента отражения; χ= vф/vгр – параметр дис-
персии волновода, vф, vгр – фазовая и групповая скорости волны в волноводе соответствен-
но; T20

'sin(ψ20-ψ10)=Кω – приведенное значение коэффициента фиксирующей способности 
генератора по частоте в точке стационарного режима при Γ=0 (см. п. 2.1.1); 
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– внешняя добротность генератора. Вместо (29) можно записать: 
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Из приведенных выражений (29-32), определяющих затягивание частоты автогенерато-

ра, следует, что вариации частоты зависят от произведения Γl. Это обстоятельство должно 
приниматься во внимание при проектировании системы подключения нагрузки к генератору. 

 

 
Рис. 16 
Зависимости импеданса нагрузки на клеммах диода на частоте 35 ГГц: 
а) при фиксированном расстоянии от места рассогласования до оси диода lL=10,44 см и значениях 
коэффициента отражения Г=0,023; 0,042; 0,083; 
б) при фиксированном модуле коэффициента отражения Г=0,083 и различных значениях lL=1см; 
10 см; 10,44 см. 

Следует отметить, что приведенные выражения позволяют определять внешнюю доб-
ротность и фиксирующую способность генератора по измеренной величине относительной 
полосы затягивания частоты. Эти выражения справедливы при различных схемах построения 
генератора.  

2.1.4 Диапазонные характеристики диодных генераторов 
Генераторы, рассматриваемые в этом разделе, могут быть выполнены на различных ти-

пах СВЧ-цепей, использующих волноводные (полые и диэлектрические), коаксиальные, мик-
рополосковые, щелевые и другие типы линий передачи [7, 36]. Высокочастотные системы 
этих устройств, действующих в моногармоническом режиме на основной частоте, обычно 
характеризуются низкой добротностью, поскольку они не содержат специальных стабилизи-
рующих устройств, в частности, стабилизирующих резонаторов. В связи с этим стабилиза-
ционные и спектральные характеристики этих генераторов низки и они, как правило, не на-
ходят применение в качестве задающих генераторов, гетеродинов приемников и т.п. В то же 
время, как будет показано в последующих разделах, низкая добротность является важным 
фактором при построении широкодиапазонных генераторов в режиме внешней синхрониза-
ции. В связи с этим нестабилизированные генераторы рассматриваемого класса представля-
ют несомненный практический интерес.  

Определенные в 2.1.2 принципы корпусирования полупроводниковых диодов позволя-
ют рассмотреть пути оптимизации высокочастотной цепи генератора для достижения наи-
лучших энергетических, диапазонных и спектральных характеристик. Задача сводится в ко-
нечном итоге к определению такой геометрии СВЧ-системы и методам установки в ней кор-
пусированного диода, при которых достигается максимальный диапазон перестройки часто-
ты при минимальных вариациях мощности и мер устойчивости характеристик стационарного 
режима. В связи с тем, что амплитудно-частотные характеристики ЛПД и ДГ существенно 
различаются (см. 2.1.2), указанная задача решается для этих типов диодов раздельно. 
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а) Генераторы на ЛПД 
Схематическое изображение волноводного генератора на ЛПД и соответствующая эк-

вивалентная схема представлены на рис. 17. Диод 1 установлен в волновод 2 с использовани-
ем поперечной неоднородности 3, выполненной в виде штыря либо пластины, обеспечиваю-
щей подведение к диоду электрического питания. Регулировка частоты производится сколь-
зящим поршнем 4, согласование импедансов полупроводниковой структуры и высокочастот-
ной нагрузки осуществляется методом резонансной трансформации (2.1.2). Эквивалентные 
параметры включения диода представлены реактивностями X2, X3, X4 и определяются 
размерами неоднородности 3 и размерами волновода [19, 20]. Реактивности X1 и X5 
характеризуют параметры монтажных элементов в корпусе диода. 

 

 
Рис. 17 
Генератор на волноводной системе: a) конструктивная схема; б) эквивалентная схема. 

В последующем анализе предполагается X3<<W0, что справедливо при малых по срав-
нению с длиной волны продольных размерах неоднородности 3. Расчеты показывают, что 
такие системы наиболее целесообразны при построении широкодиапазонных генераторов. 
Введем обозначения: zd(ω, im, I0) – комплексный импеданс полупроводниковой структуры, 
зависящий от частоты ω, амплитуды высокочастотного тока im в цепи диода, тока питания I0 
(cм. 2.1); Zp(ω, lp) – импеданс скользящего поршня, приведенный к сечению АА (рис.17а), в 
котором расположена ось диода; далее принято X5=ωLp, X1=1/ωCp, где Lp – индуктивность 
монтажной пластинки в корпусе, Cp – суммарная эквивалентная емкость корпуса диода, 
установленного в волновод. При реализуемом на практике предположении о малости потерь 
в высокочастотной цепи и представлении этих потерь в виде сосредоточенных 
сопротивлений в скользящем поршне (rp) и в схеме включения диода (r2, r4 ) приведенный 
импеданс нагрузки на клеммах 3-3 эквивалентного диода (рис. 17б) определяется выражени-
ем:  
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Z33', r1', r2', r4', rp' – величины приведенные к волновому сопротивлению волновода W0 ,  
Λ – длина волны в волноводе, lp – расстояние от поршня до оси диода. КПД высокочастотной 
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импеданса нагрузки на клеммах a-b схемы рис. 17б. 
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В рамках допустимости предпо-

ложения об отсутствии частотной дис-
персии параметров L4= X4/ω, и W0 импе-
данс нагрузки на клеммах 3-3 корпу-
сированного диода ZL33(lp,ω) в зависи-
мости  от положения поршня lp и частоты 
ω на комплексной плоскости импедансов 
R, jX представляется окружностью, центр 
которой расположен на линии X=X4 в 
точке R≈W0/2+r1+r2+r4

 (окружность Z33L 
на рис. 18). Пунктирными окружностями 
на рис. 18 представлены кривые равных 
значений ηL. При расчете импеданса эк-
вивалентного диода на клеммах 3-3 
предполагается, что полупроводниковая 
структура в сравнительно узком диапазо-
не перестройки частоты характеризуется 
параметрами rd, cd, зависящими только от 
токов im1, I0  в соответствии с расчетом 
импедансных характеристик диода в ши-
роком интервале амплитуд сигнала (раз-
дел 1.2). Частотные зависимости импе-
данса эквивалентного диода для фикси-
рованных значений амплитуд высокочас-
тотного тока imi, взятые с обратным зна-
ком -Zde(ω)⎪imi, определяются окружно-
стями на рис. 18. Эквичастотные зависи-
мости -Zde(imi)⎪

 
Рис. 18 
Частотная зависимость импеданса нагрузки Z33L (ω) – 
жирная окружность; кривые равных КПД нагрузки  
ηL - пунктирные окружности; частотные зависимости 
импеданса ЛПД в корпусе (с обратным знаком) 

miideZ )(ω−  при фиксированных значениях амплитуды 

тока imi – тонкие сплошные окружности;  
зависимости импеданса ЛПД в корпусе (с обратным 

знаком) 
imide )(iZ ω−  при фиксированных значениях  

частот ωi – тонкие пунктирные кривые. 

ωi представлены штрихо-
выми кривыми. Стационарный режим 
автоколебаний определяется в зависи-
мости от положения скользящего поршня 
lpi в различных точках пересечения ок-
ружности Z33L(lpi, ωi), с эквичастотными 
зависимостями импеданса эквивалент-
ного диода -Zde(im)⎪ωi, определенными для 
ωi=const. В точках стационарного режима 
должно выполняться условие устойчиво-
сти: sin(ψ2-ψ1)>0, где  
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 (см. 2.1.1). 

Из рис. 18 можно видеть, что при X′4≠0 значения imi в диапазоне механической пере-
стройки частоты изменяются в широких пределах, что означает значительное изменение вы-
ходной мощности генератора. В то же время, как следует из рис. 18, при X4=0 и отсутствии 
потерь в высокочастотной системе, т.е. при ηL=1, вариации мощности в полосе перестройки 
отсутствуют. В этом случае ширина диапазона перестройки частоты определяется добротно-
стью резонансного контура эквивалентного диода, приведенного к клеммам 3-3. Учет потерь 
высокочастотной системы при X′4=0 приводит к появлению зависимости КПД высокочас-
тотной нагрузки и диода от положения рабочей точки стационарного режима и к соответст-
вующим вариациям выходной мощности в полосе перестройки частоты. Однако, уменьшение 
КПД нагрузки существенно лишь вблизи последовательного резонанса на клеммах 3-3 при 
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ψ ≥(70–75)° и поэтому максимальная широкопо-

лосность при малых значениях X'4 оказывается 
близкой к достижимой при отсутствии потерь. 
В качестве иллюстрации к сказанному на рис. 19 
приведена расчетная зависимость ширины полосы 
перестройки Δf/f0 от величины X'4 для генератора 
8-мм диапазона волн с кремниевым однопролет-
ным диодом с площадью p-n-перехода 
Spn=2,82×10-5 cм2, плотностью тока питания 
J0=5 кА/см2, параметрами монтажных элементов 
корпуса Cp=0,25 пФ, Lp=0,15 нГ, сопротивлением 
потерь высокочастотной цепи r'=0,01, сопротив-
лением растекания диода rs=1 Ом, волновым со-
противлением волновода W0=360 Ом [21]. Шири-
на полосы перестройки определена при макси-
мальных вариациях выходной мощности 1 дБ. 
Можно видеть, что уменьшение X'4 позволяет зна-
чительно расширить полосу перестройки частоты 
генератора. При этом одновременно с расшире-

нием полосы перестройки возрастает величина sin(ψ2-ψ1), в результате чего увеличивается 
фиксирующая способность и снижаются шумы в полосе перестройки.  

 
Рис. 19 
Зависимость относительной полосы меха-
нической перестройки частоты генератора 
волноводного типа Δf/f0% от величины, ре-
активного приведенного сопротивления X′4 
индуктивного ввода питания. 

Из сказанного следует, что эффективными являются следующие пути увеличения ши-
рокополосности ГЛПД:  
– уменьшение реактивного сопротивления X4, включенного последовательно с диодом; 
– уменьшение добротности контура эквивалентного корпусированного диода. 

Возможны различные методы реализации указанных решений. Так, например, для 
уменьшения X'4 включение диода в волновод целесообразно производить при помощи диа-
фрагм с малым продольным размером, что позволяет уменьшить X4 и одновременно сохранить 
малыми величины X2, X3. Уменьшение добротности резонансного контура корпусированного 
диода может быть достигнуто уменьшением индуктивности Lp и увеличением Сp для сохране-
ния резонанса, при увеличении модуля отрицательного сопротивления полупроводниковой 
структуры за счет оптимизации профиля легирования или работы в недонапряженном режиме.  

б) Генераторы на диодах Ганна 
Как показано в 2.1.2, возможны различные подходы к построению корпусов диодов 

Ганна. В соответствии с этими решениями должны определяться оптимальные схемы СВЧ-
цепей, обеспечивающих максимальные энергетические и диапазонные характеристики гене-
раторов, действующих на основной частоте. 

Анализ показывает, что при резонансной трансформации импеданса полупровод-
никовой структуры диода Ганна с использованием монтажных элементов метало-
керамического корпуса, применяемой обычно для ЛПД, оптимальное решение обеспечивает-
ся применением СВЧ-системы волноводного типа со скользящим короткозамыкающим 
поршнем и с индуктивным штырем ввода питания диода. Блок-схема СВЧ-цепи и ее эквива-
лентная схема замещения приведены на рис. 17а, б. Принципы расширения диапазонных ха-
рактеристик те же, что и при построении ГЛПД. При выборе параметров корпуса, при кото-
рых резонансная частота диода равна средней частоте диапазона перестройки, достижима 
ширина диапазона механической перестройки частоты генератора до 20% при вариациях 
мощности 1 дБ [16]. Можно видеть, что диапазонность генераторов на диодах Ганна значи-
тельно превышает достижимую на основе ЛПД. Это связано с тем, что модули отрицательно-
го сопротивления полупроводниковой структуры диода Ганна в области максимальной мощ-
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ности значительно большие, чем у ЛПД. В результате значительно снижается добротность 
эквивалентного резонансного контура корпусированного диода, что определяет широкопо-
лосность перестройки частоты генератора.  

При трансформации импеданса полупроводниковой структуры диода Ганна в соответст-
вии с (26), (27), необходимо синтезировать высокочастотную систему генератора так, чтобы в 
широкой полосе частот обеспечивались условия устойчивого стационарного режима генерато-
ра (7), (9) при максимальной мощности диода. С учетом импедансных характеристик корпуси-
рованного диода Ганна, приведенных на рис. 12, необходимо на клеммах диода формировать 
частотную зависимость импеданса нагрузки, близкую к области последовательного резонанса. 
Реализация этого режима выполнима при использовании волноводно-коаксиальной системы, 
конструкция и эквивалентная схема замещения которой приведены на рис. 26, 27. Детальный 
анализ этой системы проведен в разделе (2.1.6). Важной особенностью волноводно-коаксиаль-
ной системы является возможность регулировки коэффициента трансформации n при измене-
нии смещения оси коаксиальной линии по отношению к оси волновода на Δ (0≤Δ≤a/2). Так, 
для волновода стандартного сечения (3,4×7,2 мм в 8-мм диапазоне) и коаксиальной линии с 
волновым сопротивлением W0k=50 Ом n=1 при коаксиальной линии, проходящей через центр 
широкой стенки волновода (Δ=0), перпендикулярно к ней и n=5-7, когда ось коаксиала 
проходит в плоскости боковой стенки волновода (Δ=a/2) [23, 24]. Частотные характеристики 
импеданса нагрузки на клеммах диода существенно изменяются в зависимости от положения 
скользящих поршней в волноводе (lpw) и в коаксиальной линии (lpk), от положения диода ld в 
коаксиальной линии. Величины ld, lpk отсчитываются от плоскости проходящей через середину 
узкой стенки волновода, перпендикулярно к оси коаксиала; величина lpw отсчитывается от 
плоскости, проходящей через ось коаксиала, перпендикулярно к оси волновода. Волноводно-
коаксиальная система оказывается исключительно гибкой для достижения требуемого 
годографа ZL(ω). Для реализации режима максимальной мощности (⎪-Rd⎪=12–15 Ом – смотри 
рис. 12) при последовательном резонансе импеданса нагрузки на клеммах диода в рабочей 
полосе частот при использовании волновода стандартного сечения с волновым сопротив-
лением W0>300 Ом и коаксиальной линии с волновым сопротивлением W0k=50 Ом, необходимо 
выбрать следующие параметры схемы: ld≈λ/4, lpk≈λ/2, lpw≈Λ/4, n≈1-1,3 (Δ≈0…a/4). Достижимая 
полоса перестройки частоты в таких системах превышает 25% при уровне выходной мощности 
(PL/Pmax)>0,7. Несомненным достоинством данной схемы построения генератора является 
применение диода с малым коэффициентом трансформации сопротивления полупроводнико-
вой структуры. В таких системах реализуются наибольшие устойчивость частоты к измене-
ниям параметров питания диода (см. 2.1.2, 2.2.1). 

Значительный интерес представляет возможность построения генераторов Ганна с ши-
роким диапазоном механической перестройки частоты при установке диода в резонаторе, 
связанном щелевой связью с волноводной нагрузкой. Конструкция такого генератора с пере-
стройкой частоты во всем Ка-диапазоне (23,25–38,5 ГГц) приведена на рис. 20 [29]. На этом 
рисунке: 1 – диод Ганна; 2 – волновод прямоугольного сечения уменьшенной высоты; 3 – ин-
дуктивный штырь; 4 – фильтр в цепи питания диода; 5 – диэлектрический стержень пере-
стройки частоты; 6 – волновод прямоугольного стандартного сечения; 7 – индуктивная диа-
фрагма. Резонатор выполнен на основе полуволнового отрезка волновода прямоугольного се-
чения уменьшенной высоты, связанного с полезной нагрузкой при помощи индуктивной 
диафрагмы. Перестройка частоты осуществляется погружением диэлектрического стержня в 
полость резонатора при фиксированных размерах резонатора. Такая конструкция, при обес-
печении нерезонансного включения полупроводниковой структуры диода в СВЧ-цепь, реали-
зует согласование импедансов диода и нагрузки практически во всем рабочем диапазоне 
стандартного волновода WR28.  
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Как указывалось в 2.1.2, в связи со значи-

тельной величиной модуля отрицательного со-
противления диода Ганна принципиально воз-
можно построение генератора без дополни-
тельной трансформации импеданса диода. Это 
соответствует применению корпуса диода с ре-
зонансной частотой ω0k значительно превы-
шающей рабочую частоту. В этом случае необ-
ходимо обеспечить согласование импеданса на-
грузки с импедансом полупроводниковой 
структуры, представленной на рис. 11. Реали-
зация генератора этого типа возможна при ис-
пользовании волноводно-коаксиальной конст-
рукции, рис. 26. Энергетические и диапазонные 
характеристики таких генераторов близки к 
достижимым при построении металлокерами-

ческого корпуса диода с малым коэффициентом трансформации согласно (26, 27). 

 

Рис. 20 
Конструктивная схема широкодиапазонного 
генератора Ганна с механической  
перестройкой частоты диэлектрическим 
стержнем в резонаторе волноводного типа.  

Общие принципы согласования импедансов полупроводникового диода и СВЧ-
нагрузки, изложенные выше, при учете амплитудно-частотных характеристик корпусирован-
ных диодов позволяют решить задачу построения генераторов на основе различных типов 
линий передачи – диэлектрических волноводов, микрополосковых и щелевых линий и т.п. 
При построении таких генераторов не требуется создание специальных конструкций диодов 
– могут применяться унифицированные конструкции, описанные выше. При этом необходи-
мо учесть принципы включения диодов в линии передачи, изложенные в 2.1.2, а также обще-
известные методы трансформации импедансов в различных линиях передачи. 

2.1.5 Установление стационарного режима колебаний автогенераторов  
Одна из задач, требующих решения при разработке диодных автогенераторов, заключа-

ется в необходимости обеспечения плавного нарастания амплитуды выходного СВЧ-сигнала 
при включении тока питания диода. Такой пусковой режим генератора (мягкий режим само-
возбуждения) должен выполняться при всех эксплуатационных воздействиях на генератор, в 
том числе в широком интервале температур окружающей среды. Реализация мягкого пуско-
вого режима колебаний требует достижения определенного взаимного расположения на ком-
плексной плоскости импедансов R, jX амплитудно-частотных характеристик импеданса диода 
и частотных характеристик импеданса СВЧ-цепи во всем диапазоне рабочих частот и темпе-
ратур. В данном разделе вопросы обеспечения мягкого режима самовозбуждения решаются 
для нестабилизированных автогенераторов на ЛПД и диодах Ганна. Задача обеспечения мяг-
кого режима самовозбуждения требуемой моды колебаний особенно остро возникает в мно-
госвязных системах, в частности, в частотно стабилизированных автогенераторах, в которых 
стабилизация частоты достигается применением дополнительного стабилизирующего резо-
натора. Эта задача рассматривается в следующем разделе, относящемся к частотно стабили-
зированным генераторам. Обеспечение мягкого режима самовозбуждения достигается, как 
правило, методом  экспериментальных проб, не дающих оптимальных решений и услож-
няющих процесс настройки. В данном разделе развит метод анализа, позволяющий совер-
шенно сознательно проектировать автогенераторы с требуемым мягким режимом установле-
ния колебаний.  

Анализируемая здесь схема генератора волноводного типа приведена на рис. 21. Полупро-
водниковая структура диода установлена в корпусе, выполняющем функцию не только гермети-
зирующего узла, но и трансформатора, обеспечивающего согласование импедансов диода и на-
грузки с минимальными энергетическими потерями (см. 2.1.2). В приведенной схеме Zp – им-
пенданс волноводного скользящего поршня. Можно определить эквивалентный комплексный 
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Рис. 21 
Эквивалентная схема СВЧ-цепи  генератора на 
волноводной системе с поршнем. 

импеданс нагрузки ZL, приведенный к 
выводам а-b корпусированного диода, а также 
импеданс диода Zde на этих же выводах. 
Последующий анализ проводится на основе 
метода эквивалентной линеаризации, в 
рамках которого СВЧ-сигнал в нестационар-
ном режиме определяется выражением 
i(t)= im(t) exp j[ωst+ϕ(t)], где im(t), ϕ(t) медлен-
но изменяющиеся функции времени, для 
которых справедливы соотношения: 

s
m

m dt
(t)di

i
ω1

<< , sωdt
d

<<
ϕ . 

В каждый момент времени переходного 
режима при выполнении указанных соотно-
шений удовлетворяется условие квазиста-
ционарности: 

Zde[ϖ, im(t)]+ZL(ϖ) = 0,  

где 
dt

(t)di
i

j
dt
d m

m
ss

1ω −
ϕ

+=ϖ  – комплексная частота, 

Zdе[ϖ, im(t)] – импеданс корпусированного диода, 
ZL(ϖ) – импеданс нагрузки для частоты ϖ(t), приведенные к выводам а-b. 
В первом приближении, пренебрегая величинами высшего порядка малости, это усло-

вие можно записать следующим образом:  

[Zde(ω, im)+ZL(ω)]+
ω∂

∂ [Zde(ω, im)+ZL(ω)] (Δω–jα)=0,    (35) 

где α=
dt

di
i

m

m

1 . 

Вблизи стационарного режима колебаний с частотой ωs и амплитудой ims, для которого 
выполняется условие [Zde(ωs, ims)+ZL(ωs)]=0, точка, соответствующая переходному режиму с 
амплитудой (ims–Δim) и частотой (ωs+Δω) на комплексной плоскости импедансов смещается 
относительно точки стационарного режима на величину 

ΔZ= ( ) ( )[ ] ( )αΔωωω,
ω ω

jZiZ
mss ,I

Lmde −
⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧ +

∂
∂ .    (36) 

На основании (35), (36) и результатов анализа импедансных характеристик диода 
Zde(ω, im) и высокочастотной нагрузки ZL(ω) можно определить области импедансов на ком-
плексной плоскости R, jX, соответствующие нарастанию колебаний (α>0) и гашению колеба-
ний (α<0). Годограф частотной зависимости импеданса эквивалентной нагрузки на выводах 
а-b корпусированного диода приведен на рис. 22. При построении годографа не учитывалась 
частотная дисперсия параметров эквивалентной схемы (рис. 21). Указанные допущения не 
снижают применимость результатов анализа, но существенно упрощают геометрический образ 
зависимости ZL(ω), что особенно важно при рассмотрении многосвязных высокочастотных сис-
тем, таких, какими являются системы со стабилизирующими резонаторами. Рассмотрим далее 

случай, когда 
ωω ∂

∂
>> deL Z

d
dZ

, 
ω

αΔ
d
dZ

jZ L−≈ . Эти условия наиболее полно удовлетворяются в 

частотно стабилизированных системах, содержащих высокодобротные резонаторы. Из (36) сле-
дует, что на комплексной плоскости импедансов области положительных и отрицательных зна-
чений α разделены окружностью ZL(ω). Во внутренней области А окружности α>0, а во внешней 
области B α<0. Это означает, что при расположении исходной точки А1 (при Im=0) внутри окруж-
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ности ZL(ω) имеет место мягкий режим са-
мовозбуждения и точка стационарного ре-
жима располагается на указанной окружно-
сти в точке О1. При расположении исходной 
точки А2 в области В, мягкий режим уста-
новления колебаний не реализуется. Одна-
ко, может быть реализован жесткий режим 
самовозбуждения при внешнем толчке тока 
диода и при этом стационарный режим ус-
тановится в точке О2. Таким образом, зна-
ние "пусковых" импедансных характери-
стик при амплитуде СВЧ-сигнала im=0, 
в рабочем диапазоне частот оказывается не-
обходимым для сознательного построения 
генератора. 

Имеются определенные особенности 
при использовании ЛПД и диодов Ганна в 
генераторах. В ЛПД при увеличении ам-
плитуды сигнала СВЧ-модуль отрицатель-
ного сопротивления полупроводниковой 

структуры ⎜rd⎜ уменьшается, и максимальная мощность достигается при величинах ⎜rd⎜, со-
измеримых с сопротивлениями потерь. В связи с этим применяется резонансная трансфор-
мация импеданса полупроводниковой структуры (2.1.2а). В диодах Ганна, модуль отрица-
тельного сопротивления в режиме максимальной мощности значительно превышает сопро-
тивления потерь (см. 2.1.2б). При этом резонансная трансформация импеданса полупровод-
никовой структуры не требуется и практически целесообразный корпус диода выполняет 
лишь некоторую коррекцию амплитудно-частотных характеристик диода в области малых 
амплитуд. Для каждого из этих типов полупроводниковых диодов, с учетом трансформи-
рующих характеристик их металлокерамических корпусов, должны быть определены частот-
ные зависимости импедансов Zde(ω)⎪im=0 в пусковом режиме. Положение годографов этих за-
висимостей по отношению к годографу импеданса нагрузки ZL(ω), с учетом приведенного 
правила определяет режим установления колебаний в полупроводниковых генераторах. 

 
Рис. 22 
Зависимость импеданса эквивалентной нагрузки на 
клеммах a–b (рис. 21) ZL(ω) от частоты (пунктир). 
Зависимость эквивалентного импеданса диода на 
клеммах a–b от амплитуды СВЧ-тока ( )

imde iZ ω−  

для фиксированных частот ω1, ω2 (сплошные кривые).

Найденные выше условия мягкого режима самовозбуждения диодных автогенераторов 
носят универсальный характер и могут быть применены к различным схемам построения ге-
нераторов, в том числе и схемам частотно стабилизированных генераторов. В связи с этим 
сформулируем правило, выполнение которого необходимо для обеспечения мягкого режима 
самовозбуждения: 

Для обеспечения мягкого режима установления автоколебаний диодного генератора  в 
широком интервале рабочих температур режим питания диода, схема его включения в высо-
кочастотную цепь и параметры высокочастотной цепи должны быть выбраны так, чтобы го-
дограф частотной зависимости импеданса полупроводникового диода при нулевом СВЧ-токе 
через диод был расположен внутри годографа той частотной зависимости импеданса нагруз-
ки, определенного на клеммах диода, на которой располагается точка стационарного режима. 
Данное правило будет применено ко всем рассматриваемым схемам построения диодных ав-
тогенераторов. 

2.1.6 Режим внешней синхронизации генераторов;  
характеристики стационарного режима и их устойчивость 

Применение режима внешней синхронизации полупроводниковых генераторов решает зада-
чу построения выходных каскадов передатчиков с высоким коэффициентом усиления, низким 
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уровнем частотного шума и уровнем выходной мощности, соответствующем максимальному 
энергетическому режиму. Уровень частотного шума и стабильность частоты выходного сигнала 
соответствуют параметрам синхронизирующего сигнала. Это обстоятельство позволяет создавать 
высокостабильные источники с минимальными фазовыми шумами в миллиметровом диапазоне 
волн, в том числе и в коротковолновой его части, где построение высокодобротных резонаторов 
весьма затруднено. Режим синхронизации во многих случаях предпочтительнее режима пассивно-
го усиления, в котором максимальная выходная мощность достигается при малом усилении, не 
превышающем обычно 4-5 дБ. 

Рассмотрим, прежде всего, феноменологическую мо-
дель синхронизированного генератора (рис. 23), в которой к 
клеммам а-b подключены эквивалентная проводимость дио-
да Yde(ω, Um, I0, θ) и проводимость нагрузки YL(ω), где ω – 
частота сигнала, Um – амплитуда сигнала на клеммах а-b, I0 – 
ток питания диода, θ – температура полупроводниковой 
структуры. На рассматриваемую систему воздействует ток 
синхронизирующего сигнала с амплитудой is, определяемой 
величиной синхронизирующей мощности Ps: is=[8Ps G0]0,5, 
G0 – волновая проводимость линии, подключенной к клем-
мам а-b. Схема, представленная на рис. 23, является доста-
точно общей и к ней могут быть приведены различные ре-
альные схемы построения синхронизированных генераторов. 
В рамках квазилинейной теории условие стационарного син-
хронного режима записывается как 

 
Рис. 23 
Схема феноменологической модели 
диодного генератора в режиме 
внешней синхронизации. 

1H (ω, Um,I0,θ)= H (ω,Um,I0,θ) Um=isexp (jχ),    (37)  
а критерии устойчивости стационарного синхронного режима принимают вид [1]: 
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где ),(ω mUH = H exp(jχ) = [ (ω, UdeY m, I0, θ) + (ω)] – изображающая функция, LY HUH m=1 , 

HUH m
2

2 = ; индексы 0 у производных в (38) означают, что они берутся в точке стационарного 
синхронного режима при частоте синхронизирующего сигнала ωs и амплитуде напряжения 
Ums на клеммах а-b. При известной величине вектора изображающей функции ),(ω mss UH  в 
точке стационарного режима может быть определен коэффициент отражения на клеммах а-b 
синхронизированного генератора: 

Γ (ωs,Ums)=|Γ|ejγ=
),(ω

),(ω2 0
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UH
UHG −  и выходная мощность Pout= |Γ|2Ps  (39) 

Графическое представление условия стационарного режима приведено на рис. 24. На этом 
рисунке проведена окружность is exp(jχ) c радиусом равным постоянной амплитуде синхронизи-
рующего тока is и с фазой χ=arg H . Кривые I, II определяют зависимости )(1 mUH  на двух фик-
сированных частотах ω1 и ω2 при неизменном токе питания I0 и температуре θ0. Зависимости 

)(UH m1  пересекают окружность is exp(jχ) в точках m, n. Переход от точки m к точке n определя-
ется изменением частоты синхронизирующего сигнала на dω и изменением амплитуды напря-
жения выходного сигнала на ΔUm=Um2-Um1, где Um1 и Um2 – амплитуды напряжений стационар-
ного режима на частотах f1 и f2 соответственно. При постоянной величине синхронизирующей 
мощности Ps в полосе синхронизации величины ΔUm и dω связаны соотношением:  
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Здесь приняты обозначения: 

T1 exp(jψ1)=[Um
m

m

U
,IUH

∂
∂ ),(ω 0 ]|0, T2 exp(jψ2) =

ω∂
∂ ),(ω 0,IUH m  |0; H0 – соответствует мо-

дулю изображающей функции в точке стационарного режима. В первом приближении при 
переходе от точки m к точке n (отрезок mn на рис. 24) 

Lmn=[ΔH1] =[ΔH U] =dU
n

m
|

n

m
| m[T1 exp (jψ1)+H0 exp (jχ0)]+dωUmT2 exp(jψ2). 

С учетом (40) |Lmn|=dωT2Um[sin(ψ2-χ)–(T1/2q) sin(ψ1-χ) cos(ψ2-χ)], 
где q=T1 cos (ψ1-χ)+H0  и полоса синхронизации может быть определена как 

∫
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Здесь χ1 и χ2 – фазовые углы на плоскости H 1, определяющие границы устойчивого 
синхронного режима. Из приведенного вывода следует, что справедливость соотношения (41) 
не ограничена требованием малости синхронизирующего сигнала и какими-либо требова-
ниями к виду амплитудно-частотных характеристик активного элемента. При выполнении 
условия ψ1-χ=0 и при малом синхронизирующем сигнале, когда можно считать амплитуду 
напряжения на диоде в полосе синхронизации неизменной, равной напряжению в режиме 

автоколебаний и ψ2-χ≈const, Δωs≈ )ψsin(ψ
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СВЧ-цепи (совместно с диодом), Ра – мощность автоколебаний. Эта формула совпадает с 
приведенной в [22] и при ψ2-ψ1=0,5π она принимает вид известной формулы Адлера. Ана-
лиз (41) определяет следующие пути расширения полосы синхронизации: 

– уменьшение обобщенной добротности системы; 
– расширение пределов угла χ на комплексной плоскости изображающей функции 

1H , в которых удовлетворяются условия устойчивого стационарного режима; 
– создание СВЧ-цепи синхронизированного генератора, обеспечивающей уменьшение мо-

дуля |S(ψ1,ψ2,χ)|=|sin(ψ2-χ)-(T1/2q)sin(ψ1-χ)cos(ψ2-χ)|; при ψ1=χ это решение соответст-
вует уменьшению угла (ψ2-ψ1), что эквива-
лентно построению автогенератора с низкой 
мерой устойчивости стационарного режима; 

– увеличение амплитуды синхронизирующего 
сигнала, что эквивалентно при прочих рав-
ных условиях уменьшению синхронного 
усиления. 

Выходная мощность генератора в полосе синхронной 
работы определяется выражением:  

Pout = Ps-0,5GdeUm
2.    (42) 

Рис. 24 
Графическое представление условия 
стационарного синхронного режима 
диодного генератора. 

Из приведенного выражения видно, что когда 
реализуется режим максимального усиления, т.е. 
Pout/Ps>>1, амплитуда напряжения на диоде близка к 
автоколебательному значению и выходная мощность 
Pout≈Pa. Для достижения максимальной мощности син-
хронизированного генератора в этом случае настройку 
в режиме автоколебаний нужно производить на макси-
мальную мощность Pа. В тех случаях, когда синхрон-
ный режим генератора применяется для суммирования 
мощностей синхронизирующего сигнала Ps и допол-



2.1 Диапазонные и энергетические характеристики генераторов и усилителей 79
нительной мощности Pad, развиваемой диодом, настройку в режиме автоколебаний нужно 
производить на меньшую мощность, при которой суммарная величина напряжения на диоде 
будет близка к оптимальному значению. Этот вопрос детально обсуждается в последующих 
разделах. Важным для синтеза оптимальных СВЧ-цепей синхронного генератора является 
установление связи между векторами коэффициента отражения ⎯Γ=Γexp(jγ) и изображающей 
функции ⎯H=Hexp(jχ). Эта связь может быть определена соотношениями: 

,Γe
1Γ

2
1Γ

2 γ
2

0
2

0χ jj GGHe
−

+
−

−=
Γcosγ1
Γsinγtgχ
+

−= .    (43) 

На комплексной плоскости изобра-
жающей функции⎯H рис. 25 построены ок-
ружности равных значений модуля коэффи-
циента отражения Γ и постоянных значений 
фазы γ. Синтез генератора с минимальными 
вариациями выходной мощности в полосе 
синхронизации сводится, в конечном итоге, 
к определению таких параметров схемы ге-
нератора и режимов работы диода, при ко-
торых реализуется годограф изображающей 
функции⎯H, максимально приближающийся 
к окружности, описываемой выражения-
ми (43) при Γ=const. 

Рассмотрим наиболее распространен-
ную конструкцию генератора, основанную 
на применении волноводно-коаксиального 
Т-образного сочленения (рис. 26). Коакси-
альная линия 1 с волновым сопротивлением 
W0К в общем случае смещена относительно 
оси волновода прямоугольного сечения на 
величину Δ. Волновое сопротивление вол-
новода W0W. В коаксиальной линии установлен корпусированный диод 3, закрепленный на тепло-
отводящем цилиндрическом основании 4, и антипаразитная нагрузка 5. Предусмотрена возмож-
ность независимого перемещения в процессе настройки диода на теплоотводящем основании и 
антипаразитной нагрузки вдоль оси коаксиальной линии. Монтажные элементы металлокерамиче-
ского корпуса диода выполнены таким образом, что в области рабочих частот генератора реали-
зуется резонансная трансформация импеданса полупроводниковой структуры диода 
(см. 2.1.2а). В одном торце волноводной линии 2 установлен скользящий поршень 6, а другой то-
рец сочленен при помощи ферри-
тового циркулятора с нагрузкой и с 
источником синхронизирующего 
сигнала.  

Рис. 25 
Кривые равных значений модуля коэффициента от-
ражения IГI (сплошные кривые) и фазы коэффициен-
та отражения γ (пунктир) на выходе диодного гене-
ратора в режиме внешней синхронизации, на плоскости 
изображающей функции Н. 

Эквивалентная схема рас-
сматриваемой конструкции пред-
ставлена на рис. 27. Параметры 
приведенной схемы определены в 
результате экспериментального и 
теоретического исследования кре-
стообразных волноводно-коак-
сиальных конструкций [23, 24]. 
В схеме рис. 27 двухполюсники X1, 
X4 включены в сечении коаксиаль-

Рис. 26 
Эскиз конструкции генератора на основе волноводно-
коаксиального Т-образного сочленения. 
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ной линии Sk, совпадающем со средней 
плоскостью волноводной секции, парал-
лельной широкой стенке волновода. Реак-
тивные двухполюсники X2, X3, а также вто-
ричная обмотка трансформатора подклю-
чены к точкам c-e, расположенным на оси 
перпендикулярной к широкой стенке волно-
вода и проходящей через ее центр. Важной 
особенностью рассматриваемой конструк-
ции является возможность регулирования 
коэффициента трансформации n при изме-
нении смещения Δ оси коаксиальной линии, 
при изменении высоты b волновода и при 
изменении размера d, определяющего по-
ложение диода совместно с теплоотводя-
щим основанием внутри волноводного окна. 
Зависимости n(Δ) при a=7,2 мм, b=3,4 мм и 
b=1,4 мм, для частоты 35 ГГц представлены 
на рис. 28. Возможность изменения величи-
ны n в широких пределах позволяет обеспе-
чить требуемое согласование импедансов 
диода и нагрузки без применения дополни-
тельных реактивных неоднородностей в вы-
ходном сечении волноводной секции гене-
ратора. В результате, основным частотно-
избирательным узлом СВЧ-цепи генератора 

является корпусированный диод с резонансной трансформацией импеданса полупроводниковой 
структуры. В связи с низкой добротностью резонансного контура диода обобщенная добротность 
СВЧ-цепи генератора принимает минимальные значения, уменьшающиеся при увеличении экви-
валентной проводимости нагрузки GL=G0/n2.  

 
Рис. 27 
Эквивалентная схема замещения высокочастотной 
цепи синхронизированного диодного генератора на ос-
нове волноводно-коаксиального  
Т-образного сочленения. 

Приведенные в этом разделе положения позволяют сознательно подойти к конструированию 
СВЧ-цепей широкодиапазонного синхронного прибора и определить соответствующие схемы и 
параметры конструкции широкодиапазонного синхронизированного генератора. Конкретное при-
менение результатов этого раздела приводится в 2.4 для проектирования мощного широкодиапа-

зонного импульсного генератора на ЛПД. 

Рис. 28 
Зависимости коэффициента трансформации n  
волноводно-коаксиального Т-образного сочленения от 
смещения (Δ) оси коаксиала относительно оси волно-
вода для высот волновода b=3,4 мм и b=1,4 мм при 
a=7,2 мм; частота f = 35 ГГц. 

В качестве примера приведем резуль-
таты рассмотрения метода существенного 
расширения полосы синхронизации мощно-
го импульсного синхронизированного гене-
ратора на ЛПД в диапазоне частот 
33-40 ГГц [25]. ЛПД выполнен на кремние-
вой полупроводниковой структуре p+-p-n-n+ 
c диаметром p-n-перехода dpn=160 мкм и оп-
тимальным профилем легирования для дос-
тижения максимальных энергетических па-
раметров (Na=3×1016, lp=0,8 мкм, Nd=3×1016, 
ld=1,0 мкм) [26]. Импедансные характери-
стики таких полупроводниковых структур в 
широком интервале амплитуд сигнала Um, 
амплитуд плотностей тока питания J0, и 
температур полупроводника приведены 
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в 1.2. Применена резонансная трансформация импеданса полупроводниковой структуры при ис-
пользовании монтажных элементов корпуса диода: Lp=0,125 нГ, Сp=0,2 пФ, rs=0,3 Ом. В после-
дующих расчетах плотность тока питания J0=16 кА/см2, θ=500 К. Расстояние ld=0,5 l, т.е. к плоско-
сти коаксиальной линии Sk приводится эквивалентный импеданс диода в резонансном корпусе. 
Расчеты проведены для следующих размеров конструкции рис. 26: d1=1,3 мм, d2=3 мм, Δ=а/4, 
a=7,2 мм, b=3,4 мм. Параметры ld, lap, lp регулируются в процессе настройки генератора для дости-
жения наилучших энергетических и диапазонных характеристик. Для указанных геометрических 
размеров X4/W0К>8, X2/W0В<0,12 и в расчетах не учитываются. Реактивные параметры X1 и X3 также 
не учитываются – эти параметры в значительной степени замещаются изменениями величин lp и 
lap соответственно. Изменение положения отражающей антипаразитной нагрузки lap изменяет в 
широких пределах параметры двухполюсника, включаемого последовательно с корпусированным 
диодом. Так, при lap=nl/2 последовательно с эквивалентным импедансом Zde диода подключается 
импеданс последовательного резонансного контура Zk(lap, Cap, rap)=rap+jω0klap(ω/ω0k.-ω0k/ω), где ω0k – 
резонансная частота последовательного контура, lap=0,5nπW0k/ω0k, n=0, 1, 2. Антипаразитная на-
грузка коаксиальной линии выполнена с коэффициентом отражения Γap≈0,8. Известно, что в таких 
схемах обеспечивается компенсация реактивных сопротивлений, улучшающая диапазонные ха-
рактеристики усилителей. Расчет СВЧ-характеристик рассматриваемого генератора показывает, 
что в рассматриваемой схеме достижима рабочая полоса частот Δf /f0≥13% при коэффициенте уси-
ления Γ2≥14 дБ. Введение в схему последовательного резонансного контура в два раза увеличило 
диапазонные характеристики генератора. Это связано, прежде всего, с расширением пределов уг-
лов χ1–χ2, в которых реализуется устойчивый синхронный режим, а также с уменьшением обоб-
щенной добротности. 

2.1.7 Полупроводниковые диодные усилители 
Полупроводниковые диодные генераторы в режиме внешней синхронизации могут рас-

сматриваться как синхронные усилители отражательного типа. Их отличие от стабильных 
усилителей отражательного типа состоит в том, что при выключении входного сигнала (Ps=0) 
мощность выходного сигнала равна автоколебательной (Ра). В стабильном усилителе при 
Ps=0 Pout=0. Указанное обстоятельство и определяет области применения стабильных усили-
телей – это в основном каскады передающих и приемных устройств в тех случаях, когда вре-
мя прихода усиливаемого сигнала не определено. Следует указать, однако, что достижимый 
уровень шума диодных усилителей больше, чем у малошумящих транзисторных усилителях. 
В связи с этим, как привило, в чувствительных приемных устройствах в настоящее время 
применяются МШУ на транзисторах. 

В стационарном режиме в пределах определенной полосы частот Δf, меньшей полосы 
синхронизации Δfs, стабильный усилитель и синхронизированный генератор неразличимы. 
Параметры стационарного режима стабильного усилителя определяются уравнением: 

⎯H(ω, Um, I0, θ)Um = Hexp(jχ).Um = [Re⎯H + j Im⎯H]Um=isexp (jχ),   (44) 
Коэффициент усиления по мощности усилителя отражательного типа 

( ) ( )2θ,0ω,022
θ,0ω,Γ

H

,ImUHG
,ImUK

−
== .           (45) 

На рис. 29а, б на комплексной плоскости, изображающей функции⎯Н1=H exp(jχ)Um для 
синхронизированных генераторов и стабильных усилителей соответственно, построены ти-
пичные зависимости изображающей функции H1(Um)⎮fi, от амплитуды напряжения на диоде 
Um при фиксированных частотах fi – пунктирные кривые и зависимости H1(fi)⎮Um от частоты 
при фиксированных напряжениях – сплошные кривые. Пунктирными окружностями на этих 
рисунках представлена комплексная амплитуда тока входного сигнала is exp(jχ). При увели-
чении мощности входного сигнала Ps=(1/8)[is

2 W0] радиус пунктирной окружности возрастает 
пропорционально Ps

0,5. Стационарные параметры синхронного (в пределах выполнения ус-
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ловий устойчивости (38)) и стабильного усилительного режимов определяются в точках пе-
ресечения окружностей входного сигнала is c зависимостями H1(Um)⎮fi. Уровень выходной 
мощности стабильного усилителя отражательного типа определяется тем же выражени-
ем (42), что и для синхронного усилителя; зависимость между векторами ⎯H и ⎯Γ определя-
ется из (43) – рис. 25; пути расширения диапазона усиливаемых частот стабильного усилите-
ля те же, что и для синхронного усилителя (2.1.6). При одинаковых уровнях входного сигнала 
и прочих равных условиях достижимый уровень выходной мощности синхронного усилителя 
больше, чем в стабильном усилителе. Это особенно существенно в приборах с большим уси-
лением, когда выходная мощность синхронного усилителя, при соответствующем выборе па-
раметров СВЧ-цепи, может включать дополнительную мощность, близкую к максимальной 
автоколебательной Pa max при отсутствии входного сигнала – см. (42). 

 
Рис. 29 
а) графическое представление условия стационарного режима диодного генератора в режиме внеш-
ней синхронизации;б) диодного пассивного усилителя.. 

Разработка стабильного усилителя требует обеспечения устойчивости состояния покоя 
(Pout=0) при отсутствии внешнего возбуждения (Ps=0) и возможных, допустимых внешних 
воздействиях. В этом и состоит основная особенность проектирования и настройки усилите-
ля. Критерий устойчивости состояния покоя может быть сформулирован с использованием  
амплитудно-частотных характеристик функции H1(ω, Um)=H×Um, приведенных на рис. 29а, б, 
следующим образом: ни при каких допустимых внешних воздействиях изображающая функ-
ция первого порядка H1 в широком интервале частот и амплитуд напряжений на диоде не 
проходит через ноль, за исключением режима, когда Um=0. Стабильность усилителя означает, 
что в широком диапазоне частот, изменении рабочей температуры диода в заданных преде-
лах, допустимых вариациях тока питания диода, реальных рассогласованиях нагрузки, до-
пустимых воздействиях электромагнитного характера автоколебания не возникают, т.е. вы-
полняется условие: 

H(ω, Um, I0, θ) ≠ 0.      (46) 
Таким образом, проектирование стабильного усилителя требует, кроме удовлетворения 

требований к энергетическим и диапазонным параметрам, обеспечения устойчивости к кли-
матическим, электрическим воздействиям. При использовании корпусированного ЛПД с ре-
зонансной трансформацией импеданса это означает, что годограф частотной зависимости 
импеданса нагрузки ZL(ω), приведенный к клеммам корпусированого диода в широком диа-
пазоне частот должен находиться внутри "пусковой" окружности -Zde(ω)⎟im=0 – см. рис. 30. На 
этом рисунке приведены зависимости -Zde(ω)⎮imi импеданса ЛПД от частоты при фиксиро-
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ванных амплитудах напряжения сигнала Umi (сплошные кривые близкие к окружностям), за-
висимости Zde(Um)⎮ωi импеданса ЛПД от амплитуды напряжения Um при фиксированных 
частотах ωi (пунктирные кривые). Амплитудно-частотные характеристики импеданса корпу-
сированного ЛПД, рис. 30, рассчитаны для следующих параметров: частота fср≈35 ГГц, тем-
пература полупроводниковой структуры θpn=390°С, диаметр p-n-перехода dpn=80 мкм, плот-
ность тока питания диода J0=6 кА/см2, профиль легирования полупроводниковой структуры 
диода p+-p–n-n+, близок к оптимальному для достижения максимальных энергетических па-
раметров (концентрация примесей в областях p и n Np,n=3×1016, протяженности областей p, n 
lp,n=1 мкм), емкость корпуса диода Сp=0,25 пФ, индуктивность монтажной пластинки в кор-
пусе Lp=0,16 нГ, сопротивление потерь rs+rm=1 Ом.  

В данном примере температура полупроводниковой структуры θpn=390°С соответствует 
наиболее низкой рабочей температуре усилителя (с учетом собственного нагрева мощностью 
питания диода), а плотность тока питания 6 кА/см2 – максимальное значение из условия до-
пустимого нагрева полупроводника в непрерывном режиме. Частотная зависимость импедан-
са нагрузки стабильного усилителя [ZL(ω)]a  должна находиться внутри "пусковой окружно-
сти" импеданса диода, соответствующей Um=0 и наиболее низкой рабочей температуре. При 
этом должны быть учтены допустимые рассогласования нагрузки, приводящие к вариациям 
импеданса на клеммах диода a-b на величину ΔZL=2W0

abΓsin2ϕp, если применена волноводно-
коаксиальная конструкция высокочастотной системы (см. 2.1.3, 2.1.6). Трансформированная 

 
Рис. 30 

Амплитудно-частотные характеристики импеданса корпусированного ЛПД 
imide iZ ω− , )(

iudeZ )(ω  

и частотные характеристики импеданса нагрузки ZL(ω), приведенного к клеммам диода для пассив-
ного усилителя [ZL(f)]a и синхронного усилителя [ZL(f)]s. 



 Часть I, глава 2  84 
величина волнового сопротивления волновода W0

ab=W0в/n2 должна быть меньше модуля ре-
зонансного сопротивления корпусированного диода при Um=0 на величину ΔZLmax=2W0

abΓmax. 
В рассмотренном на рис. 30 примере R0d⎮Um=0=40,4 Ом; при КСВ-нагрузки, равном 1,2, 

устойчивость усилителя достигается при W0
ab≤33 Ом. Частотная зависимость импеданса на-

грузки для синхронного усилителя [ZL(ω)]s должна проходить снаружи "пусковой окружно-
сти" и, в частности, в усилителях с большим усилением проходить в области оптимальных 
величин тока сигнала через диод, при которых мощность автоколебаний максимальна. Cот-
ветствующие зависимости импедансов нагрузки для синхронного усилителя и для стабильного 
усилителя приведены на рис. 30 (жирные пунктирные окружности). При использовании в качестве 
высокочастотной цепи волноводно-коаксиальной системы рис. 26 переход из режима синхронного 
усиления в режим стабильного усиления достигается увеличением коэффициента трансформации 
(n) за счет смещения оси коаксиальной линии от оси волновода – увеличения параметра Δ при не-
изменной конструкции диода в синхронном и стабильном усилителях. На рис. 31 приведены зави-
симости параметров стабильного усилителя – выходной мощности Pout, коэффициента усиления G 
дБ, диапазона усиливаемых частот Δf/f0 на уровне минус 1 дБ от уровня входной мощности Pin, 
рассчитанные для стабильного усилителя с приведенными выше параметрами диода и СВЧ-цепи. 
Представляет интерес сопоставление характеристик стабильного и синхронного усилителей, вы-
полненных при использовании одного и того же ЛПД и высокочастотной цепи одного типа. Зави-
симость Pout(Pin) для синхронного усилителя приведена на рис. 31 в виде пунктирной кривой. 

Параметры СВЧ-цепи синхронного 
усилителя определяются так, что при из-
менении синхронизирующей мощности в 
широких пределах амплитуда напряже-
ния на диоде остается равной 20 В, соот-
ветствующей добавочной мощности 
Pд=0,5GdeUm

2, близкой к максимальной в 
режиме автоколебаний. Диапазонные ха-
рактеристики усилителей остаются прак-
тически одинаковыми. Видно, что син-
хронные усилители обеспечивают выиг-
рыш в уровне выходной мощности при 
прочих равных параметрах, что особенно 
существенно в режиме усиления малого 
сигнала. В связи с этим синхронным уси-
лителям отдают, как правило, предпочте-
ние при создании передающих устройств 
с высоким уровнем выходной мощности 
и значительным усилением. 

Рис. 31 
Характеристики устойчивого усилителя на ЛПД: вы-
ходная мощность Pa

out, коэффициент усиления G, отно-
сительная полоса частот Δ f/f0, входная мощност Pin; 
выходная мощность синхронного усилителя Ps

out от 
входной мощности Pin - пунктир. 

Наряду с полупроводниковыми ди-
одными усилителями отражательного ти-
па возможно построение проходных уси-
лителей. В общем виде схема построения 
таких усилителей приведена на рис. 32. 
На этой схеме Т1,Т2,Т3 – линейные пас-
сивные четырехполюсники, связывающие 
полупроводниковый элемент с основной 
СВЧ-цепью усилителя Т3, с источником 
входного сигнала Т1, с нагрузкой Т2. G0L, 
G0in – волновые проводимости линий свя-
зи усилителя с источником входного сиг-

 
Рис. 32. 
Схема проходного усилителя. 
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нала и с нагрузкой соответственно. Четырехполюсник Т3 трансформирует комплексную проводи-
мость Yd полупроводниковой структуры к величине Yde на клеммах a-b. 

 При использовании ЛПД или диодов Ганна в качестве активных элементов должны 
быть применены принципы трансформации проводимостей, изложенные в 2.1.2. С этой целью в 
миллиметровом диапазоне волн целесообразно применить монтажные элементы корпуса диода и 
при этом параметры четырехполюсника Т3 определяются параметрами этих элементов. В резуль-
тате трансформации к клеммам a-b подключается эквивалентная проводимость Yde(ω, Um, I0, θ).  

Проходной усилитель характеризуется амплитудно-частотными зависимостями коэффици-
ента усиления К(ω, Рin), коэффициента отражения Γ(ω, Pin): 
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= ,   (47) 

Здесь Y1, Y2 – входные (со стороны активного элемента) проводимости четырехполюсников 
связи Т1, Т2 соответственно. Для обеспечения устойчивости усилителя при Pin=0 необходимо вы-
полнение условия Y1(ω)+Y2(ω)+Yde(ω, Pin)≠0 при всех климатических и других внешних воздей-
ствиях, а также при рассогласованиях на входе и выходе усилителя. Известный в литературе ана-
лиз параметров проходных усилителей на туннельных диодах [27], на ЛПД [28] показал, что при-
боры этого класса не имеют каких-либо преимуществ по сравнению с отражательными усилите-
лями. В то же время они характеризуются критичностью к параметрам режима питания и уровня 
возбуждения, к рабочей температуре и степени согласования импедансов на входе и выходе. 
В широкой полосе частот эти усилители не обеспечивают необходимого глубокого подавления от-
раженной волны и поэтому, особенно в многокаскадных системах, нуждаются в применении не-
взаимных ферритовых развязок. По уровню шума эти усилители также уступают отражательным 
усилителям. В связи с этим в настоящее время проходные усилители в миллиметровом диапазоне 
волн не находят широкого применения.  

2.1.8 Усиление фазоманипулированных сигналов приборами на лавинно-
пролетных диодах 

Задача увеличения дальности действия радиолокационных систем при обеспечении вы-
сокой разрешающей способности приводит к необходимости применения сигналов сложной 
формы, характеризующихся одновременно значительной энергией в импульсе и широким 
частотным спектром. При максимально достижимой импульсной мощности значительная 
энергия импульса достигается увеличением его длительности; расширение спектра сигнала 
достигается введением внутриимпульсной частотной или фазовой модуляции. Один из путей 
расширения спектра радиоимпульса основан на применении фазовой манипуляции, когда 
импульс длительностью tи разбивается на n соприкасающихся друг с другом парциальных 
импульсов длительностью t0=tи/n и в каждый из этих импульсов вводится соответствующий 
фазовый сдвиг Δϕ=2π/m, где m – целое число. При m=2 возможны только два различающихся 
значения Δϕ (0 или π) и такая модуляция называется противофазной манипуляцией; при m>2 
фазовая манипуляция многофазная. В приемном устройстве при использовании методов оп-
тимальной фильтрации достигается сжатие принимаемого импульса с длительностью tи в n 
раз (т.е. до длительности t0) и увеличение уровня мощности в n раз [30]. 

При построении передающих устройств фазоманипулированных мощных сигналов с 
использованием пассивных или синхронизированных полупроводниковых усилителей возни-
кает задача обеспечения скачков фазы на Δϕ с минимальным временем переходного режима 
установления фазы парциального импульса. Значительные времена установления фазы огра-
ничивают возможность уменьшения t0 для повышения разрешающей способности, а в режи-
ме внешней синхронизации приводят к шумоподобным всплескам выходного сигнала на 
временных интервалах переходных процессов.  
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Ниже рассматриваются переходные процессы установления дискретных фаз при усиле-

нии фазоманипулированного сигнала приборами на лавинно-пролетных диодах. Стационар-
ный режим усиления (пассивного и синхронного) в соответствии с (37) определяется уравне-
нием: 

.),,( )(
000000
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sm
j

mm eiUeHUIUH ϕ−ϕχ ==ω      (48) 
Здесь приняты обозначения: ω0, Umo – соответственно частота и амплитуда напряжения 

на клеммах диода в стационарном режиме,  – стационарные фазы тока синхронизи-
рующего сигнала i

00 , Us ϕϕ

s и напряжения Um0. ),,( 000 IUH mω = )(),,( 0000 ω+ω Lmd YIUY , где ),,( 000 IUY md ω  
– комплексная проводимость полупроводникового диода, )( 0ωLY  – комплексная проводи-
мость нагрузки, приведенная к клеммам диода. 

Если фаза синхронизирующего сигнала в момент времени t=0 изменяется на Δϕs, возни-
кает переходной процесс ΔUm(t), ΔϕU(t) и уравнение, описывающее этот процесс записывает-
ся в виде: 
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В рамках метода эквивалентной линеаризации, при выполнении условий ΔUm<<Um0, 
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d su , уравнение, описывающее переходной режим, запишется в виде: 
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В (50) введены обозначения: 02001
21 ,
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j ; нулевые индексы 0  озна-

чают, что производные берутся в точке стационарного режима при Δϕs=0; Δχ(t)=Δϕs-Δϕu(t). 
В последующем анализе, в связи с малостью T1 по сравнению с H0 в широком интервале 

амплитуд сигнала и плотностей тока питания, реализуемых ЛПД, второй член уравнения (50), 
пропорциональный T1, не учитывается. Как следует из (50), изменение фазы синхронизирующе-
го сигнала на Δϕs приводит к переходным режимам, в течение которых происходит установление 
измененных значений амплитуды и фазы напряжения на диоде. 

Представляя (50) в виде системы двух уравнений для действительных и мнимых членов, в 
результате решения этой системы можно определить следующие характеристики переходного 
режима фазы Δχ(t) и амплитуды ΔUm(t)/Um0 [31]: 
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где Δχ0=Δϕs- . 0ϕu

В соответствии с расчетами генераторов на ЛПД в режиме внешней синхронизации и пас-
сивного усиления, а также численными расчетами импедансных характеристик полупроводни-
ковых структур ЛПД, в значительной части рабочей полосы частот угол χ0-ψ2 лежит в III и IV 
квадрантах, т.е. sin(χ0-ψ2)<0. При этом величина  
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характеризует время релаксации переходного процесса установления фазы Δϕu(t) и амплитуды 
напряжения на диоде U0(t). Можно видеть, что время установления фазы напряжения на диоде 
зависит от избирательных свойств высокочастотной системы совместно с активным элементом, 
определяемых величиной T2, от уровня амплитуды напряжения на диоде Umo, от уровня тока 
входного сигнала is. C увеличением добротности высокочастотной системы и увеличением уси-
ления время релаксации возрастает. Ясно, что в течение времени установления дискретной фазы 
в общем случае возникает бигармонический режим в связи с зависимостью фазы выходного 
сигнала от времени. В таблице 2 приведены расчетные времена релаксации τ и установления 
фазы tуст=3τ усилителей с различными величинами эквивалентных добротностей Q 
высокочастотных систем.  

Таблица 2 
Вариант  

исполнения 1 2 3 4 5 6 

Q 10000 1000 100 10   

T2 10-7 10-8 10-9 10-10 3×10-11 1,8×10-11

τ, мкс 20 2 0,2 0,02 0,006 0,003 
tуст, мкс 60 6 0,6 0,06 0,018 0,009 

 
Варианты исполнения высокочастотных систем 1, 2, 3 соответствуют применению волно-

водно-резонаторных конструкций со сравнительно высокими добротностями Q>100; вариант 4 
соответствует включению корпусированного ЛПД в волноводно-коаксиальную конструкцию 
(без резонатора), непосредственно сочлененную с полезной согласованной нагрузкой; вариант 5 
характеризует включение корпусированного двухпролетного кремниевого ЛПД непосредственно 
в микрополосковую линию без дополнительных реактивных параметров; вариант 6 соответству-
ет включению бескорпусного ЛПД в линию СВЧ. В этих расчетах принято, что ≈-π/2. 
В таком режиме время релаксации принимает наименьшее значение, а амплитудные изменения в 
переходном режиме минимальны. 

)( 20 ψ−χ

Расчеты таблицы 2 проведены с учетом параметров ЛПД 8-миллиметрового диапазона волн 
с площадью p-n-перехода 2×10-4 см2, плотностью тока J0=16 кА/см2 [32], параметров металлокера-
мического корпуса Lп=0,05 нГ, Ск=0,48 пФ. Напряжение на диоде выбрано максимальным 
Um0=20 В, ток синхронизации is=0,1 А, сопротивление полезной нагрузки Rн=40 Ом. Усилитель с 
приведенными параметрами характеризуется значительным усилением G>18 дБ. Наилучшие ре-
зультаты по времени установления дискретной фазы выходного сигнала достигаются при включе-
нии ЛПД в высокочастотную цепь без дополнительных реактивных элементов при минимальной 
запасенной энергии в системе. Даже применение металлокерамического корпуса диода (вариант 5) 
увеличивает время установления в два раза. Время релаксации можно уменьшить при уменьшении 
усиления, что, например, достигается уменьшением сопротивления нагрузки на клеммах диода 
при увеличении тока синхронизации.  

Полученные решения (51, 52) позволяют рассмотреть процесс установления параметров вы-
ходного сигнала с учетом фронта нарастания дискретной фазы входного сигнала. Такое рассмот-
рение соответствует реализуемым системам, поскольку всегда скачок фазы входного сигнала про-
исходит за конечный промежуток времени. Представим изменение фазы входного сигнала от ϕs1 до 
ϕs2 линейной функцией времени ϕs=kt. Полный интервал времени изменения фазы входного сиг-
нала ts разобьем на n интервалов и представим функцию ϕs(t) в виде ступенчатой функции c вели-
чиной фазового скачка Δϕs=(ϕs2-ϕs1)/N на каждом временном интервале ts/N. При заданных значе-
ниях ϕs2, ϕs1 величина N выбирается такой, чтобы выполнялись условия малости, удовлетворяю-
щие принятому методу эквивалентной линеаризации. 
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На рис. 33 приведены результаты 

расчетов ϕu(t) при заданных ϕs(t) для 
усилителя с параметрами, приведен-
ными в столбцах 5 и 6 таблицы 1 при 
Δϕs=π и ts=12 нс, 24 нс, 48 нс (кривые I, 
II, III соответственно). Приведенные 
результаты соответствуют включению 
диодов в высокочастотную цепь без до-
полнительных реактивных параметров; 
пунктирные кривые I, II, III соответст-
вуют применению корпусированного 
ЛПД; точечная кривая I*– включению 
бескорпусного диода. Применение ре-
активных четырехполюсников для 
включения активных элементов в СВЧ-
цепь, и тем более резонансных элемен-
тов, существенно увеличивает время 
установления дискретных фаз при уси-
лении фазоманипулированного сигнала. 

Так, при включении корпусированного ЛПД в систему с добротностью Q=100 при ts=200 нс 
фаза напряжения достигнет величины ϕu=150º, т.е. ошибка установления фазы за время ts 
превышает 15%. 

 
Рис. 33 
Временные зависимости установления фазы выходного 
сигнала усилителя при различных длительностях ts линей-
ного нарастания фазы входного фазоманипулированного 
сигнала от ϕs=0 до ϕs=π 

Представляет практический интерес возможность уменьшения времени установления 
дискретной фазы выходного сигнала усилителя при помощи импульсного изменения тока пи-
тания ЛПД в интервалы времени ts, в течение которых фаза синхронизирующего сигнала изменя-
ется на Δϕs. Физический смысл такой коррекции заключается в том, что изменение тока питания 
на определенную величину ΔI0 изменяет фазу выходного сигнала пассивного усилителя или син-
хронизированного генератора так, что за время ts возникает дополнительный фазовый сдвиг Δϕu, 
равный фазовому сдвигу Δϕs.  

Для формирования фазового сдвига Δϕu, компенсирующего Δϕs=kt, в общем случае необхо-
димо вводить на временных интервалах ts дополнительные прямоугольные импульсы тока питания 
диода ΔI0. Амплитуда и полярность этих импульсов определяются при прочих равных условиях 
величиной и знаком Δϕs.  

При выполнении условий 0ω<<
ϕΔ

dt
d s , ΔI0<<I0, указанных выше условий малости и упро-

щающих предположений можно определить величины ΔI0 в зависимости от параметров структуры 
диода, его корпуса и характеристик частотной избирательности СВЧ-цепи усилителя: 

.
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Представляет интерес оценка величин компенсирующих импульсов тока питания ΔI0 для ди-
одного усилителя с различными характеристиками избирательности его высокочастотной системы. 
Рассмотрим случай, когда Δϕs=kts=π, усилитель на ЛПД работает в синхронном режиме, применен 
двухпролетный кремниевый ЛПД 8-миллиметрового диапазона, с оптимальным профилем легиро-
вания, с площадью p-n-перехода Spn=2×10-4 см2. Параметры корпуса диода приняты теми же, что и 
при расчете таблицы 1. Величины T2, T3 в разных режимах работы ЛПД определяются с использова-
нием результатов численного расчета характеристик ЛПД, выполненных в [32]. В широком интерва-
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ле плотностей тока питания J0=4–16 кА/см2 при амплитудах напряжения на диоде Um=15–20 В с дос-
таточной точностью можно полагать T2=1,5×10-11 [1/Ом×Гц], T3=1,2×10-5 [см2/В], cos(ψ3-ψ2)=0,8–1,0.  

В таблице 3 приведены расчетные величины ΔI0, определенные для различных длительно-
стей ts нарастания фазы синхронизирующего сигнала до Δϕs=π, при величинах добротности СВЧ-
цепи, аналогичных приведенным в таблице 2. 

C учетом условий применимости метода линеаризации в таблице приведены величины 
ΔI0/I0<20% (I0=3,2 A). Включение корпусированного (вариант 5) или бескорпусного ЛПД (вари-
ант 6) непосредственно в микрополосковую линию без элементов связи со значительными реак-
тивными параметрами позволяет обеспечить время установления переключений фазы выходного 
сигнала на π, не превышающее 10–20 нс. При этом амплитуда модуляции тока питания диода не 
превышает 5%. При включении ЛПД в широко применяемую волноводную камеру со скользящим 
поршнем с эквивалентной добротностью Q≥100 оказывается необходимым вводить компенси-
рующие импульсы с амплитудами ΔI0/I0≥20% при длительности установления фазы ts>80 нс. 

Таблица 3 
Вариант исполнения 2 3 4 5 6 

Q 103 102 10 ЛПД в корпусе Структура ЛПД 
T2, 1/Ом×Гц 10-8 10-9 10-10 3×10-11 1,5×10-11

При ts=10 нс    5 2,5 
При ts=20 нс   8,1 2,5 1,3 
При ts=80 нс  20,3 2   
При ts=400 нс  4,1 0,4   

ΔI0/I0, % 

При ts=1000 нс 16,3 1,63    
Примененный метод эквивалентной линеаризации не позволяет определить амплитуды ΔI0, 

обеспечивающие равенство времени установления фазы выходного сигнала и длительности нарас-
тания фазы синхронизирующего сигнала в высокодобротных системах. Однако приведенный 
принцип уменьшения времени установления фазы выходного сигнала остается действующим и в 
таких системах. 

 
2.2 Частотно стабилизированные диодные генераторы  

непрерывного действия с высокодобротными  
стабилизирующими резонаторами 

Высокая стабильность частоты задающих генераторов передатчиков и гетеродинов прием-
ников радиоаппаратуры различного назначения является одним из основных факторов, опреде-
ляющих работоспособность этой аппаратуры. В связи с этим требования к стабильности частоты 
во многом определяют схему построения, режим работы, конструкцию диодного полупроводнико-
вого генератора. 

В настоящее время разработаны различные методы построения высокостабильных полупро-
водниковых генераторов, основанные на применении высокодобротных стабилизирующих резона-
торов, на умножении частоты высокостабильных низкочастотных генераторов, в том числе и с 
кварцевой стабилизацией, на использовании режима синхронизации высокостабильным сигналом 
внешнего источника, на применении систем автоподстройки частоты и фазы.  

В данной главе рассматриваются диодные автогенераторы непрерывного действия с высо-
кодобротными стабилизирующими резонаторами в их схемах. Это малогабаритные, надежные 
полупроводниковые приборы, удовлетворяющие требованиям высокой стабильности параметров 
выходного сигнала при жестких эксплуатационных воздействиях. Методы стабилизации при ум-
ножении частоты и в режиме внешней синхронизации рассмотрены в последующих разделах. 
Вопросы построения стабильных источников на основе фазовой и частотной автоподстройки и 
применении комплексированных схемных решений в данной книге не рассматриваются. 
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Различные схемы построения стабилизированных по частоте генераторов высокодобротны-

ми резонаторами  анализируются на основе изучения эквивалентных схем замещения реальных 
электродинамических систем. Однопролетные и двухпролетные ЛПД, диоды Ганна, примененные 
в качестве активных элементов в рассматриваемых генераторах, характеризуются амплитудно-
частотными зависимостями импеданса, определенными в широком интервале амплитуд сигнала, 
частот, параметров режима питания на основе методов математического моделирования и числен-
ных расчетов на ЭВМ (см. 1.1 и 1.2). 

В данном разделе определены пути построения и оптимизации конструкций, частотно ста-
билизированных генераторов, рассмотрены решения, обеспечивающие мягкий режим самовозбу-
ждения автогенераторов и одночастотность их колебаний. Определены достижимые характеристи-
ки стационарного режима автогенераторов, пути расширения диапазонных характеристик, улуч-
шения энергетических параметров генераторов. Приведенные результаты относятся, прежде всего, 
к стабилизированным по частоте генераторам непрерывного действия, поскольку в этом режиме 
диоды работают в стационарном тепловом режиме с амплитудно-частотными характеристиками 
импедансов, соответствующими установившейся температуре полупроводника и стационарным 
параметрам СВЧ-сигнала и режима электрического питания. При введении токовой компенсации 
температурных изменений импедансных характеристик диодов выводы этого раздела могут быть 
распространены и на импульсные генераторы с такими режимами работы, при которых ширина 
спектра сигнала существенно меньше ширины полосы частот стабилизирующего резонатора. Во-
просы частотной стабилизации приборов импульсного действия рассмотрены в разделе 2.4. 

2.2.1 Высокочастотные цепи диодных генераторов, стабилизированных по 
частоте, при использовании высокодобротных резонаторов 

В соответствии с выводами раздела 2.1 нестабильность частоты автоколебаний при малых 
возмущениях тока питания ΔI0, малых изменениях температуры диода на Δθ, малых рассогласова-
ниях в волноводе вывода мощности c комплексным коэффициентом отражения ⎯Γ=Γejγ обратно 
пропорциональна величине фиксирующей способности генератора по частоте Kω=T2 sin (ψ2-ψ1) 

(см. (17a)). В большинстве частотно стабилизированных генераторов 
ω

>>
ω d

dZ
d
dZ deL  и при этом 

ω
≈

d
dZT L

2 ; в этом случае T2 – фиксирующая способность нагрузки по частоте. Введение парамет-

ра Кω позволяет однозначно характеризовать различные высокочастотные системы генераторов по 
их способности увеличивать устойчивость частоты колебаний к внешним воздействиям. Увеличе-
ние частотной стабильности генератора требует увеличения его фиксирующей способности по 
частоте и, следовательно, введения в высокочастотную цепь нагрузки с высоким значением T2. В 
рассматриваемом здесь классе автогенераторов эта задача решатся введением в СВЧ-цепь высоко-
добротного стабилизирующего резонатора с резонансной частотой, лежащей в области рабочих 
частот. Различные схемы построения таких автогенераторов отличаются, прежде всего, методом 
включения стабилизирующего резонатора. Выбор наиболее целесообразной схемы построения 
стабилизированного твердотельного генератора должен быть произведен на основе анализа всей 
совокупности энергетических, диапазонных и стабилизационных характеристик генератора. 

В данном разделе рассматриваются схемы построения приборов, представляющие наиболь-
ший практический интерес для задачи стабилизации частоты генератора: 

а) Схема генератора-стабилотрона∗ с отражающим стабилизирующим резонатором в реак-
тивной цепи (рис. 34а), в которой генерация на частоте вне полосы стабилизирующего резонатора 

                                                 
* Термин "стабилотрон" впервые применен к платинотронам – электровакуумным автогенераторам 

со стабилизирующим контуром и с антипаразитной поглощающей нагрузкой. Здесь этот термин 
распространен на другие приборы, аналогичные по принципу действия. 
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подавляется введением антипаразитного сопротивления Rap. В общем случае Rap≤W0, где W0 – вол-
новое сопротивление линии, подключенной к клеммам 1-1. 

б) Схема генератора-стабилотрона с проходным резонатором в волноводе вывода мощно-
сти с волновым сопротивлением W01 (рис. 34б), в которой диод установлен в диодной линии с 
волновым сопротивлением W02, связанной со стабилизирующим резонатором и с антипара-
зитной нагрузкой Rap <<W02. 

в) Схема со стабилизирующим резонатором, последовательно включенным в волновод вы-
вода мощности (рис. 34в). 

Рассматриваемые схемы описываются следующими параметрами и характеристиками: 

 
Рис. 34 
Схемы построения частотно стабилизированных генераторов со стабилизирующими резонатора-
ми Р в их высокочастотных цепях. 

1. Активный элемент представляется двухполюсником, характеризуемым импедансом 
Zde(ω, im, I0, θ)=Rde+jXde и электронным КПД ηe(ω, im, I0, θ), которые являются функциями час-
тоты ω, амплитуды im высокочастотного тока через полупроводниковую структуру, тока пита-
ния I0 и температуры полупроводниковой структуры θ. Параметры корпуса активного элемен-
та выбираются в соответствии с 2.1.2. 

2. Схема включения диода в волновод в общем случае является шестиполюсником 1-1, 2-2, 3-3 
(рис. 34а).  

3. Стабилизирующий резонатор Р описывается параллельным контуром с эквивалентным импе-
дансом: 
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Экспериментальные исследования [33] показали, что при расчете характеристик стаби-

лизированных генераторов существенным является учет зависимости величины собственной 
добротности стабилизирующего резонатора от степени связи его с волноводом. Для прямо-
угольных резонаторов, связанных с волноводом прямоугольного сечения индуктивным от-
верстием связи и возбуждаемых на волне типа TE10n, а также для цилиндрических резонато-
ров, возбуждаемых на волнах типов TE013, TE011, TE111 и связанных с волноводом прямо-
угольного сечения отверстиями связи, имеет место уменьшение собственной добротности 
резонатора при увеличении его связи с волноводом. Типичные зависимости Q0r=f (R0r/W0) 
представлены на рис. 35 для цилиндрических резонаторов, возбуждаемых на волнах TE011, 
TE013 двумя отверстиями связи и на волне TE111 – одним отверстием связи в узкой стенке вол-
новода.  

На кривых рис. 35 отмечены величины d/λ (d – диаметр отверстия связи, λ – длина вол-
ны в вакууме). Можно видеть, что функция Q0r(R’

or)/Q0r(0) имеет один и тот же характер для 
всех исследованных геометрий резонаторов и типов возбуждаемых в них колебаний. Указан-
ное обстоятельство должно учитываться при анализе характеристик генераторов. 
4. Частота ω0 и амплитуда im0 стационарных колебаний определяется решением уравнения 

(4) и условиями устойчивости (7, 9). 
5. Коэффициент полезного действия генератора: η=ηe(ω, im, I0, θ)×ηL(ω), где ηe – электрон-

ный КПД активного элемента, ηL – КПД высокочастотной нагрузки на частоте генерации. 
6. Девиация частоты генератора Δω при малых возмущающих внешних воздействиях по току 
питания ΔI0, температуре полупроводника Δθ, коэффициенту отражения в волноводе вывода 
мощности⎯Γ определяется соотношениями, приведенными в разделе 2.1 (16, 18, 19, 29, 32). 

 
 

Рис. 35 
Зависимости собственной добротности цилиндрических резонаторов Qor от их связи с волноводом 
прямоугольного сечения R’or= Ror/W0 для типов волн в цилиндрическом резонаторе ТЕ111 - кривая 1, 
ТЕ011 - кривая 2, ТЕ013- кривая 3; цифрами на кривых обозначены отношения диаметра отверстия 
связи d к длине волны λ. 
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Как следует из результатов, изложенных в разделе 2.1, расчет характеристик стационарного 

режима частотно стабилизированных генераторов требует определения следующих параметров и 
характеристик высокочастотных систем: 
- частотной зависимости импеданса нагрузки ZL(ω), приведенного к клеммам эквивалентного 

диода; знание импедансных характеристик необходимо для решения задачи согласования им-
педансов диода и СВЧ-нагрузки с целью достижения максимальных стабилизационных, энер-
гетических и диапазонных характеристик; 

- зависимости частотной производной импеданса нагрузки ZL(ω) в диапазоне частот, опреде-
ляющей, как правило, в частотно стабилизированных генераторах величину фиксирующей 

способности генератора по частоте )sin()(
12 ψ−ψ

ω
ω

≈ω d
dZK L ; 

- частотной зависимости КПД ηL высокочастотной нагрузки, приведенной к клеммам диода. 
В последующем рассмотрении топологических особенностей импедансных характери-

стик ZL(ω) схем, приведенных на рис. 34, используется приближение малости изменения им-
педансов элементов высокочастотной системы в полосе частот резонатора по сравнению с 
частотной зависимостью импеданса резонатора Zre. Данное приближение соответствует оп-
ределяющему влиянию Zre(ω) на стабильность частоты генерации в рассматриваемых генера-
торах. Ниже рассмотрены основные особенности импедансных характеристик для приведен-
ных выше схем построения высокочастотной цепи генератора. 

а) Стабилотронный генератор со стабилизирующим резонатором в реактивной цепи 
(рис. 34а) 

Эквивалентная схема замещения высокочастотной цепи генератора приведена на рис. 
34а. Полупроводниковая структура с импедансом zd(ω, im, I0)=rd(ω, im, I0)+jxd(ω, im, I0) на 
клеммах 3-3 включена в высокочастотную цепь при помощи шестиполюсника с параметрами 
Z1, Z5, Z2, Z3, Z4, определяемыми конструкцией элементов монтажа диода в корпусе и в волно-
водной системе (см. также рис. 21). В сечении I′-I′ включен стабилизирующий резонатор с 
импедансом Zre и антипаразитное сопротивление Rap; в сечении 2′-2′ волновода вывода мощ-
ности установлена отражающая неоднородность с реактивной проводимостью BBs; выход ге-
нератора подключен к согласованной нагрузке с сопротивлением, равным волновому W0. 
Стабилизирующий резонатор и отражающая нагрузка установлены на фазовых расстояниях 
ϕ02 и ϕ01, соответственно, от сечения a-b, в котором включен диод. Анализ схемы рис. 34а 
[11, 34] показывает, что импеданс нагрузки на клеммах a-b эквивалентного диода определя-
ется выражением: 
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где – коэффициент отражения в реактивной цепи генератора: rΓ
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водимость. При выводе выражения (56) принято, что X2=X3<<W0, что обычно выполняется 
на практике. 

При отсутствии рассогласований в волноводе вывода мощности (Γs=0) вместо (56) мож-
но записать: 
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Рис. 36 
Частотная характеристика импеданса нагруз-
ки, приведенная к клеммам ab в СВЧ-цепи рис. 
34а. В полосе частот резонатора - окружность 
I; вне полосы частот резонатора - пунктирная 
окружность II. Кривые равных значений КПД 
нагрузки ηL – тонкие сплошные окружности.
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На рис. 36 представлена частотная характерис-
тика импеданса нагрузки Z'

L(ω)=Z'ab(ω), рассчи-
танная в предположении, что частотная диспер-
сия характеристик резонатора значительно выше, 
чем у волноводных элементов в рабочем диапазо-
не частот. Вне полосы частот резонатора импе-
дансная точка перемещается по окружности с ра-
диусом 1/2 apΓ  (пунктирная окружность II); в об-
ласти частот, соответствующей полосе резонато-
ра, импедансная точка переходит на резонансную 
окружность, параметры которой определяются 
величинами ϕ02, Γap, Q0r, R0r, ω0r (окружность I). 
При изменении ϕ02 соответственно перемещается 

точка касания резонансной окружности и окружности 1/2⎮Γap⎮ (ξ=±∞). Из приведенного рассмот-
рения частотной зависимости импеданса нагрузки ZL(ω) на клеммах диода можно сделать сле-
дующие выводы: 
1. Выбор величины Rap позволяет в широких пределах изменять характеристики ZL(ω); ра-

зумное значение этого параметра должно определяться требованиями подавления пара-
зитных автоколебаний вне полосы частот резонатора и оптимизации характеристик гене-
ратора (включая обеспечение мягкого режима самовозбуждения). 

2. КПД высокочастотной цепи генератора определяется выражением (см. 2.1.4.): 
ηL=⎮Z'L(ω)⎮2 /R'L(ω). На рис. 36 проведены кривые равных ηL, которые являются окруж-
ностями с радиусом ηL/2 и центром в точке (ηL/2, j0) (тонкие сплошные окружности). 

3. Фиксирующая способность генератора по частоте, активный элемент которого включен в 
резонансный контур корпуса диода (см. 2.1.2) 

Kω=T2 k-1sin (ψ2e-ψ1e),      (59) 
определяется с учетом выражений:  
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где Zde – импеданс эквивалентного диода на клеммах a-b;  
k – коэффициент, определяющий уменьшение фиксирующей способности генератора из-за 
резонансной схемы включения диода: k=⎟Rde

ab/rd]. Выражение (60) получено в предположе-

нии, что 
ω∂

∂
>>

ω∂
∂ deL ZZ .  

На рис. 37 приведены расчетные номограммы, определяющие приведенную величину 

фиксирующей способности высокочастотной системы 
)( 0

'
0

0
2

'
2

'

rr

r

RQ
Tt ω

=  для фиксированных 

углов ψr расстройки резонатора и ряда величин R′
ap. Здесь Q0r(R'

0e)–собственная добротность 
резонатора при значении приведенного резонансного сопротивления R'

0e (см. рис. 34).  
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Из рис. 37 следует, что при прочих равных условиях фиксирующая способность схемы 

возрастает с уменьшением R'
ap; схема классического стабилотрона с R′

ap=1 оказывается наихуд-
шей. В генераторах-стабилотронах величина антипаразитного сопротивления R′ap должна быть 
достаточной для подавления паразитного самовозбуждения генератора при расстроенном стаби-
лизирующем резонаторе. С целью улучшения спектральных характеристик следует выбирать 
минимальную величину R′

ap. При этом одновременно расширяется диапазон перестройки часто-
ты генератора и в ряде случаев снимается жесткий режим самовозбуждения, как будет показано 
в дальнейших разделах. 

б) Схема со стабилизирующим резонатором в волноводе вывода мощности (рис. 34в) 

1. Принимая во внимание, что для данной схемы ,
2
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величина характеризует коэффициент отражения на клеммах 1′-1′(без учета потерь в порш-
не), получим в соответствии с (56) выражение, определяющее импедансные характеристики 
нагрузки: 
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Рис. 37 
Расчетные номограммы, определяющие приведенную величину фиксирующей способности высоко-
частотной системы t′2 в зависимости от резонансного сопротивления R′or, углов расстройки ψr и 
величин антипаразитного сопротивления R′ap. 
На рис. 38 представлена частотная характеристика импеданса Z′L(ω), рассчитанная по (61). Вне по-
лосы частот резонатора импедансная точка Z′L(ω) перемещается по поршневой окружности Z′p с ра-

диусом 1/2 (пунктирная кривая). Угол ⎯ψ определяется выражением ⎥
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области частот, соответствующей полосе частот 
резонатора, импедансная точка переходит на ре-
зонансную окружность, параметры которой оп-
ределяются величинами ϕ01, R′0r, Q0r, ψr, ω0r, ϕ02. 
При этом импедансная точка, соответствующая 
полной расстройке резонатора, располагается на 
поршневой окружности и ее положение в точке 
О1 определяется величиной ϕ02. В полосе частот 
резонатора положение импедансной точки 
при прочих равных условиях зависит от фазо-
вого сдвига ϕ01 и угла расстройки резонатора 
ψr. В частности при ϕ01=nπ резонансные ок-
ружности расположены вне поршневой кривой 
и при этом все точки Z′L лежат между поршне-
вой окружностью и окружностью с диаметром 
1+R′0e. При ϕ01=(2n+1)π/2 резонансные окруж-
ности расположены внутри поршневой кривой, 
не выходя за пределы окружности с диаметром 
(1+R′0e)-1. При изменении ϕ01 резонансная ок-

ружность совершает поворот относительно точки О1, соответствующей ξ→∞. 

Рис. 38 
Частотная характеристика импеданса нагрузки 
Z′L(ω), приведенная к клеммам диода для генера-
тора рис. 34в. 

2. КПД высокочастотной цепи генератора определяется выражением: 
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3. Фиксирующая способность нагрузки: 
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4. Фиксирующая способность генератора, так же как и для схемы, рис. 34а, определяется 
выражением (59), в котором имеется коэффициент k=⎮Rde/rd⎮, определяющий уменьше-
ние фиксирующей способности генератора из-за резонансной схемы включения диода. 
Рассмотренная схема с последовательно включенным резонатором в волноводе вывода 

мощности генератора позволяет существенно улучшить стабилизационные и спектральные 
характеристики нестабилизированных диодных генераторов. Данная схема, однако, характе-
ризуется значительными энергетическими потерями при увеличении связи стабилизирующе-
го резонатора с волноводом. Уменьшение этой связи, т.е. уменьшение R′

0r, улучшает КПД, но 
уменьшает рабочую полосу стабилизации частоты. 

в) Схема с проходным резонатором в волноводе вывода мощности (рис. 34б) 
Распространенная в миллиметровом диапазоне волн, особенно при использовании дио-

дов Ганна, конструкция основана на применении волноводно-коаксиального сочленения с 
проходным резонатором. В коаксиальной линии установлен активный элемент и антипара-
зитная нагрузка, волноводная секция, связанная при помощи реактивной неоднородности с 
выходным волноводом с одной стороны и диодной линией, с другой, выполняет функцию 
проходного стабилизирующего резонатора. Наиболее часто используются волноводные сек-
ции прямоугольного сечения, возбуждаемые на волне типа H101 [33]; известны также конст-
рукции, в которых используются цилиндрические волноводные секции, на основе которых 
создаются высокодобротные резонаторы, связанные с коаксиальными линиями вывода мощ-
ности и для установки диода [37, 38]. Вне зависимости от типа проходного резонатора экви-
валентная схема замещения рассматриваемой конструкции может быть представлена рис. 
34б, в которой в зависимости от геометрии высокочастотной цепи должны быть определены 
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параметры n, Xi, параметры резонатора, а также схема связи резонатора с полезной нагрузкой 
и с диодной линией. Наиболее полно исследована конструкция волноводно-коаксиального 
сочленения для волновода прямоугольного сечения. При прохождении оси коаксиальной ли-
нии через центр широкой стенки волноводной секции  параметры эквивалентной схемы оп-
ределены теоретически [35]. При прохождении оси коаксиальной линии через плоскость бо-
ковой стенки волновода, перпендикулярно к его оси, параметры сочленения приближенно 
определены на основе квазистатической теории [23]; в более общем случае расположения 
оси коаксиальной линии между боковой стенкой и центром широкой стенки волновода, па-
раметры волноводно-коаксиального сочленения определены экспериментально на основе ме-
тода резонансных настроек [36]. Для определения основных особенностей схемы с проход-
ным стабилизирующим резонатором рассмотрим схему с волноводным резонатором прямо-
угольного сечения. 

В соответствии с [36] элементы схемы X2, X3 (см. рис. 34б) в широком диапазоне частот 
в реальных конструкциях могут не учитываться; реактивный элемент X1 включается в экви-
валентный колебательный контур, установленный между коаксиальной линией и волноводом 
вывода мощности. В результате, упрощенная эквивалентная схема высокочастотной цепи 
стабилотрона с проходным резонатором может быть представлена рисунком 39.  
На этом рисунке 1/G0r=R0r – резонансное сопро-
тивление колебательного контура при отключен-
ной нагрузке; 1/GL=RL – сопротивление полезной 
нагрузки, пересчитанное к клеммам 2-3 в коак-
сиальной линии; антипаразитное сопротивление 
Rap подключено к клеммам 2'-3, диод в корпусе с 
эквивалентным импедансом Zde подключен к 
клеммам 1-1'; W0k – волновое сопротивление ко-
аксиальной линии. Значения R0r, RL могут быть 
непосредственно определены по данным изме-
рений КСВ в коаксиальной линии при настройке 
колебательной системы в резонанс [39]. При 
этом: 

 
 

Рис. 39 
Эквивалентная схема высокочастотной цепи 
стабилотронного генератора с проходным 
резонатором. R0r=W0k(K0–R’
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где KL – значение КСВ при нагруженном резонаторе и ξ=0; K0 – значение КСВ на резонанс-
ной частоте при отключенной нагрузке: K0=R0r/[W0k+R'ap].  
Приведем далее основные характеристики рассматриваемой схемы стабилизации: 

1. Импеданс ZL(f) на клеммах 1-1' корпусированного диода: 
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где Z're, R’ap, Z’L – значения импедансов, приведенные к волновому сопротивлению W0k. 
На рис. 40 представлены окружности фиксированных значений R'L (сплошные тонкие линии) 
и окружности фиксированных значений коэффициента расстройки ξr=Q0r(ω/ω0r-ω0r/ω) (пунктир-
ные кривые) для частного случая R’

ap=1, ϕ0=nπ (n=1,2,…), К0=15. 
2. Величина КПД высокочастотной цепи определяется выражением: 
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В частном случае R’

ap=1,зависимости ηL(ω) определяются окружностями ηL=0,35…0,55, при-
веденными на рис.40. Максимальный КПД высокочастотной цепи достигается при ξ=0 и при 
оптимальной нагрузке генератора: 
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При этом максимальный КПД высокочастотной цепи: 

 
 

Рис. 40 
Частотные зависимости приведенных импедансов Z′L(ξr)  
при фиксированных величинах сопротивлений нагрузки R′L (сплошные кривые), 
кривые фиксированных значений коэффициента расстройки ξr (пунктирные кривые),  
окружности фиксированных величин КПД высокочастотной цепи (ηL = 0,35– 0,55). 
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На рис. 41 приведены зависимости ηLmax(R′ap), R′Lopt=f(R′ap), рассчитанные для различ-
ных фиксированных значений K0=5…20. Можно видеть, что при уменьшении R′ap КПД высо-
кочастотной цепи возрастает и при этом оптимальное значение нагрузки уменьшается, что 
соответствует увеличению связи резонатора с волноводом вывода мощности. При прочих 
равных условиях увеличение связи резонатора с коаксиальной линией (т.е. увеличение К0) 
также увеличивает КПД. Целесообразность уменьшения антипаразитного сопротивления в 
генераторах стабилотронного типа с проходным резонатором впервые показана в [39]. 

3. Фиксирующая способность высокочастотной цепи: 
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Здесь Q0L≈Q0rR0L/R0r, R0L=RLR0r/(RL+R0r) – добротность и резонансное сопротивление проход-
ного резонатора, нагруженного на сопротивление полезной нагрузки RL, соответственно, 
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+
=  – импеданс проходного резонатора, нагруженного на сопротивление полез-

ной нагрузки RL. 
Рассмотрим резонансную настройку ω=ω0 и случаи ϕ0=nπ, ϕ0=(2n+1)π⁄2, наиболее харак-

терные при использовании активных элементов в резонансных корпусах и в бескорпусном ис-
полнении соответственно. При ξ=0. ϕ0=nπ 
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При ξ=0, ϕ0=(2n + 1)π/2 
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В выражениях (69), (70) величина Q0r(R’
0r) 

характеризует стабилизирующий резонатор, 
связанный с диодной линией и отключенный 
от полезной нагрузки. С учетом зависимости 
собственной добротности Q0r резонатора от 
связи с диодной линией (см. рис. 35) следует, 
что эта величина значительно уменьшается 
при увеличении R’

0r, т.е. при увеличении свя-
зи диодной линии с резонатором. Это озна-
чает, что для увеличения стабилизирующих 
характеристик высокочастотной системы 
связь диодной линии с резонатором следует 
уменьшать. При этом, однако, снижаются 
энергетические характеристики генератора – 
см. (65), (67), рис. 41. Необходимо иметь в 
виду, что величина T’

2 определяет фикси-
рующую способность высокочастотной системы, но не генератора. Фиксирующая способность ге-
нератора по частоте определяется соотношением (59), т.е. зависит от величины k=Rde/rd, определяю-
щей коэффициент трансформации активной составляющей импеданса полупроводниковой структу-
ры rd при включении диода в корпусе к клеммам нагрузки, а также от соотношения углов ψ1, ψ2, оп-
ределяющих взаимное расположение амплитудных и частотных зависимостей импедансов диода и 
нагрузки. В связи со сказанным определение стабильности частоты генератора требует решения за-
дачи согласования импедансов СВЧ-нагрузки и корпусированного диода в рабочем диапазоне частот. 

 
 

Рис. 41 
Зависимости максимального КПД высокочастотной 
цепи ηLmax и оптимального сопротивления нагрузки 
(R′L)opt от величины приведенного антипаразитного 
сопротивления R′ap, для схемы рис. 34б. 

2.2.2 Одночастотность автоколебаний; мягкий и жесткий режимы самовоз-
буждения частотно стабилизированных генераторов 

Найденное в 2.1.5 общее правило обеспечения мягкого режима самовозбуждения диод-
ных автогенераторов применяется в данном разделе при рассмотрении частотно стабилизи-
рованных генераторов с высокодобротными стабилизирующими резонаторами в высокочас-
тотной цепи. Это означает, что, применительно к рассматриваемой задаче, необходимо обес-
печить расположение годографа частотной зависимости импеданса диода при нулевом СВЧ-
сигнале внутри годографа частотной зависимости импеданса резонансной нагрузки, приве-
денной к клеммам диода [40]. 

Особенности установления колебаний диодных генераторов, рассмотренные в 2.1.5, опре-
деляют пути обеспечения одночастотного стационарного режима и позволяют оценить гистере-
зисные явления в полосе перестройки частоты. Для определенности рассмотрим далее частотно 
стабилизированный генератор на ЛПД. Стабилизирующий резонатор установлен в реактивной 
цепи схемы (рис. 34а); корпус ЛПД выполнен с учетом резонансной трансформации импеданса 
полупроводниковой структуры. Выводы данного рассмотрения являются общими для различных 
схем построения стабилизированных диодных генераторов со стабилизирующими резонаторами 
в СВЧ-цепях. На рис. 42 представлены импедансные окружности ZL(ω) (для области частот в по-
лосе резонатора – сплошная окружность I, для области частот вне полосы резонатора – пунктир-
ная окружность II) и амплитудно-частотные зависимости эквивалентного импеданса диода – [-
Zde(ωi, im)] для частот ω1, ω2, ω3, ω4. Заштрихованная область на рис. 42, ограниченная кривой 
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Zde(ω, 0), соответствующей пусковому режи-
му при амплитуде тока СВЧ im=0. При выпол-
нении различных регулировок в процессе на-
стройки генератора происходит смещение и 
деформация кривых на рис. 42. При измене-
нии  величины антипаразитного сопротивле-
ния Rap изменяется радиус окружности II 
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= ), определяющей импе-

данс нагрузки на клеммах диода вне полосы 
частот резонатора. Перестройка частоты 
стабилизирующего резонатора сопровожда-
ется одновременным изменением фазового 
расстояния от резонатора до диода ϕ0, т.е. 
перемещением точки касания резонансной 
окружности I и окружности II. Смещение 
окружности ZL(ω) относительно оси абсцисс 
соответствует включению реактивности X4.  

В соответствии с принципами на-
стройки стабилотронного генератора 
(см. 2.2.1а) значение Rap выбирается мини-
мальным, но достаточным для подавления 
нестабилизированного вида колебаний. 
В ситуации, приведенной на рис. 42, ампли-
туда нестабилизированного вида колебаний 
существенно уменьшена введением антипа-

разитного сопротивления Rap, но полного подавления нет, и колебания с амплитудой im1 на 
частоте ω1 существуют (точка О1). Очевидно, что для обеспечения im1=0, значение Rap следует 
несколько увеличить. При этом окружность ZL(ω) сместится в сторону больших значений R и 
ее радиус уменьшится. Точка, соответствующая im=0, сместится в область В, где мягкий ре-
жим не реализуется. При перестройке резонатора в направлении увеличения частоты скачком 
возникают колебания со стабилизированной частотой ω3, которой соответствует стационар-
ный режим в точке О3. Эти колебания определяют низкочастотную границу области мягкого 
самовозбуждения стабильного вида автоколебаний. 

 
 
Рис. 42 
Зависимость импеданса нагрузки от частоты 
ZL(ω) на клеммах диода (кривая I для полосы час-
тот резонатора, кривая II для частот вне полосы 
резонатора); амплитудно-частотные зависимо-
сти эквивалентного импеданса диода в корпусе, 
взятые с обратным знаком (-Zde(ω, im)) для фикси-
рованных частот ωi = ω1, ω2, ω3, ω4. 

При дальнейшей перестройке резонатора в сторону увеличения частоты реализуется 
мягкий режим в области А, обычно с уменьшенным уровнем мощности и сниженной ста-
бильностью частоты из-за существенной расстройки резонатора. При понижении частоты 
настройки резонатора стабилизированный вид колебаний сохраняется вплоть до частоты 
ω2<ω3 несмотря на то, что режим автоколебаний при ω2<ω3 является жестким. В соответст-
вии со сказанным частотная зависимость выходной мощности стабилотронного ГЛПД имеет 
гистерезисную петлю,  связанную с жестким режимом самовозбуждения стабильного вида 
колебаний в области низкочастотной границы диапазона перестройки частоты. В гистерезис-
ных областях колебания неустойчивы к внешним воздействиям и могут быть сорваны при 
включении и выключении режима питания диода. 

Аналогичные особенности установления колебаний имеют место и в стабилотронных 
генераторах на диодах Ганна. С учетом амплитудно-частотных характеристик Zde(ω, im) – 
рис. 12 – СВЧ-система выполняется с параметрами ϕ0≈(2n+1)π/2; значение резонансного со-
противления нагрузки, пересчитанного к клеммам диода, должно быть близким к модулю от-
рицательного сопротивления диода, соответствующего максимальной мощности. Величина 
антипаразитного сопротивления выбирается так, чтобы условие мягкого режима самовозбу-
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ждения нестабилизированного вида колебаний не выполнялось при im=0 в широком диапазо-
не частот. 

Обеспечение мягкого режима самовозбуждения стабилизированного вида колебаний в 
определенном диапазоне перестройки частоты, осуществляемое настройкой генератора в 
нормальных климатических условиях, не гарантирует сохранения достигнутого диапазона в 
широком интервале температурных воздействий. Это обстоятельство хорошо известно разра-
ботчикам полупроводниковых приборов и обычно приводит к необходимости проведения 
многократных циклов климатических испытаний в процессе настройки генератора. Измене-
ние характера нарастания колебаний определяется обычно изменением импедансных харак-
теристик активных элементов при изменении температуры.  

Наибольшие трудности возникают при построении мощных, широкодиапазонных гене-
раторов стабилотронного типа на ЛПД, работающих при максимально допустимых плотно-
стях тока питания диода. Это связано со значительной температурной зависимостью частоты 
лавинного резонанса и частотной зависимостью импеданса полупроводниковой структу-
ры [32]. В генераторах на диодах Ганна методы обеспечения мягкого режима самовозбужде-
ния те же, что и в генераторах на ЛПД. Но при отказе от резонансной трансформации импе-
данса диода и меньшей частотной зависимости "пускового" импеданса диода Ганна 
(при im=0), упрощается достижение широкого диапазона перестройки частоты. В связи с этим 
более детально рассматриваются ниже проблемы построения частотно стабилизированных 
генераторов на ЛПД. 

Численные расчеты импедансных характеристик  ЛПД показывают, что в рабочей об-
ласти частот понижение температуры p-n-перехода приводит к увеличению частоты лавинно-
го резонанса и, вследствие этого, к увеличению модуля отрицательного сопротивления струк-
туры диода и к уменьшению его эквивалентной емкости. Эти эффекты наиболее сильно про-
являются в области малого сигнала, определяющей характер пускового режима генератора.  

На рис. 43 окружности I, II характе-
ризуют импеданс нагрузки ZL(ω) в резонансной 
области и вне полосы частот резонатора соот-
ветственно. Сплошные окружности 1, 2, 3 оп-
ределяют резонансные характеристики импе-
данса эквивалентного диода при нулевой ам-
плитуде СВЧ-сигнала и при номинальном зна-
чении тока питания диода I0. Окружности 1, 2, 
3 соответствуют температурам p-n-перехода 
θ=-60°С, +20°С и +70°С. Пунктирные кривые на 
рис. 43 соответствуют зависимостям импедан-
са диода от амплитуды тока -Zde(im), опреде-
ленные для фиксированных частот f1>f2>f3. 
Можно видеть, что граничная частота области 
мягкого самовозбуждения (со стороны низких 
частот) возрастает при понижении темпера-
туры. Таким образом, при неправильной на-
стройке генератора, когда эффект температур-
ного смещения частоты не учитывается и низ-
кочастотная граница рабочего диапазона уста-
навливается равной f2, понижение температуры 
приводит к тому, что колебания на частоте f2 
становятся жесткими при температуре диода 
θ=-60°С. Это означает, что при настройке генератора в нормальных климатических условиях 
необходимо обеспечить более широкий диапазон перестройки частоты, с запасом, учиты-
вающим его сужение при понижении температуры. 

 
Рис. 43 
Импедансные характеристики нагрузки на 
клеммах диода  и импедансные характеристики 
эквивалентного диода в диапазоне частот и в 
интервале температур. 
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Все рассмотренные в предыдущих разделах методы, приводящие к расширению диапа-

зона перестройки частоты генератора, могут быть применены для достижения мягкого режи-
ма установления колебаний в рабочем диапазоне частот и в требуемом интервале температур. 
К таковым относятся: выбор величины Rap минимальной, но достаточной для подавления 
внеполосных колебаний; создание СВЧ-цепи с минимальной величиной реактивного сопро-
тивления X4, включенного последовательно с корпусированным диодом; введение регулиров-
ки тока питания в диапазоне перестройки частоты; в частности, в соответствии с рис. 43, 
уменьшение I0 вблизи низкочастотной границы полосы перестройки частоты, так как при 
этом увеличивается диаметр импедансной окружность Zde(ω,0) при нулевой амплитуде СВЧ-
тока и, следовательно, увеличивается область мягкого режима самовозбуждения. 

Улучшение характеристик устойчивого включения рабочего режима в интервале темпе-
ратур может быть достигнуто ограничением скорости нарастания тока питания диода при его 
включении. В процессе нарастания тока от нуля до номинального значения диаметр импе-
дансных окружностей Zde(ω,0) уменьшается и последовательно проходит ряд состояний (ок-
ружности 6, 5, 4), для которых частоты вблизи низкочастотной границы лежат в области мяг-
кого режима самовозбуждения. Необходимо обеспечить такую скорость сжатия окружности 
Zde[ω, I0(t)] при увеличении I0(t), чтобы за время сжатия от положения 6 до положения 1 ус-
пели установиться колебания с частотой f2.  

При настройке генераторов на ЛПД в нормальных климатических условиях можно мо-
делировать работу при пониженных температурах путем увеличения тока питания диода по 
сравнению с номинальным значением. Этот метод позволяет экспериментально оценить ра-
ботоспособность генератора в широком интервале температур. 

2.2.3 Расчет и конструирование частотно стабилизированных диодных ге-
нераторов 

Приведенные выше результаты, определяющие импедансные характеристики полупро-
водниковых структур диодов (глава 1), методы их включения в высокочастотные системы 
(2.1.2), характеристики СВЧ-систем генераторов различных типов (2.2.1) позволяют провести 
расчет и конструирование частотно стабилизированных генераторов с целью оптимизации их 
энергетических, стабилизационных и диапазонных характеристик. Основные этапы расчета и 
конструирования сводятся к следующему. 

а) Выбор типа полупроводникового диода с учетом требуемых энергетических, спек-
тральных и диапазонных характеристик генератора 

Этот выбор целесообразно выполнить на основе известного опыта разработок полупро-
водниковых диодных генераторов миллиметрового диапазона волн. В таблице 4 представле-
ны обобщенные результаты разработок генераторов на диодах различных типов: кремниевых 
и арсенид галлиевых ЛПД (однопролетных и двухпролетных), арсенид галлиевых и фосфид-
индиевых диодов Ганна, диодов на медном и алмазном теплоотводах. Приведенные в табли-
це 4 данные относятся к 1998–2000 годам и являются усредняющими большого числа из-
вестных из литературы результатов ([В.1], [В.2]). В таблицу не включены рекордные резуль-
таты, достигнутые благодаря скрупулезной отработке в лабораторных условиях полупровод-
никовой структуры, теплоотвода, конструкции высокочастотной системы, не подтвержден-
ные промышленным производством [42], [43]. 

В таблице 4 приняты обозначения: СПМАШ – спектральная плотность мощности ам-
плитудного шума в полосе 1 Гц на расстоянии от несущей 10 кГц; СПМЧШ – спектральная 
плотность мощности частотного шума в полосе 1 Гц на расстоянии от несущей 10 кГц; QL – 
нагруженная добротность стабилизирующего резонатора; Si DD ЛПДм – кремниевый двух-
дрейфовый ЛПД на медном теплоотводе; Si DD ЛПДа – кремниевый двухдрейфовый ЛПД на 
алмазном теплоотводе; SD ЛПД – однодрейфовый ЛПД; GaAs ДГм – диод Ганна на арсениде 
галлия, на медном теплоотводе; InP ДГа – диод Ганна на фосфиде индия, на алмазном тепло-
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отводе. Необходимо отметить, что таблица 4 ориентировочно отражает уровень техники кон-
ца 20 столетия. Развитие технологии, позволяющее создавать диоды со сложным профилем 
легирования, существенно увеличивает КПД ЛПД непрерывного действия миллиметрового 
диапазона волн [42], [43], [44], [45] и, несомненно, приведет к широкому промышленному 
внедрению высоко эффективных приборов. Необходимо также отметить работы по использо-
ванию широкозонных материалов для создания ЛПД со значительными мощностями. Так, 
согласно теоретическим расчетам [В.6] в результате решения ряда технологических проблем 
можно рассчитывать на создание эффективных ЛПД на основе нитрида галлия (GaN) с уров-
нем непрерывной мощности свыше 3 Вт на частоте 140 ГГц. Из сказанного следует, что в 
связи с быстрым развитием элементной полупроводниковой базы миллиметрового диапазо-
на, данные таблицы 4 должны постоянно пополняться новыми достижениями по созданию 
эффективных диодных структур. 

Таблица 4 

Диапазон 
частот, ГГц 

Мощность, 
мВт 

Диапазон 
перестройки
частоты, % 

СПМАШ, 
дБ/Гц/10кГц

СПМЧШ, 
дБ/Гц/10кГц

QL=1000 

КПД, 
% Тип диода 

30–60 800–500 >2–3 <–135 <–85 >5 Si DD ЛПДм 

30–60 2000–
1000 >2–3 –(145–150) <–90 15–20 GaAs DD ЛПДа 

30–60 >1000 >2–3 <–135 <–85 8–10 Si DD ЛПДа 
30–60 300–200 >2–3 <–135 <–85 >5 Si SD ЛПДа 
30–60 >100 >10 <–145 <–100 >3 GaAs ДГм 
30–60 >300 >10 <–145 <–100 >10 InP ДГ 
60–100 1000–500 >2–3 <–135 <–85 >8 Si DD ЛПДа 
60–100 300–150 >2–3 <–135 <–85 >4 Si DDЛПДм 
60–100 500–200 >2–3 <–145 <–90 >6 GaAs ЛПДа 
60–100 >200 >10 <–145 <–105 >10 InP ДГа 
100–140 >140    >2 Si DD ЛПДа 
100–140 100–50    >2 InP ДГа 
140–300 >10    >1 Si DD ЛПДа 
140–200 >10    >1 InP ДГа 

б) Оптимизация профиля легирования и геометрии полупроводниковых структур 

Эта работа является первым шагом в разработке генератора в определенном диапазоне час-
тот с заданными энергетическими и спектральными характеристиками. Оптимальный профиль 
легирования полупроводниковой структуры диода определяется на основе численного интегри-
рования системы уравнений, определяющих физические процессы в диоде данного класса (см. 
главу 1). Геометрия полупроводниковой структуры, а именно ее диаметр и продольные размеры 
высоколегированных областей определяются исходя из требований достижения максимальных 
энергетических характеристик при допустимом тепловом режиме. В качестве примера определе-
ния оптимальной геометрии полупроводниковой структуры рассмотрим решение этой задачи в 
диапазоне частот 30–80 ГГц для кремниевого однопролетнрого ЛПД. Расчеты проводились в 
следующем порядке: 
- на основе численных расчетов определен оптимальный профиль легирования кремниевой 

однопролетной структуры ЛПД на частоте 35 ГГц и найдены зависимости погонного им-
педанса zd = -rd+jxd  от амплитуды высокочастотного тока im и плотности тока питания J0; 

- для расчета характеристик диода в диапазоне частот использованы соотношения подобия, 
определяющие тепловое сопротивление диода и сопротивление растекания в широком 
диапазоне частот, а также приближенные соотношения подобия, определяющие частот-
ные зависимости параметров структуры, напряжения лавинного пробоя, плотности тока 
питания, погонной мощности СВЧ, обоснованные численными расчетами ЛПД в диапа-
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зоне 30–80 ГГц [46]. Учитывая практическую важность указанных соотношений подобия, 
приведем основные из них. Все геометрические размеры полупроводниковой структуры l1 
и l2 на частотах f1 и f2 соответственно моделируются согласно соотношению: 

2
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Напряжение лавинного пробоя: 
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Плотность тока питания: 
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Мощность СВЧ без учета потерь в сопротивлении растекания: 
1,52
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Тепловое сопротивление полупроводниковой структуры в непрерывном режиме [47]: 
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где −= )λ/(41 1011 pnTTS r)(fR тепловое сопротивление растекания,  
rpn1 – радиус p-n-перехода, на частоте f1; 
λT0 – коэффициент теплопроводности материала теплоотводящего основания диода, 
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fR  "продольное" тепловое сопротивление, KT – коэффициент, 

учитывающий степень технологического несовершенства, KT = 1…1,3. 
Омическое сопротивление растекания: 
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hs – толщина подложки полупроводниковой структуры,  
ρs – удельное сопротивление материала подложки,  

−
π

=
s

s f σμ
1δ глубина скин-слоя в материале подложки,  

rc – омическое сопротивление монтажных элементов корпуса диода.  
В соответствии с выполненными измерениями типовых металлокерамических корпусов 

в последующих расчетах принято в диапазоне частот 30–40 ГГц rс=0,3–0,5 Ом. При увеличе-
нии частоты принято, что rc2(f2) ≈ rc1(f1)(f2/f1)0,5. На основе численных расчетов импедансных 
и энергетических характеристик оптимизированных структур ЛПД в диапазоне 30–40 ГГц, 
при использовании соотношений (71–77) определены зависимости максимальной достижи-
мой мощности от диаметра p-n-перехода Pd max(dpn) на фиксированных частотах fi в диапазоне 
30–80 ГГц при нагреве полупроводниковой структуры на 200ºС – рис. 44. Соответствующие 
зависимости модуля отрицательного сопротивления от диаметра p-n-перехода и частоты при-
ведены на рис. 45.  
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В этих расчетах принято ρs=3×10-3 Ом×см, hs(f1)=10 мкм, hs/δs=const, применен медный 

теплоотвод. На основании приведенных расчетов определяются оптимальные диаметры по-
лупроводниковой структуры Si SD ЛПДм, соответствующие наибольшим достижимым мощ-
ностям диода и режимы электрического питания диода в интервале частот 30–80 ГГц. Анало-
гичным путем оптимизация геометрии полупроводниковых структур производится разработ-
чиками диодов всех других классов. 

 

Рис. 44 
Зависимость максимальной мощности кремниевого однопролетного ЛПД с профилем легирования 
p+-n-n+ от диаметра  p-n-перехода dpn в интервале частот 30–80 ГГц. 

 

Рис. 45 
Зависимость модуля отрицательного сопротивления кремниевого однопролетного ЛПД с профи-
лем легирования p+-n-n+ от диаметра  p-n-перехода dpn в интервале частот 30–80 ГГц.  
Жирная сплошная кривая соответствует выбору оптимальных диаметров dpn в интервале час-
тот 30–80 ГГц. 

в) Определение параметров корпуса диода; включение диода в СВЧ-цепь 
В соответствии с результатами 2.1.2 включение полупроводниковой структуры в СВЧ-

цепь и согласование импедансов диода и полезной нагрузки требует выполнения трансфор-
мации, определяемой типом диода. 
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Для лавинно-пролетных диодов всех классов при работе в режиме максимальной мощ-

ности характерным является малая величина модуля отрицательного сопротивления, соизме-
римая с потерями в высокочастотных цепях миллиметрового диапазона волн. В связи с этим 
наиболее эффективным решением в миллиметровом диапазоне является резонансная транс-
формация импеданса полупроводниковой структуры. Такая трансформация должна произво-
диться в непосредственной близости от полупроводниковой структуры при использовании 
элементов с минимальными потерями. В широком диапазоне частот, практически до 140 ГГц, 
такая трансформация обеспечивается при использовании металлокерамических корпусов, 
монтажные элементы которых удовлетворяют требованиям согласования импедансов полу-
проводниковой структуры и нагрузки. 

Это решение является общим для высокочастотных систем различных классов: полых 
волноводов и коаксиальных линий, микрополосковых линий, диэлектрических волноводов и 
т.п. На частотах, превышающих 140 ГГц, также необходима резонансная трансформация им-
педанса ЛПД. В этой области частот необходимо, однако, отказаться от керамики и приме-
нять диэлектрические втулки с малыми величинами диэлектрической проницаемости ε; вме-
сто индуктивных пластинок следует применять сетки и мембраны с малыми величинами ин-
дуктивности. Чрезвычайно интересным для коротковолновой части миллиметрового диапа-
зона волн является решение, представленное в [48], в котором резонансная трансформация 
импеданса достигается при отсутствии диэлектрической втулки, за счет включения парал-
лельно полупроводниковой структуре индуктивного входного сопротивления радиальной ли-
нии. 

Полупроводниковые структуры диодов Ганна в пролетном режиме характеризуются 
сравнительно большой величиной модуля отрицательного сопротивления (2.1.2б), заметно 
превышающего сопротивление потерь СВЧ-цепи. Для таких диодов целесообразно приме-
нять трансформацию импедансов, корректирующую ход амплитудной зависимости импедан-
са на фиксированных частотах; такая трансформация значительно облегчает согласование с 
импедансом нагрузки при обеспечении высоких спектральных характеристик генератора. 

г) Выбор схемы построения частотно стабилизированного генератора 

Как следует из 2.2.1 в зависимости от положения резонатора в высокочастотной цепи 
реализуются различные величины КПД генератора при фиксированных значениях фикси-
рующей способности по частоте. Будем считать оптимальной такую схему генератора, для 
которой КПД принимает наибольшие значения при фиксированных величинах приведенной 
фиксирующей способности генератора Kωω0/Q0(0).  

Достигнутые результаты разработок частотно стабилизированных автогенераторов, ис-
пользующих высокодобротные резонаторы для стабилизации частоты, приведены в таблице 5 
[49, 52]. 

Теоретический анализ на основе соотношений, приведенных в 2.2.1, и опыт разработок 
частотно стабилизированных диодных генераторов миллиметрового диапазона волн позволя-
ет сделать следующие выводы, важные для проектирования генераторов: 
- При нерезонансном включении полупроводниковой структуры в СВЧ-цепь наиболее вы-

сокие энергетические, стабилизационные и диапазонные характеристики генератора реа-
лизуются при использовании схем с проходным стабилизирующим резонатором. Эти схе-
мы наиболее целесообразны для построения генераторов на диодах Ганна. Применение 
диодов Ганна, работающих в пролетном режиме, как следует из 2.1.2б, требует создания 
корпуса диода с резонансной частотой существенно превышающей рабочую частоту, либо 
корпуса диода с коэффициентом трансформации близким к единице (см. 2.1.2). 

- При резонансном включении полупроводниковой структуры в СВЧ-цепь наиболее высо-
кие энергетические, диапазонные и стабилизационные характеристики обеспечиваются в 
схеме с отражающим резонатором в реактивной цепи. Для увеличения стабильности час-
тоты необходимо применять схемы с минимально допустимым (из соображений умень-
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шения энергетических потерь) коэффициентом трансформации импеданса полупроводни-
ковой структуры (см. 2.2.1). 

- Для подавления автоколебаний вне полосы частот стабилизирующего резонатора необхо-
димо в СВЧ-схему вводить антипаразитное сопротивление. Величина этого сопротивле-
ния во всех схемах построения стабилизированных генераторов должна быть минималь-
ной, но достаточной для подавления паразитных видов и возбуждения только рабочего 
стабильного вида колебаний (см. 2.2.1). 

- Для обеспечения мягкого режима самовозбуждения следует выбрать параметры высоко-
частотной схемы так, чтобы импеданс полупроводниковой структуры в корпусе при нуле-
вой амплитуде тока СВЧ находился внутри годографа частотной зависимости импеданса 
резонансной нагрузки, приведенной к клеммам диода (см. 2.2.2). 

Таблица 5 

Модель, фирма, страна 
4726Н 

Hughes, 
USA 

4726H 
Hughes, 

USA 

UAM31110-2 
ГП НИИ 
"Орион"  
Украина 

UAM311110-4 
ГП НИИ  
"Орион"  
Украина 

UAM31148-2 
ГП НИИ 
"Орион"  
Украина 

UAM3114060-4 
ГП НИИ  
"Орион"  
Украина 

Тип диода ДГ GaAs ДГ GaAs ДГ GaAs ДГ GaAs Si ЛПД SD Si ЛПД DD 
Диапазон частот, ГГц 26,5–40 60–72 30–40 78–94 30–40 40–60 
Мощность, мВт 20–50 20 100 20 50 250 
Температурная неста-
бильность частоты, 
МГц/°С 

-0,7 -1,0 -0,15 -1,0 -0,1 -0,2 

Частотные шумы, 
дБ/Гц/104 -100 -80 <-105 -90 -90 -85 

Амплитудные шумы, 
дБ/Гц/104 – – -145 -140 -135 -135 

Интервал температур 0…+60 0…+60 -60…+70 -50…+50 -60…+70 -50…+60 
Масса, г 400 220 200 140 20 130 
Объем, см3 – – 70 68 3 50 
Тип стабилизирую-
щего резонатора 

Цилиндр. 
TE011

Цилиндр. 
TE011

Цилиндр. 
TE011

Цилиндр. 
TE011

Цилиндр. 
TE111

Цилиндр. 
TE011

Примечания Основная 
частота 

Основная 
частота 

Основная  
частота 

Вторая  
гармоника 

Основная  
частота 

Основная  
частота 

2.2.4 Результаты экспериментальных исследований и разработок  
диодных генераторов со стабилизацией частоты  
высокодобротными резонаторами 

Данный класс полупроводниковых приборов является основным при построении мало-
габаритных частотно стабилизированных источников в диапазоне частот до 200-250 ГГц. Ос-
новные разработки выполнены на основе волноводных конструкций с объемными резонато-
рами. В области более низких частот (f<60 ГГц для GaAs ДГ и f<100 ГГц для InP ДГ) в ос-
новном применяются резонаторы, настроенные на основную частоту автоколебаний. В об-
ласти частот, превышающих 100–150 ГГц создание высокодобротных объемных резонаторов 
значительно затруднено из-за их малых размеров, повышенных требований к точностям изго-
товления и к качеству обработки поверхности. В связи с этим в коротковолновой части мил-
лиметрового диапазона создание источников рассматриваемого класса базируется на по-
строении генераторов гармоник при настройке стабилизирующего резонатора на основную 
частоту (см. глава 3). Находят применение также квазиоптические резонаторные системы для 
стабилизации основной частоты автоколебаний. Такие генераторы характеризуются более 
сложной конструкцией, большими габаритами и критичностью к внешним воздействиям. По-
видимому, это объясняет ограниченную область их применения.  

Широко применяемые в сантиметровом диапазоне автогенераторы в гибридно-
интегральном исполнении с диэлектрическими резонаторами (ДР) обеспечивают значитель-



Часть I, глава 2 108 
ное уменьшение массогабаритных характеристик приборов. Добротность диэлектрических 
резонаторов, однако, значительно уменьшается в миллиметровом диапазоне. В связи с этим в 
этом диапазоне планарные конструкции диодных автогенераторов с диэлектрическими резо-
наторами для стабилизации частоты находят применение в основном в длинноволновой его 
части и в схемах генераторов гармоник при настройке резонатора на основную частоту. При-
боры данного класса создаются в непрерывном и в импульсном режимах работы. Ниже рас-
сматриваются особенности построения приборов непрерывного действия и достижимые их 
характеристики.  

Прежде чем анализировать результаты выполненных разработок и исследований опре-
делим соотношения подобия для рассматриваемого класса генераторов. Эти соотношения по-
зволят оценить теоретически достижимые характеристики стабильности в широком частот-
ном диапазоне.  

Нестабильность выходных параметров автогенератора, рабочая частота которого близка 
к резонансной стабилизирующего резонатора, при различных малых воздействиях (малые 
изменения тока питания I0, температуры полупроводника θ, модуля и фазы коэффициента от-
ражения от нагрузки и т.п.) в рамках метода эквивалентной линеаризации определяется соот-
ношениями, приведенными в 2.1.1, 2.1.3. Нестабильность частоты и амплитуды выходного 
сигнала автогенератора обратно пропорциональны величинам фиксирующих способностей 
по частоте Kω=T2sin(ψ2-ψ1) и по амплитуде сигнала Ki=T1sin (ψ2-ψ1) соответственно. При од-
новременных малых и медленных (по сравнению с частотой автоколебаний) вариациях тока 
питания на ΔI0 и температуры полупроводника на Δθ нестабильности частоты и амплитуды 
тока выходного сигнала определятся выражениями: 

( ) ( )
( )122

4141330
θ ψψsin

ψψsinψψsinδω
−

−δθ−−δ
=

T
TTI

mI ,    (78а)  

( ) ( )
( )121

3230424

0m

θ

ψψsin
ψψsinδψψsinδθδ

−
−+−

=
T

TIT
i
imI .     (78б) 

Из (78) следует, что изменение температуры полупроводника может быть скомпенсиро-
вано соответствующим изменением тока питания диода, в результате чего будет достигнута 
высокая стабильность частоты. Такой режим, так называемой токовой стабилизации, исполь-
зуется при создании импульсных генераторов в автономном и синхронном режимах.  

При использовании высокодобротных стабилизирующих резонаторов можно считать, 
что величина T2 пропорциональна добротности резонатора Q0 и, в частности, на частоте ре-
зонанса ω0 для генератора со стабилизирующим резонатором в реактивной цепи (см. 2.2.1а) 
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, где R0 – резонансное сопротивление стабилизирующего 

резонатора, измеренное в волноводной секции генератора; Q0 – собственная добротность 
стабилизирующего резонатора, W0 – волновое сопротивление выходного волновода. Для дру-
гих известных схем стабилизированных генераторов величина Т2=Q0(R0)/ω0×F(R0), где F(R0) 
– функция R0. Величина R0 характеризует связь резонатора c волноводной линией, в которой 
установлен диод, K=R0/W0; величина Q0(R0) зависит от связи резонатора с волноводной лини-
ей, уменьшаясь при увеличении K т.е. при увеличении связи резонатора с волноводом 
(см. [33], 2.2.1). 

Важнейшей характеристикой, определяющей стабильность частоты автогенератора, яв-
ляется величина спектральной плотности мощности фазового шума (см. глава 1.2.6) 
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Здесь (PFs)2ΔF – мощность двух боковых составляющих спектрального распределения на 
расстояниях F от несущей частоты; P0s – мощность на несущей частоте; ΔF – полоса пропус-
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кания селективного измерителя спектрального распределения мощности. Выражение (79) 
получено для крыльев спектрального распределения, на отстройках от несущей, превышаю-
щих ширину спектральной линии и для частоты флуктуаций тока F<<f; WmI(F)=0,5(δIm/I0)2 – 
спектральное распределение относительной мощности амплитудных флуктуаций тока пита-
ния диода (см. 2.6). 

Представляют интерес соотношения подобия, определяющие стабильность частоты ав-
токолебаний и фазовый шум автогенератора в диапазоне частот f1-f2. При выводе этих соот-
ношений примем упрощающие допущения: 
– сопротивление потерь в резонаторе rr∼(f)0,5 и при этом добротность резонатора и его резо-

нансное сопротивление обратно пропорциональны (f)0,5, т.е. Q0∼(f2/f1)-0,5, R0∼( f2/f1)-0,5; 
– в диапазоне частот f1-f2 условия согласования импедансов диода и СВЧ-нагрузки не из-

меняются, т.е. параметры T1, T3, ψ3,ψ1, характеризующие чувствительность импеданса 
диода к вариациям тока питания и флуктуациям амплитуды сигнала, не зависят от часто-
ты, а также остается неизменным резонансное сопротивление стабилизирующего резо-
натора R0;  

– условие постоянства R0 при увеличении частоты достигается увеличением связи резонатора 
с волноводной линией и частотным моделированием всех других геометрических размеров 
резонатора; это приводит согласно рисунку 35 к дополнительному уменьшению добротно-
сти резонатора приближенно пропорциональному (f2/f1)0,25. 
С учетом приведенных допущений получим: 
модуляционная (токовая) нестабильность частоты 

[Δω/δI0]2/[Δω/δI0]1∼(ω2/ω1)1,75;      (80а) 
спектральная плотность мощности фазового шума  

[Wϕs]2/[Wϕs]1∼(ω2/ω1)3,5.      (80б) 
Соотношения (80) позволяют оценить достижимые характеристики стабильности час-

тоты диодных автогенераторов со стабилизирующими резонаторами.  
Наиболее высокие результаты по стабилизации частоты в диапазоне 33–36 ГГц достиг-

нуты при использовании автогенераторов с объемным резонатором на основе GaAs диодов 
Ганна [49], [50], [51]. Эти генераторы собраны по схеме с проходным цилиндрическим резо-
натором 1, возбуждаемом на основной частоте, на волне типа TE011 и диодом 2 установлен-
ным совместно с антипаразитной нагрузкой 3 в коаксиальной линии 4; резонатор 1 связан с 
волноводом вывода мощности 5 щелью связи – рис. 46 [49, 50]. Анализ показывает, что такая 
схема является оптимальной для ДГ в пролетном режиме при малых реактивных параметрах 
корпуса диода. При уровне мощности 100 мВт, в диапазоне плавной механической пере-
стройки частоты Δf=1000 МГц спектральная плотность мощности фазового шума 
Wϕs≈-110 дБ/Гц при отстройке от несущей F=10 кГц. Частотное моделирование таких генера-
торов позволяет рассчитывать на достижение в области 60 ГГц величин Wϕs≤-102 дБ/Гц при 
F=10 кГц. Создание более высокочастотных автогенераторов на диодах Ганна требует пере-
хода на другие полупроводниковые материалы (прежде всего InP), либо построения генера-
тора гармоник со стабилизацией на основной частоте. С учетом [В1] можно считать, что дио-
ды Ганна на основе InP в диапазоне частот до 150 ГГц характеризуются мерами шума такими 
же как и GaAs диоды в области более низких частот. Предполагая это, на основе частотного 
моделирования характеристик автогенераторов приведенных в [49, 50] можно оценить воз-
можный фазовый шум автогенератора на InP ДГ со стабилизацией резонатором на основной 
частоте в области 90–140 ГГц, а именно Wϕs≤-95,5 дБ/Гц на частоте  f≈100 ГГц, 
Wϕs≤-90 дБ/Гц на частоте f≈150 ГГц.  

Применение ЛПД в частотно стабилизированных генераторах миллиметрового диапа-
зона позволяет значительно увеличить уровень выходной мощности. Однако, в режиме мак-
симальной мощности, уровень шума генераторов на ЛПД (ГЛПД) на 10–15 дБ выше, чем в 
оптимизированных генераторах на ДГ. Шумовые характеристики ГЛПД могут быть сущест-
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венно улучшены и приближены к характеристикам ГДГ, при работе в недонапряженном ре-
жиме, с уменьшенным током питания и, соответственно, уменьшенным уровнем мощности 
генератора. Максимальная частотная стабильность и соответственно минимальные фазовые 
шумы ГЛПД достигаются при оптимизации схемы построения генератора. При резонансной 
трансформации импеданса полупроводниковой структуры оптимальная схема реализуется 
при установке резонатора 1 в реактивной цепи волноводной секции стандартного сечения 4, 
на расстоянии примерно Λ/2 (половины длины волны в волноводе) от оси диода 2; постоян-
ный ток питания диода I0 подводится при помощи центрального штыря 5 к коаксиальной ли-
нии 6; в коаксиальной линии установлена антипаразитная нагрузка 7, положение которой ре-
гулируется в процессе настройки; между резонатором и диодом на расстоянии Λ/4 от диода 
устанавливается регулируемое антипаразитное сопротивление 3 (рис. 47). Величина антипа-
разитного сопротивления в процессе настройки генератора выбирается минимальной, но 
достаточной для подавления паразитных колебаний и установления мягкого режима самовоз-
буждения. 

В таблице 6 приведены основные характеристики известных частотно стабилизирован-
ных автогенераторов диапазона ММВ на ДГ и ЛПД. 

Таблица 6 

№ 
п/п 

№ 
рисунка 

Тип 
диода 

Диапазон 
частот,  
ГГц 

Мощность, 
Вт 

Интервал 
температур,

0С 

Нестабильность
частоты, 
МГц/0С 

СПМФШ, 
дБ/Гц/ 
(F кГц) 

Масса, 
г 

Фирма 
страна 

Ист.
инф.

1 46 ДГ 
GaAs 33-36 0,1 -50…+50 0,1 -105... 

-110/10 200 

"Орион", 
Украина; 

"Светлана",
Россия 

49,
51 

2 47 ЛПД 
Si,SD 33-36 0,1 -60…+70 0,16 -85/10 50 "Орион", 

Украина 49 

3 47 ЛПД 
Si,DD 33-36 0,5 -50…+50 0,1 -90/10 200 "Орион", 

Украина 49 

4 47 ДГ 
GaAs 26,5-40 0,2 0…+60 0,15 -120/1000 226 Millitech, 

USA 52 

5 47 ДГ 
GaAs 40-60 0,1 0…+60 0,2 -120/1000 170 Millitech, 

USA 52 

6 47 ЛПД 
GaAs 94 0,27 – – -82/100 - Tech.Univ., 

Munchen 53 

Значительный фазовый шум генераторов, параметры которых приведены в строках 4, 5 
возможно поясняется неоптимальностью схемы их построения, а также настройкой, направлен-
ной на достижение максимальной мощности, а не частотной стабильности. Значительная сред-
няя мощность генератора 3 обусловлена применением двухпролетного кремниевого ЛПД с оп-
тимальной резонансной трансформацией его импеданса при использовании монтажных элемен-
тов корпуса диода. Высокая частотная стабильность этого генератора обеспечена применением 
стабилизирующего резонатора цилиндрической формы, возбуждаемого на волне типа TE011, 
включенного в оптимальную схему, рисунок 46. В генераторе, параметры которого приведены в 
столбце 2 с целью уменьшения размеров и массы применен цилиндрический резонатор на волне 
основного типа TE111. В варианте без перестройки частоты масса этого прибора равна 20 г, а его 
объем 3 см3.  

В строке 6 таблицы 1 показана возможность существенного уменьшения фазовых шу-
мов генераторов на GaAs ЛПД при тщательной отработке параметров полупроводниковой 
структуры на основе молекулярно-лучевой эпитаксии. При увеличении добротности стаби-
лизирующего резонатора до Q=3500 (что соответствует частотному моделированию резона-
тора, примененного в столбце 1, при фиксированном значении R0) фазовый шум генератора 
при отстройке 10 кГц от несущей составил бы Wϕs≈-93 дБ. Эта величина близка к приведен-
ной выше оценке минимального шума, достижимого в GaAs ГДГ на частоте 94 ГГц. Пред-
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ставляет интерес возможность существенного снижения уровня фазового шума при исполь-
зовании ридовских структур GaAs ЛПД с профилем легирования p++-n+-n-n++ [54]. В этой ра-
боте показано, что режим максимального КПД соответствует условию достижения мини-
мальных фазовых шумов. На частоте 30 ГГц получена выходная мощность 300 мВт при КПД 
более 20% и фазовом шуме Wϕs лучше -88 дБ/Гц/100кГц. Этот результат получен в волновод-
ной секции с поршнем без высокодобротного резонатора.  

Описанные в литературе частотно стабилизированные диодные автогенераторы на основной 
частоте в ММ-диапазоне с резонаторами для стабилизации частоты выполнены с использованием 
полых волноводно-резонаторных узлов. Практически не описаны планарные конструкции диод-
ных генераторов со стабилизацией частоты резонаторами. Причиной этому является существенное 
снижение добротности ДР в диапазоне ММВ, что делает их неконкурентоспособными с объемны-
ми стабилизирующими резонаторами∗). В то же время создание диодных автогенераторов на ос-
нове планарных линий передачи представляет значительный интерес не только в связи со сниже-
нием стоимости, но также в связи с возможностью значительного расширения диапазонных харак-
теристик генераторов. Tакое расширение диапазонности обусловлено уменьшением реактивных 
параметров четырехполюсника включения диода в планарную линию. В волноводных системах 
эти реактивности значительны и ограничивают диапазонные характеристики автогенератора 
(см. 2.1.4). В связи со сказанным представляет практический интерес создание конструкции диод-
ного генератора, в которой диод установлен в микрополосковой линии, а стабилизация частоты 
обеспечивается объемным резонатором, связанным с этой линией.  

Достижение максимальной частотной стабильности при фиксированном КПД генератора 
исключает конструктивные решения, которые вносят дополнительные омические потери в резона-
тор,  снижающие его собственную добротность. В частности, следует избегать установку актив-
ных элементов внутри объема высокодобротного резонатора. Это решение применяется во всех 
высокостабильных генераторах. 

 
 

Рис. 46 
Конструктивная схема частотно-
стабилизированного генератора на ДГ  
со стабилизирующим цилиндрическим 
резонатором проходного типа на волне 
типа ТЕ011.  

 
 

Рис. 47 
Конструктивная схема частотно-стабилизированного 
генератора на ЛПД со стабилизирующим резонатором 
на волне типа ТЕ111, установленным в реактивной цепи 
волноводной секции. 

 

                                                 
∗    В [55] рассматривается возможность стабилизации InP ГДГ на частоте 94 ГГц с использованием 

ДР в волноводе. Добротность резонатора 660, Wϕs=-60дБ/Гц/10кГц. Эти параметры значительно 
хуже, чем для генераторов с объемными резонаторами. 
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2.3 Диодные генераторы с электронной перестройкой частоты 

Построение полупроводниковых генераторов миллиметрового диапазона с электронной 
перестройкой частоты представляет значительный интерес для многих применений. Доста-
точно отметить такие направления, как создание систем с линейной частотной модуляцией в 
радиолокации, создание портативной измерительной аппаратуры для определения амплитуд-
но-частотных характеристик активных и пассивных четырехполюсников, построение поме-
хоустойчивых систем радиоэлектронного вооружения. 

Методы построения диодных генераторов с электронным управлением частотой разви-
вались в течение многих лет, фактически со времени создания активных полупроводниковых 
диодов миллиметрового диапазона волн. Необходимо сразу отметить два основных направ-
ления в построении таких источников электромагнитных колебаний. Первое направление – 
это диодные генераторы с широким диапазоном перестройки частоты без введения каких-
либо методов для снижения частотных шумов и стабилизации частоты при фиксированных 
значениях управляющих напряжений. Второе направление – это диодные генераторы с элек-
тронной перестройкой стабильной частоты сигнала, отличающегося низким уровнем частот-
ного шума. Приборы второго направления могут быть выполнены как с плавной электронной 
перестройкой частоты, так и с электронным переключением дискретных стабильных частот. 
Приборы с переключением стабильных частот могут создаваться как на основе малогабарит-
ных однодиодных генераторов, представляющих значительный интерес при сравнительно 
небольшом числе переключений, так и при использовании синтезаторов частот, позволяю-
щих существенно увеличить количество переключаемых дискретных частот.  

В этом разделе рассмотрены приборы с одним активным диодом (ЛПД и диодом Ганна) 
при плавной перестройке частоты и переключении стабильных частот. 

Известны различные пути создания полупроводниковых генераторов с плавной пере-
стройкой частоты. 

При использовании ЛПД наиболее простой способ основан на изменении тока питания 
диода I0. В приборах этого класса частота лавинного резонанса пропорциональна, при прочих 
равных условиях, (I0)0,5 [7], что приводит при изменении I0 к смещению вдоль оси частот ам-
плитудно-частотных характеристик импеданса полупроводниковой структуры и к соответст-
вующему изменению частоты автоколебаний. Реализуемый диапазон перестройки частоты 
составляет 15–20%. Существенным недостатком этих приборов является значительное изме-
нение выходной мощности в полосе перестройки частоты и, конечно, малая частотная ста-
бильность. Одним из наиболее интересных генераторов с токовой перестройкой частоты яв-
ляется генератор в области частот 100–200 ГГц, работающий на гармониках основной часто-
ты автоколебаний [56]. На третьей гармонике основной частоты автоколебаний, в полосе час-
тот 120–150 ГГц уровень мощности изменяется на 30 дВ. В этой работе однопролетная полу-
проводниковая структура с профилем легирования p+-n-n+ устанавливалась на медном тепло-
отводе в волноводе прямоугольного сечения c уменьшенной высотой; ширина волновода вы-
биралась так, что на низкой частоте полосы перестройки длина волны в волноводе в 2 раза 
больше длины волны в воздухе. Применялся бескорпусной монтаж диода при использовании 
кварцевой опоры и золотой пластинки. Данный метод перестройки не обеспечивает стабиль-
ности частоты и малых частотных шумов генератора. В то же время конструкция предельно 
проста и генераторы этого класса применимы для грубых измерений в достаточно широком 
интервале частот. 

В течение многих лет, с 70-х годов XX века, значительное внимание уделялось созда-
нию диодных генераторов с магнитной перестройкой частоты [57], [58], [59], [60]. Приборы 
этого класса представляют несомненный интерес для построения широкодиапазонной радио-
аппаратуры, к которой не предъявляются жесткие требования к скорости перестройки часто-
ты. К такой аппаратуре относятся, например, малогабаритные спектроанализаторы СВЧ, 
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приборы для контроля параметров микроволновых передающих устройств, для анализа элек-
тромагнитной обстановки в широком частотном диапазоне.  

Наиболее широкое применение из приборов рассматриваемого класса получили генера-
торы на диодах Ганна, частота которых перестраивается ферритами в управляемом внешнем 
магнитном поле. При введении в схему генератора сферы из железо-иттриевого граната 
(ЖИГ-сферы) в качестве основного резонатора, определяющего частоту автоколебаний, мо-
жет быть реализован широкий диапазон магнитной перестройки частоты, перекрывающий, 
как правило, рабочий диапазон частот стандартного волновода. Важной для многих приме-
нений особенностью характеристик перестройки частоты у таких генераторов является ее 
линейность, при которой отклонения от линейного закона зависимости частоты от величины 
напряженности внешнего магнитного поля H=NI0/lg, (т.е. тока I0 в управляющем электро-
магните) не превышают 0,1%. В приведенном соотношении N – число витков соленоида, соз-
дающего управляющее магнитное поле, lg – величина зазора между полюсными наконеч-
никами. Частота автоколебаний определяется частотой ωH однородной прецессии ЖИГ-
резонатора, которая задается внешним магнитостатическим полем: ωH=γ(H+Ha); На – внут-
реннее поле анизотропии для ЖИГ-сферы. ЖИГ-материал, имеет пренебрежимо малую ани-
зотропию, при которой Ha не превышает десятков эрстед и, таким образом, коэффициент пе-
рекрытия резонансных частот ЖИГ-сферы определяется отношением магнитных полей в 
диапазоне перестройки. При построении СВЧ-цепи диодного генератора ЖИГ-сферу следует 
рассматривать, как резонатор, определяющий частоту автоколебания. Поэтому и выбор мето-
да включения ЖИГ-сферы в высокочастотную цепь может базироваться на результатах ана-
лиза СВЧ-цепей частотно стабилизированных генераторов с высокодобротными резонатора-
ми (2.2.1). Так, при построении генератора на диоде Ганна для достижения максимального 
КПД при заданной стабильности, наиболее целесообразно применить схему с проходным ре-
зонатором. Таким резонатором может явиться ЖИГ-сфера. Именно на этих принципах по-
строены широкодиапазонные генераторы на диодах Ганна с магнитной перестрой-
кой [59], [60]. ЖИГ-резонатор в этих работах связан с диодом Ганна и с линией вывода мощ-
ности витками связи и является проходным резонатором в СВЧ-цепи генератора. Собствен-
ная добротность ЖИГ-резонатора в диапазоне частот  меньших 60 ГГц Q0≈8000.  

По данным [60], для достижения максимальных энергетических параметров генератора 
в диапазоне перестройки и расширения диапазона в область высоких частот необходимо соз-
давать цепи связи резонатора с минимальными потерями. Так, при использовании диода Ган-
на на основе GaAs, установленного в камере минимального объема совместно с ЖИГ-сферой 
и элементами связи, обеспечивающими связь с диодом и полезной нагрузкой – согласован-
ным волноводом (3,4×7,2 мм), реализована перестройка частоты во всем частотном диапазо-
не волновода, т.е. 26–37,5 ГГц, при изменении мощности в диапазоне не более 4 дБ. Конечно, 
при разработке генераторов с магнитной перестройкой ЖИГ-резонаторами должны быть уч-
тены все требования по обеспечению одночастотности, мягкого режима самовозбуждения, 
рассмотренные в 2.1. Максимальные частоты генераторов с ЖИГ сферами и ДГ на основе 
арсенида галлия составляют 50–60 ГГц (по оценкам [60]). Можно полагать, что применение 
диодов Ганна на фосфиде индия позволит расширить диапазон перестройки в область более 
высоких частот. 

Ферритовый материал может применяться и не как основной резонатор СВЧ-цепи гене-
ратора, а как элемент, перестраиваемый магнитным полем и возмущающим поле электроди-
намической структуры генератора. Такие варианты применения ЖИГ были рассмотрены 
в [61] для построения генераторов на ЛПД с магнитной перестройкой частоты. Достижимые 
полосы перестройки частоты составляют 3-5% в генераторах волноводного типа и до 10% в 
генераторах на микрополосках. 

Генераторы с перестройкой частоты изменением величины магнитного поля характери-
зуются малой скоростью перестройки. Это связано со значительной индуктивностью управ-
ляющего электромагнита. Увеличение скорости перестройки реализуется только в узком диа-
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пазоне частот при введении специальной обмотки электромагнита с малым числом витков, 
обеспечивающей незначительный коэффициент перекрытия рабочего диапазона. 

Наибольшее распространение получили в настоящее время диодные генераторы с пере-
стройкой частоты при использовании варакторных диодов, включенных в СВЧ-цепь. Прибо-
ры этого класса решают задачи плавной широкодиапазонной перестройки, стабильных час-
тот и переключения дискретных стабильных частот. Их построение возможно на основе ЛПД 
и ДГ при использовании линий СВЧ различных типов и практически во всем диапазоне мил-
лиметровых волн. В связи с этим приборы этого класса далее рассмотрены более детально.  

2.3.1 Генераторы на ДГ и на ЛПД с варакторной перестройкой частоты 
а) Основные характеристики варакторных диодов 

Рассмотрим, прежде всего, основные характеристики варакторных диодов. Варактор – это 
полупроводниковый нелинейный конденсатор, емкость которого управляется приложенным к 
нему напряжением. Конструкция варакторного диода предусматривает достижение мини-
мальных потерь в рабочем диапазоне частот. В основе работы варакторного диода лежат явления 
в области p-n-перехода полупроводниковой структуры диода. Свойство p-n-перехода изменять 
величину емкости диода при изменении внешнего напряжения связано с наличием объемного 
заряда в области p-n-перехода. При напряжении на диоде, отпирающем p-n-переход, возникает 
емкость, обусловленная диффузией неосновных носителей в области p и n полупроводника, – 
диффузионная емкость. Величина диффузионной емкости значительно больше барьерной емко-
сти p-n-перехода, возникающей при напряжении на диоде, запирающем переход. Диффузионная 
емкость характеризуется рядом особенностей, ограничивающих область ее применения. К этим 
особенностям следует отнести сильную зависимость емкости от частоты и температуры, низкую 
добротность и высокий уровень собственных шумов. Барьерная емкость лишена этих недостат-
ков и поэтому в качестве варакторов используют только диоды при обратном управляющем на-
пряжении, запирающем переход, когда проявляется только барьерная емкость. Зависимость ве-
личины барьерной емкости Cb варактора от приложенного напряжения U зависит от профиля ле-
гирования полупроводниковой структуры [62]. 

Для резкого p-n-перехода с профилем легирования p+-p-n-n+ и с концентрацией акцеп-
торных и донорных примесей Na, Nd соответственно  

.
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Для полупроводниковых структур с линейным распределением примесей вдоль оси x, 
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В формулах (81)-(83) ϕс – контактная разность потенциала (высота потенциального 
барьера p-n-перехода), S – площадь p-n-перехода, а – градиент изменения концентрации при-
месных атомов вдоль оси полупроводниковой структуры диода, ε – относительная диэлек-
трическая проницаемость среды. Величины, входящие в формулы (81)-(82), имеют следую-
щие размерности: Cb [пФ], S [см2], U, ϕc [В], Na, Nd [см-3], a [см-4]  

Вывод формул (81-83) базируется на применении понятия дифференциальной емкости 

перехода 
dU
dQC = , определяющей связь между зарядом Q и напряжением U на границах об-

ласти пространственного заряда. Приведенные соотношения для определения Сb справедли-
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вы лишь в том случае, если можно пренебречь запаздыванием заряда относительно напряже-
ния. Анализ показывает, что время установления равновесия между электрическим полем и 
подвижными зарядами в p-n-переходе определяется максвелловским временем τM=εaρ, где 
εa=ε0ε – абсолютная величина диэлектрической проницаемости полупроводника, ρ – удель-
ное сопротивление полупроводника, ε0 – диэлектрическая проницаемость вакуума (в системе 
CИ ε0=8,85×10-12 Ф/м). При выполнении варакторных диодов на основе кремния со структу-
рой p+-n-n+ и применении соотношений частотного подобия (см. 71, 72) для определения 
концентрации примесей и удельного сопротивления полупроводника в диапазоне частот 
можно показать, что максвелловская частота f M=1/τM превосходит частоты миллиметрового 
диапазона волн более чем на порядок. Для варакторных диодов на основе GaAs и Ge это со-
отношение еще больше возрастает. Таким образом, приведенные соотношения для определе-
ния Сb применимы во всем миллиметровом диапазоне волн.  

Для определения работоспособности варакторного диода в различных СВЧ-цепях необ-
ходимо рассмотреть полную эквивалентную схему его полупроводниковой структуры. Такая 
схема бескорпусного варактора, использующего возможность управления барьерной емко-
стью при изменении напряжения на  диоде, приведена на рис. 48.  

На этом рисунке rdp – сопротивле-
ние перехода, включенное параллельно 
барьерной емкости Сb, завиcящее от при-
ложенного напряжения; rb – сопротив-
ление областей p-, n-полупроводника вне 
области пространственного заряда, зави-
сящее от приложенного напряжения; rs – 
омическое сопротивление высоколегиро-
ванных областей структуры (подложки); 
rc – сопротивление контактов и монтаж-
ных элементов полупроводниковой 
структуры. В области высоких частот, на 
СВЧ и, особенно в миллиметровом диа-
пазоне выполняется неравенство rdp>>(ωCb)-1 и поэтому можно не учитывать шунтирующее 
сопротивление rdp. Эквивалентная схема полупроводниковой структуры варактора представ-
ляется при этом последовательным соединением барьерной емкости и омического сопротив-
ления rV

Σ =rb+rs+rc. Сопротивление растекания rs и сопротивление контактов rc определяются 
так же, как и для ЛПД – см. 2.1.2а, 2.2.3. Для резкого p-n-перехода с равномерным распреде-
лением примесей Na, Nd  в областях p, n соответственно  

 
Рис. 48 
Эквивалентная схема варакторного диода. 
Сb - барьерная емкость, rs - сопротивление растека-
ния, rc - сопротивление контактов,  
rdp - сопротивление p-n перехода, rb – сопротивление 
областей p-, n-полупроводниковой  структуры вне 
области пространственного заряда. 
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где lp и ln – протяженности p- и n-областей полупроводниковой структуры, δp(U) и δn(U) – 
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Величина rb возрастает при уменьшении управляющего напряжения и rb max достигается 
при U=0. В ряде случаев построения генераторов с электронной перестройкой частоты это 
обстоятельство ограничивает нижний предел изменения управляющего напряжения.  

При разработке генераторов с электронной перестройкой принципиально важным явля-
ется учет температурной зависимости барьерной емкости варакторного диода. Эта зависи-
мость должна учитываться при разработке схемы генераторов со стабильными частотными 
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характеристиками с целью компенсации температурных изменений Cb. Для резкого p-n пере-
хода температурный коэффициент Cb  
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ϕ
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1ς  – температурный коэффициент 

контактной разности потенциалов ϕс. При повышении температуры ε увеличивается, а ϕс 
уменьшается, т.е. ξ>0, a ζ<0; следовательно, Λ>0. Согласно экспериментальным данным для 
кремния, германия и арсенида галлия ξ≤2×10-4 1/°С. В соответствии с теоретическими расче-
тами [62] ζ≈-3×10-3  1/°С – для германия, ζ≈-1,6×10-3 1/°С – для кремния, ζ≈-1,1 1/°С – для 
арсенида галлия. Из приведенных соотношений и оценок величин ξ, ζ следует, что при ма-
лых обратных напряжениях ⎪U⎮ основной причиной зависимости барьерной емкости от 
температуры является зависимость высоты потенциального барьера от температуры. При 
увеличении запирающего напряжения уменьшается влияние температурной зависимости ϕс и 
соответственно уменьшается Λ. При обратных напряжениях ⎢-U⎢>10 В зависимость Cb от 
температуры определяется в основном температурной зависимостью ε. 

Задачи корпусирования варакторных диодов в миллиметровом диапазоне волн и вклю-
чения диодов в высокочастотные цепи решаются с учетом требований к диапазонным и энер-
гетическим характеристикам диодных генераторов с электронной перестройкой частоты.  

б) Широкополосные нестабилизированные генераторы с варакторной перестройкой 
частоты 

Диодные генераторы с варакторной перестройкой частоты характеризуются высокой 
скоростью перестройки, возможностью построения приборов с минимальными габаритами и 
весами, реализацией широкополосных систем с диапазоном перестройки частоты в милли-
метровом диапазоне свыше 20–30%. 

Искусство построения широкополосных диодных генераторов с электронной пере-
стройкой частоты в значительной мере состоит в определении способа включения варактор-
ного диода в СВЧ-цепь, при котором наиболее полно реализуется интервал изменения барь-
ерной емкости для достижения максимального диапазона перестройки. При этом принципи-
ально важно устранение паразитных колебательных контуров в СВЧ-цепи, приводящих к 
уменьшению диапазонных характеристик и к скачкам частоты в полосе перестройки. Рас-
смотрим наиболее распространенные схемы построения диодных генераторов с варакторной 
перестройкой частоты.  

На рис. 49а приведена конструкция генератора с включением активного диода и варак-
тора в разных сечениях линии передачи. Соответствующая эквивалентная схема для этой 
конструкции приведена на рис. 49б. Активный диод 1 с отрицательной проводимостью – Gd и 
эквивалентной емкостью Cd в корпусе с параметрами L3, C3, совместно с индуктивным шты-
рем 3 и фильтром 5 в цепи питания установлен в сечении волновода а-b; варакторный диод 2 
с параметрами Cb(U), rV

Σ(U) в корпусе с параметрами L4, C4 совместно с индуктивным шты-
рем 3 и фильтром 5 установлен в сечении волновода c-d. Индуктивные штыри в волноводе 
замещаются на эквивалентной схеме рис. 49б шестиполюсниками с реактивными параметра-
ми C1, L1 (для активного диода) и C2, L2 (для варактора). Один торец волновода замкнут 
поршнем 4, а второй торец подключен к согласованной нагрузке. Между сечениями, в кото-
рых установлены варакторный и активный диоды включен отрезок линии длиной l1. Можно 
показать, что когда резонансные частоты активного и варакторного диодов в корпусах значи-
тельно выше рабочей частоты, наибольшая полоса перестройки частоты достигается при 
l1≈0. Это означает, что наиболее диапазонными характеристиками перестройки обладают ге-
нераторы, у которых активный и варакторный диоды (бескорпусные, либо в корпусах с ми-
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нимальными реактивными параметрами, при которых ω0>>ω) расположены в одной по-
перечной плоскости волновода.  

Рассмотрим более детально генераторы, выполненные в соответствии с рис. 49б на 
диодах в корпусах, удовлетворяющих условиям резонансной трансформации импедансов 
(см. 2.1.2). В качестве активных элементов в этом случае могут быть рассмотрены как ЛПД, 
так и диоды Ганна. Фазовое расстояние между диодами на средней частоте диапазона пере-
стройки примем ϕ1=2πl1/Λ=π (Λ – длина волны в волноводе). В рассматриваемом случае в 
схему рис. 49б необходимо включить также антипаразитное сопротивление rap, обеспечи-
вающее подавление паразитных автоколебаний вне полосы частот колебательного контура 
варактора. Можно видеть, что принцип работы данной схемы тот же, что и для стабилизиро-
ванного генератора с резонансным контуром в реактивной цепи. Импеданс СВЧ-нагрузки на 
клеммах b1-b эквивалентного активного диода при допустимом для рассматриваемой схемы 
предположении о малости реактивных сопротивлений Xc = (ωC1,2)-1 по сравнению с W0 опре-
деляется выражением: 

 
Рис. 49 
а) Конструкция диодного генераторного модуля с варакторной перестройкой; 
1 - активный диод, 2 - варактор. 
б) Эквивалентная схема диодного генераторного модуля с варакторной перестройкой. 
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ZV – импеданс резонансного контура варакторного диода, R0V, Q0V, ω0V – резонансное сопро-
тивление, добротность и резонансная частота резонансного контура варактора соответствен-
но. Так же, как и в частотно стабилизированных генераторах с высокодобротными резонато-

рами, при ,1
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X  импедансная окружность практически совпадает с окруж-

ностями постоянных КПД нагрузки и диода. В соответствии с выполненными расчетами в 
рассматриваемой схеме достижимы значительные полосы перестройки частоты при малых 
изменениях выходной мощности. Так, на рис. 50 приведены результаты расчета полосы элек-
тронной перестройки на уровне -1 дБ для генератора на кремниевом ЛПД со структурой 
p+n-n+, оптимизированной для работы в 8-мм диапазоне, в зависимости от X′1,2. Расчеты, вы-
полненные для генератора на диоде Ганна с резонансной трансформацией импеданса, пока-
зывают возможность расширения полосы электронной перестройки до 15% при X'1,2<0,05. 
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Аналогичное расширение полосы электронной 
перестройки частоты можно получить при ис-
пользовании двухпролетных кремниевых ЛПД в 
недонапряженном режиме, т.е. при амплитуде 
СВЧ-тока, меньшем оптимального значения, при 
котором заметно увеличивается модуль отрица-
тельного сопротивления полупроводниковой 
структуры и соответственно снижается доброт-
ность диода.  

Рассмотрим пути построения генераторов с 
наибольшей шириной диапазона электронной 
перестройки частоты при расположении актив-
ного и варакторного диодов в одной плоскости 
линии передачи (l1=0, рис. 51). Этот принцип по-
строения широкодиапазонных генераторов с 
электронной перестройкой может быть реализо-
ван как в волноводных конструкциях, так и при 
создании интегральных сборок полу-

проводниковых структур активного диода и варактора на основе гибридно-интегральной или мо-
нолитно-интегральной технологии. На рис. 51 приведена конструкция генератора, в которой диод 
Ганна 1 и варактор 2 смонтированы последовательно с общим индуктивным штырем 3 в одном 
поперечном сечении волновода 4; электрическое питание диода Ганна и варактора производится 
при помощи поперечного проводника 5, проходящего через боковую стенку волновода и соеди-
ненного с индуктивным штырем; управляющее напряжение UV к варакторному диоду подводится 
при помощи проводника 5 и фильтра 6. В одном торце волноводной секции установлен поршень, а 
другой торец подключен к согласованной нагрузке. В общем случае данную конструкцию можно 
представить как волноводно-коаксиальное сочленение, в котором в центральном проводнике коак-
сиальной линии установлены и последовательно включены диод Ганна и варактор. Эквивалентная 
схема такой конструкции генератора может быть представлена рис. 52. Как показано в 2.1.6, коэф-
фициент трансформации n зависит от геометрических размеров волноводной секции и от положе-
ния оси коаксиала Δ по отношению к оси волновода. Таким образом, при использовании бескор-
пусных варакторных диодов рассматриваемая конструкция сводится к эквивалентной схеме в виде 

последовательного контура с активным сопротив-
лением RΣ

e=-Rde(ω, im)+rΣV(UV)+(W0/n2) и реактив-
ным сопротивлением XΣ

e=Xde(ω, im)+xV(Uv)+ωLe 
(Le – эквивалентная индуктивность отрезка цен-
трального проводника коаксиала и монтажных 
элементов, связывающих диод Ганна и варактор). 
rΣV – эквивалентные сопротивление потерь в це-
пи варактора; Rde, Xde характеризуют активную и 
реактивную составляющие импеданса диода 
Ганна в корпусе (см. 2.1.2б). Выбор геометрии, 
конструкции и параметров диодов производится 
с учетом следующих основных требований:  
- на средней частоте диапазона электронной 

перестройки ω0 и промежуточном значении 
управляющего напряжения на варакторном 
диоде UV0 выполняется условие последо-
вательного резонанса XΣ

e (ω0, UV0)=0; 
- положение оси коаксильной линии Δ относи-

 
 
Рис. 50 
Расчетная зависимость диапазона электронной 
перестройки частоты от величины приведенно-
го индуктивного сопротивления штыря ввода 
питающего и управляющего напряжений. 

 
Рис. 51 
Конструкция генераторного модуля с уста-
новкой системы активный диод-варактор в 
одном сечении волноводной секции. 
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тельно оси волновода выбирается так, что 
RΣ

e(ω0, im0) = 0 в области средней частоты диа-
пазона ω0 при амплитуде тока близкой к оп-
тимальному значению im0, при котором вы-
ходная мощность максимальна.  
Расчеты показывают, что при использова-

нии диода Ганна в корпусе, корректирующем его 
импедансные характеристики (см. 2.1.2б), сме-
щении оси коаксиала на величину Δ=3 мм отно-
сительно оси волновода стандартного сечения 
3,4×7,2 мм, применении кремниевого варакторно-
го диода в корпусе с резонансной частотой 
ω0p>>ω0 и с коэффициентом перекрытия К=4 в 
8-миллиметровом диапазоне волн реализуется 
полоса перестройки частоты свыше 18% при вариациях мощности меньших 3 дБ. 

Значительный интерес представляют схемы широкодиапазонных генераторов, исполь-
зующих интегральные сборки полупроводниковых структур диодов на основе интегральной 
технологии. Реактивный элемент, связывающий полупроводниковые структуры активного 
диода и варактора является фактически сосредоточенным элементом; эквивалентная схема 
замещения соответствует последовательному резонансу в СВЧ-цепи, частота которого управ-
ляется напряжением на варакторном диоде. Достижимые полосы перестройки частоты в 
миллиметровом диапазоне волн превышают 20–25% [63], [64]. Так, в [63] описан генератор 
на диоде Ганна, выполненный по указанному методу, с диапазоном варакторной перестройки 
29–36 ГГц. Интегральная сборка диода Ганна и варактора связывается с волноводом при по-
мощи индуктивного штыря, проходящего через широкую стенку Аналогичный результат 
достигнут в микрополосковом генераторе на ЛПД [64], в котором последовательное соедине-
ние диодов выполнено в гибридно-интегральном исполнении в микрополосковой конструк-
ции. Для увеличения энергетических параметров ЛПД и уменьшения флуктуаций угла про-
лета  применена полупроводниковая структура n+-p-p+. Как показано в [65] этот тип диода 
имеет более узкую зону лавины по сравнению с обычной p+-n-n+ кремниевой структурой с 
идентичным профилем легирования. Последовательный резонанс в высокочастотной цепи 
достигается, как и в [63], включением реактивных элементов с сосредоточенными парамет-
рами. При вариациях мощности 2,5 дБ полоса перестройки частоты превышает 17%. 

Включение варакторного диода непосредственно в резонансный контур высокочастот-
ной цепи генератора обеспечивает широкий диапазон электронной перестройки частоты, од-
нако, существенно ухудшает энергетические характеристики генератора, особенно в области 
низких частот, когда последовательно с активным диодом включается наибольшая величина 
омического сопротивления варактора. Практически интересным является частичное включе-
ние варактора в высокочастотную цепь при использовании дополнительной емкости, после-
довательно включенной с варактором. При таком частичном включении можно осуществить 
перестройку диодного генератора в сравнительно узкой полосе частот при минимальных 
энергетических потерях. Так, например, в генераторе на ЛПД с резонансным корпусом диода 
(см. 2.1.2а) при частичном включении варактора параллельно корпусированному ЛПД обес-
печивается перестройка частоты в пределах 3–4% при потерях мощности меньших 0,5 дБ. 
Такое решение позволяет в ряде случаев отказаться от механической настройки резонансной 
частоты корпусированного ЛПД (при перемещении диода вдоль его оси), что особенно целе-
сообразно при построении генераторов в гибридно-интегральном исполнении. 

 
Рис. 52 
Эквивалентная схема генераторного модуля 
волноводно-коаксиальной конструкции с 
включением диода Ганна и варактора в коак-
сиальной линии. 
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в) Частотно стабилизированные генераторы с варакторной перестройкой частоты 
Построение частотно стабилизированных генераторов с электронной перестройкой час-

тоты основано на применении высокодобротных стабилизирующих резонаторов, собственная 
частота которых управляется при помощи регулируемой емкости варакторного диода. В связи 
с этим определение характеристик варакторной перестройки объемных резонаторов пред-
ставляет несомненный практический интерес. Известные методы расчета характеристик пе-
рестройки таких резонаторов основаны на замещении электродинамической структуры сис-
темой связанных контуров [66], [67]. Такой подход не всегда обоснован и дает лишь качест-
венное описание явлений, не учитывая особенностей реальной волноводно-резонаторной 
системы. В данном разделе приводятся результаты рассмотрения варакторной перестройки 
частоты объемных резонаторов на основе электродинамической модели, учитывающей гео-
метрию реальных неоднородностей и волноводных сочленений [68] 

Рассматриваемая конструкция волноводно-
резонаторной цепи представлена на рис. 53. Резона-
тор 3 связан с волноводами 1, 2 отверстиями связи с 
диаметрами d1 и d2 соответственно; варактор поме-
щен на расстоянии lV от резонатора; на расстоянии lp 
от варактора помещен короткозамыкающий пор-
шень 5. В соответствии с [69] рассматриваются два 
вида связи в зависимости от ориентации касательно-
го электрического поля на отверстии: а) поперечное 
по отношению к оси резонатора; в этом случае длина 
резонатора  lr=(2k-1)Λ03/2, где Λ03 – резонансная дли-
на волны в волноводе резонатора, k=1, 2, 3; 
б) продольное; в этом случае lr=kΛ03. Такое рассмот-
рение охватывает практически все конструкции, в 
которых связь резонатора с волноводом осуществля-
ется через отверстия в боковой стенке резонатора 

или в его торце. Указанные варианты сочленений представляются эквивалентными схемами, 
в которых реактивность связи Xi (i=1,2) включается параллельно для связи по типу а) – 
рис. 54а и последовательно для связи по типу б) – рис. 54б в волновод резонатора. Эквива-
лентная схема резонатора, связанного с волноводами отверстиями связи в его торцах, анало-
гична рис. 54б. Развитый в этом разделе метод расчета сочленений резонатора с волноводами 
позволяет применить известные эквивалентные реактивные параметры щелевых связей меж-
ду различными типами волноводов и волноводные функции распределения полей в регуляр-
ных волноводах, что значительно упрощает анализ. На рис. 54 клеммы 1-1 и 2-2 совпадают с 
торцевыми поверхностями прямоугольных волноводов 1 и 2 соответственно; ZVe – импеданс 
варакторной секции, приведенный к клеммам 2-2; ni – коэффициенты трансформации иде-
альных трансформаторов; K – инвертор импедансов, ведущий себя на всех частотах подобно 
четвертьволновому отрезку линии с волновым сопротивлением K т.е. инвертор преобразует 
нагрузку Za, подключенную со стороны клемм а-а в нагрузку Zb со стороны клемм b-b по со-
отношению: Zb=K2/Za. Необходимые для расчетов параметры эквивалентных схем сведены в 
таблице 7. 

 
 

Рис. 53 
Конструкция перестраиваемого варакто-
ром объемного резонатора. 

В таблице 7 приняты обозначения: аν, bν – размеры широкой и узкой стенок прямо-
угольных волноводов 1, 2, 3 соответственно (ν = 1, 2, 3); R – радиус резонатора круглого се-
чения; Λ3 – длина волны в волноводе резонатора; Mi – коэффициент поляризуемости і-го от-
верстия связи; λ – длина волны в свободном пространстве; Z0 – волновое сопротивление сво-
бодного пространства; W3 – волновое сопротивление волновода резонатора, определяемое 
через отношение эквивалентных величин напряжения и тока; m=2k-1, n=2k. Коэффициенты 
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поляризуемости для круглых отверстий связи вычисляются по формуле: Мi=d3

i/6 c учетом 
поправок для отверстий больших размеров и отверстий конечной толщины [70]. 

Таблица 7 

Параметр 

Прямоугольный 
резонатор, 
рис. 54а 
волнa H10m

Прямоугольный 
резонатор, 
рис. 54б 
волнa H10n

Цилиндрический 
резонатор 
рис. 54а 
волна H11m

Цилиндрический 
резонатор 
рис. 54а 
волна H01m

Цилиндрический
резонатор 
рис. 54б 
волна H01m
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Рис. 54 
Параллельная (а) и последовательная (б) схемы включения варактора в резонатор. 

Представленные на рис. 54 схемы резонаторов, связанных с варакторной цепью, харак-
теризуются двумя резонансными частотами: верхней ω+ и нижней ω-, определяемых в из-
вестной теории связанных контуров кривыми Вина. При рассмотрении характеристик элек-
тронной перестройки эквивалентного (совместно с варакторной секцией) резонатора схемы, 
приведенные на рис. 54a, б, преобразуются к виду, представленному на рис. 55a,б соответст-
венно. Здесь входная проводимость Yr и входной импеданс Zr короткозамкнутого отрезка 
волновода резонатора на клеммах a-b (рис. 55a,б) представлены параллельными и последова-
тельными контурами соответственно, причем: 

Yr = b/Q0+jb (ω/ω0-ω0/ω), Zr=x/Q0+jx(ω/ω0-ω0/ω), 

где ;
λ
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Значения собственной добротности Q0 и резонансной частоты ω0 невозмущенного ре-
зонатора (d1=d2=0) определяются по известным соотношениям для резонаторов заданной 
геометрии [70]. В дальнейших расчетах резонатор характеризуется собственной добротно-
стью Q0, резонансной частотой ω0 и коэффициентами связи β1 (при d2=0) и β2 (при d1=0) с 
волноводами 1 и 2 соответственно, причем βi=Ri/Wi, где Wi – волновое сопротивление прямо-

угольного волновода i (i=1,2); 
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для схемы на рис. 54б. эквивалентная схема включения варактора в корпусе в волноводную 
секцию принята такой же, как и в 2.3.1, рис. 48. 
 

 
 

Рис. 55 
Преобразованные параллельная а) и последовательная б) эквивалентные схемы. 

В последующих расчетах не учитывается зависимость активного сопротивления варак-
торного диода от напряжения на варакторе. Качество варактора характеризуется постоянной 
времени τv=rΣvC0(0). В расчетах приняты типичные для кремниевых варакторов величины: 
KC=Cv(0)/Cv(Uvmax)=6; ϕc=0,6 В. Основные результаты численных расчетов, приводимых ни-
же, относятся к случаю нерезонансного включения варактора в его корпусе; фазовое расстоя-
ние между варактором и поршнем ϕ±

p0=2πlp/Λ2≈π/2. Варакторная перестройка резонатора ха-
рактеризуется относительной шириной полосы перестройки Δω±/ω0, минимальными и мак-
симальными величинами собственной добротности Q±

min, Q±
max и резонансного сопротивле-

ния R±
min, R±

max. Здесь и в дальнейшем индексы "+" и "-" относятся соответственно к двум 
частотам Вина. При работе на частоте ω+ реализуется линеаризация перестройки частоты из-
вестными методами. Поэтому в дальнейшем результаты расчетов приведены только для час-
тоты ω+. 
1. Влияние величины связи резонатора с варактором.  

При уменьшении величины связи β2 расстояние между частотами ω+ и ω- уменьшается 
при одновременном увеличении критичности настройки; вариации собственной добротно-
сти, а также резонансного сопротивления возрастают. На рис. 56 показано изменение Δω+/ω в 
зависимости от β2 при Q0

min/Q0=0,5 без учета (кривая 1) и с учетом (кривая 2) зависимости 
собственной добротности от величины связи β2 (см. 2.2, рис. 35). Можно видеть, что в реаль-
ных системах имеется оптимальная связь, при которой полоса перестройки максимальна. 
2. Влияние собственной добротности резонатора.  

Зависимости минимальной в полосе собственной добротности эквивалентного резона-
тора от полосы перестройки для различных величин Q0 представлены на рис. 57. Можно ви-
деть, что выбор собственной добротности резонатора при конструировании генератора необ-
ходимо производить с учетом требуемой полосы перестройки. При увеличении полосы пере-
стройки целесообразно применение меньших по габаритам резонаторов с меньшими величи-
нами собственной добротности Q0. 
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Рис. 56 
Зависимость нормированной полосы электрон-
ной перестройки от величины связи β2  
без учета (кривая 1) и с учетом (кривая 2) зави-
симости Q0(β2) при Q+

min=const; W2=360 Ом. 

Рис. 57 
Зависимость нормированной минимальной в 
полосе перестройки собственной добротности 
эквивалентного резонатора от нормированной 
полосы Δω+/ω0 при W2=360 Ом; τv=1,5×10-12c. 

3. Влияние волнового сопротивления варакторной секции. 
Увеличение волнового сопротивления W2 при величинах Q+

min/Q0, R+
min/R0, превышаю-

щих некоторые фиксированные значения приводит к увеличению полосы перестройки и к 
уменьшению вариаций Q+

max – Q+
min, R+

max – R+
min в полосе (рис. 58).  

 

 
Рис. 58 
Зависимость нормированных минимальных в полосе перестройки величин собственной добротности 
(а) и резонансного сопротивления (b) эквивалентного резонатора (сплошные кривые) и вариаций 
этих величин от нормированной полосы Δω+/ω0 (пунктир)  
при W2=100 Ом (кривая 1), 200 Ом (кривая 2), 360 Ом (кривая 3). 

4. Влияние параметров варактора и схемы его включения. 
На рис. 59 представлены зависимости Q+

min/Q0 для различных значений постоянной 
времени τv варактора. Можно видеть, что всегда целесообразно использование варакторов с 
минимальной величиной τv. Расчеты показывают, что влияние величин реактивностей, обу-
словленных наличием штыря в волноводе, а также индуктивности корпуса варактора несу-
щественно при нерезонансном варакторе.  
5. Линейность перестройки частоты.  

В связи с нелинейной зависимостью СV(U) характеристики перестройки эквива-
лентного резонатора ω±(U) также нелинейны. При работе на частоте ω+ нелинейная зависи-
мость резонансной частоты может быть скомпенсирована [66]. Пути линеаризации следую-
щие: 
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Рис. 59 
Зависимость нормированной минимальной 
в полосе перестройки собственной добротности 
эквивалентного резонатора от нормированной  
полосы Δω+/ω0 при β2=3, W2=360 Ом, для различных 
значений постоянной времени варактора τv. 

- Выбор определенной зависимости β2(W2), при 
которой возможна компенсация нелинейности 
закона изменения емкости варактора. В качест-
ве иллюстрации на рис. 60 приведена область 
параметров на плоскости (β2, W2), в которой 
возможна линеаризация в полосе частот 
Δω+/ω0=0,4% (заштрихованная область). 

- Создание резонансного включения варактора в 
корпусе с частотой резонанса ω0V(U), что при-
водит к появлению двух резонансных частот 
ωV

± в характеристике импеданса варакторной 
секции на клеммах 2-2. При работе на частоте 
ω+>ωV

+> ω0V возможна дополнительная линеа-
ризация функции ω+(U). На рис. 61а представ-
лены характеристики перестройки Δω+(U)/ω0 

для случая, когда дополнительный резонансный контур образован параметрами монтажа 
варактора в корпусе. Рис. 61б иллюстрирует возможность линеаризации перестройки ко-
гда резонанс в цепи варактора создан применением корткозамыкающего поршня. Из рас-
четов следует, что критичность настройки системы на линейность возрастает при увели-
чении добротности Qk дополнительного резонансного контура варакторной цепи.  

 
Рис. 60 
Область, в которой возможна  
линеаризация перестройки. 

 
Рис. 61 
Зависимость нормированной полосы перестройки от напряжения смещения варактора  
при включении его в дополнительный резонансный контур, созданный параметрами монтажа  
варактора (а) и применением короткозамыкающего поршня (б); Qk=40-60 (a); Qk=950 (б); Q0=3000, 
W2=360 Ом, β2=3. 
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На основе анализа эквивалентных схем, параметры которых учитывают геометрию ре-

альных электродинамических структур, в данном разделе определены общие закономерности 
варакторной перестройки объемных резонаторов. Эти результаты при использовании мате-
риалов 2.2 позволяют определить динамические характеристики диодных частотно стабили-
зированных генераторов с электронной перестройкой частоты. Показано, что учет особенно-
стей распределенных систем имеет принципиальное значение. Полученные результаты при-
менимы для расчета характеристик варакторной перестройки резонаторов различной геомет-
рии с различными типами возбуждаемых волн в резонаторе.  

2.3.2 Малогабаритные генераторы с переключением дискретных стабиль-
ных частот  

Задаче построения генераторов с электронным переключением дискретных частот по-
священо большое число исследований. Известны два основных класса таких генераторов. К 
первому классу относятся синтезаторы частот, основанные на создании сетки опорных сиг-
налов в области низких частот и переносе этой сетки в диапазон СВЧ при использовании 
различных схемотехнических решений. Приборы этого класса характеризуются возможно-
стью создания сетки большого числа дискретных частот с исключительно высокой стабиль-
ностью и минимальными фазовыми шумами. Из-за необходимости применения многоэле-
ментных схемотехнических решений, включающих генераторы опорных сигналов, генерато-
ры с электронной перестройкой частоты, фазовые дискриминаторы, буферные усилители и 
усилители промежуточной частоты и т. д. синтезаторы первого класса относятся к сложным 
комплексированным устройствам. Вопросы расчета и проектирования этих устройств де-
тально обсуждаются в специальной научной и учебной литературе (например, [71-73]). 

Второй класс известных генераторов с электронным переключением дискретных ста-
бильных частот  основан на создании полупроводниковых генераторов типа стабилотронов, 
частота автоколебаний которых определяется резонансной частотой стабилизирующего резо-
натора (см. 2.2). Переключение частот автоколебаний осуществляется соответствующим пе-
реключением резонансных частот резонатора, либо переключением отдельных автономных 
резонаторов, включенных в СВЧ-цепь. Один из методов переключения резонансных частот 
основан на применении p-i-n-диодов, переключающих волноводные отрезки фиксированных 
длин, связанных с резонатором. При изменении комбинаций включения p-i-n-диодов проис-
ходит переключение резонансных частот резонатора и соответствующее переключение час-
тот выходного сигнала генератора [74]. Недостаток этого метода состоит в том, что  доброт-
ность стабилизирующего резонатора существенно зависит от количества подключенных к 
резонатору p-i-n-диодов. В связи с этим переключение дискретных частот сопровождается 
значительным изменением стабильности переключаемых частот генератора [75]. 

Для радиоэлектронной аппаратуры, в которой требуется сравнительно небольшое число 
переключаемых частот, представляет интерес метод, основанный на применении много-
резонансной системы, включенной в СВЧ-цепь генератора. Этот метод в одной из возможных 
реализаций основан на введении в конструкцию генератора N слабо связанных с выходным 
волноводом парциальных резонаторов, настроенных на требуемые дискретные частоты f0i; 
в области каждой из этих резонансных частот возникает эффект захватывания частоты гене-
ратора с электронной перестройкой, что значительно снижает скорость перестройки частоты 
(области локальной стабилизации частоты автоколебаний на частотах парциальных резонан-
сов f0i). Благодаря этому возникает возможность установки требуемой фиксированной часто-
ты f0i при подведении определенного фиксированного напряжения UVi к варакторному диоду.  

На зависимости fa (UV) возникают "ступеньки" с малой крутизной перестройки частоты 
– рис. 62. Эквивалентная схема построения такого генератора при использовании ЛПД и ва-
ракторного диода, установленных в резонансных корпусах (см. 2.3.1а), приведена на рис. 63. 
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Рис. 63 
Эквивалентная схема автогенератора  
на ЛПД с варакторной перестройкой частоты  
и с многорезонансной системой ΣZpi(ω0i)  
с резонансными частотами ω0i. 

 
Рис. 62 
Зависимость частоты автоколебаний с 
варакторной перестройкой от напряже-
ния на варакторе при установке много-
резонансной системы в выходном волно-
воде генератора. 

В этой схеме волновод вывода мощности генератора с плавной электронной перестрой-
кой частоты связан с резонаторами Ri (i=1, 2, 3…N). В рассматриваемом случае, при резо-
нансном включении ЛПД в корпусе, фазовый сдвиг между резонатором Ri и плоскостью, в 
которой установлен диод, ϕ0i≈nπ (см. п. 2.2.1). Выполнение такого требования "равнофазно-
сти" необходимо для обеспечения устойчивости стационарного режима. Уточненная величи-
на требуемого значения ϕ0i определяется схемой построения автогенератора и, прежде всего 
характером импедансных характеристик активного элемента, включенного в сечении a-b 
(рис. 63). Можно показать, что при возбуждении прямоугольного волновода на волне типа H10 
и размещении отверстий связи с парциальными резонаторами в точках с координатами zi, yi 
на широкой стенке волновода фаза коэффициента отражения от резонаторов, приведенная к 
некоторому сечению z1, остается фиксированной, равной ϕ0, при выполнении условия: 
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Амплитуда возбуждения резонаторов также зависит от координат zi, yi в соответствии с 
выражением: 
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Соотношения (86), (87) определяют кривую на поверхности широкой стенки волновода, 
вдоль которой должны располагаться отверстия связи с N резонаторами, а также размеры от-
верстий связи с координатами yi, zi, необходимые для обеспечения постоянства модуля и фа-
зы коэффициента отражения от каждого из N резонаторов. При использовании цилиндриче-
ских резонаторов, возбуждаемых на волне ТЕ111, размещение шести резонаторов на отрезке 
волновода длиной Λ/4, настроенных на фиксированные частоты в интервале 32–38 ГГц, яв-
ляется реализуемой задачей.  

С использованием соотношений, приведенных в 2.2, рассмотрим динамические харак-
теристики частотно стабилизированного генератора с переключением дискретных частот, 
схема которого приведена на рис. 63. Параметры контуров ЛПД и варактора выбираются в 
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соответствии с рассмотренными в 2.3.1б принципами построения ГЛПД с электронной пере-
стройкой частоты, а именно: 
- реализуется резонансная трансформация импеданса ЛПД на средней частоте рабочего 

диапазона; 
- обеспечивается электрическая перестройка резонансного контура варакторного диода в 

требуемом интервале частот; 
- оптимизируются величины резонансных сопротивлений варакторного корпусированного 

диода и ЛПД в корпусе; 
- значения Rap и ϕ02 обеспечивают одночастотный режим автоколебаний с максимальным 

диапазоном перестройки частоты. 
В качестве иллюстрации на рис. 64а представлены расчетные зависимости импеданса 

нагрузки Z'
L(ω) на клеммах a-b при фиксированном напряжении на варакторе и зависимости 

отрицательной величины импеданса корпусированного ЛПД [-Zde(ω, im)] на фиксированных 
частотах ω1 и ω2. Расчеты выполнены для следующих параметров диодов и СВЧ-цепи: 

ЛПД кремниевый со структурой p+-n-n+, dpn=60 мкм, rs=0,8 Ом; R′0r=1, Q0r=5000, 
R′0V=0,68, Q0V=60, ϕ0i=π, ϕ02=π. Требуемая для обеспечения одночастотного режима автоколе-
баний величина антипаразитного сопротивления rap близка к нулю, поскольку паразитное са-
мовозбуждение на частотах вне полосы перестройки подавляется остаточным активным со-
противлением контура варакторного диода. Как видно из рисунка 64а, на зависимости импе-
данса нагрузки Z'

L(ω), определенной при фиксированном напряжении UV на варакторе, воз-
никают области возмущений вблизи резонансных частот f0i парциальных резонаторов. При 
изменении напряжения на варакторе изменяется величина f0V и в соответствии с этим пере-
мещаются вдоль частотной зависимости импеданса нагрузки области возмущений в окрест-
ностях частот f0i. При определенных значениях f0V возникает устойчивый режим автоколеба-
ний в области i-ой парциальной собственной частоты f0i многорезонансной системы. Так, на 
рисунке 64а точкой С определен стационарный режим автоколебаний в области парциальной 
резонансной частоты ω02, возникающий при напряжении на варакторе UV2, которому соответ-
ствует приведенная зависимость Z'

L(ω). Точка стационарного режима на комплексной плос-
кости импедансов определяется как точка, в которой Z′L(ω, UV2)=-Zde(ω1, im1), т.е. как точка, в 
которой пересекаются соответствующие импедансные зависимости. Стационарный режим в 
точке С характеризуется амплитудой СВЧ-тока im1 и частотой автоколебаний ω1. Каждой из 
переключаемых частот автоколебаний соответствует определенное напряжение на варактор-
ном диоде. Область допустимого изменения напряжения на варакторном диоде ΔUVi, при ко-
тором остается практически без изменений частота автоколебаний ωai, зависит от связи пар-
циального резонатора с волноводом и от добротности резонатора. С увеличение связи об-
ласть импедансов, соответствующая полосе частот i-го резонатора, возрастает (см. рис. 64б) 
и при этом расширяется интервал управляющих напряжений ΔUVi, в котором сохраняется вы-
сокая стабильность частоты колебаний. При изменении ϕ0i характеристика Z′L(ω) в области 
резонансных частот f0i существенно изменяется и, в частности, при ϕ0i=π/2 эти характеристи-
ки близки к окружностям, расположенным внутри "варакторной" окружности (см. рис. 64в). 
В этом случае, как следует из 2.1, устойчивый режим автоколебаний генератора на ЛПД с ре-
зонансной трансформацией импеданса не реализуется. Как видно из рассмотрения рис. 64, 
изменение ϕ0i существенно изменяет область синхронной работы и поэтому эта величина 
подлежит оптимизации в конкретных схемах генератора.  

Расчет динамических характеристик генератора по схеме рис. 63, выполненный по со-
отношениям разделов п.п. 2.1, 3.1, приводит к результатам, представленным для одной из 
парциальных частот стабилизации f01, на рис. 65. На этом рисунке представлены зависимости 
изменений частоты автоколебаний Δf /f 01 (сплошные тонкие кривые), выходной мощности 
генератора kP=ΔP/P, дБ, (сплошные жирные кривые) и фиксирующей способности генератора 
t=Kωf01/Q01(0) (пунктирные кривые) от напряжения на варакторном диоде UV. Расчеты прове-
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дены с учетом областей гистерезиса в полосе перестройки при R'0r=1. Зависимости рассчита-
ны при различных значениях ϕ01=140–1800. Можно видеть, что выбором величины ϕ01 можно 
уменьшить область гистерезиса и расширить, при прочих равных параметрах, интервал 
управляющих напряжений ΔUV на варакторе, обеспечивающих стабилизацию частоты в об-
ласти f01. Расчеты показывают, что для достижения ширины интервала стабилизации 
ΔUV/UV1≈2% необходимо обеспечить связь с парциальным резонатором, при которой 
R0i/W0≈1,3. В этом случае потери мощности на стабилизацию не превышают 1 дБ.  

 

Описанный метод построения генератора с электронным переключением стабильных 
дискретных частот при использовании многорезонаторных СВЧ-систем может быть приме-
нен в любых схемах с электронной перестройкой частоты и при использовании полупровод-
никовых диодов различных классов. В коротковолновой части миллиметрового диапазона 
создание многорезонаторной системы затруднено. Здесь целесообразно применить в качестве 
многорезонансной системы многомодовый резонатор с распределенными резонансными час-
тотами на отдельных типах колебаний. Теоретически, наиболее целесообразна сферическая 
форма резонатора, так как для нее возбуждение различных типов колебаний оказывается 
практически одинаковым. Однако, при больших размерах резонатора, возможно применение 
и других геометрических форм, более простых для производства. Очевидным недостатком 
применения многомодовой системы является фиксированное расстояние от элемента связи 
резонатора до диода, что не позволяет оптимизировать фазовый сдвиг ϕ0i  в диапазоне пере-
стройки частоты.  

 

Рис. 64 
a) частотные зависимости импеданса 
нагрузки ZL'(ω) на клеммах ab рис. 61, 
определенные при фиксированном на-
пряжении на варакторе и амплитудные 
зависимости импеданса корпусирован-
ного ЛПД [-Zde(im)] на частотах ω1 и ω2; 
б) зависимости ZL'(ω) при различных 
величинах связи резонатора с волново-
дом вывода мощности; в) зависимости 
ZL'(ω) при различных фазовых расстоя-
ниях ϕ01=π/4, π/2, π. 
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Рассмотренные диодные генераторы с переключением дискретных стабильных частот 

не могут конкурировать по числу переключаемых частот, по уровню достижимой стабильно-
сти и уровню фазовых шумов с синтезаторами частот, основанными на переносе сетки высо-
костабильных опорных сигналов из области низких частот в диапазон СВЧ (включая милли-
метровый диапазон). В то же время приборы этого класса отличаются высоким быстро-
действием, малыми габаритами, простотой конструкции. С учетом этих обстоятельств и оп-
ределяется область возможных применений диодных генераторов с переключением стабиль-
ных частот. 

 
Рис. 65 
Зависимости частоты автоколебаний Δf/f01 (сплошные тонкие кривые), выходной мощности генератора 
kp=ΔP/P дБ (сплошные жирные кривые), приведенной фиксирующей способности t’=Kωf0i/Q0(0)i (пунктирные 
кривые), рассчитанные в полосе стабилизации i-го парциального резонатора. 
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2.4 Диодные импульсные генераторы миллиметрового диапазона 
волн 

Импульсные полупроводниковые генераторы являются основой построения радио-
передающих устройств различного назначения: в системах радиолокации, навигации, управ-
ления, в аппаратуре научного назначения, системах охраны объектов и т.п. Приборы этого 
класса являются в настоящее время наиболее эффективными полупроводниковыми источни-
ками импульсной мощности в миллиметровом диапазоне; они могут развивать импульсные 
мощности, превышающие 100 Вт в интервале частот 30–40 ГГц, десятки Ватт в области 90–
100 ГГц, единицы Вт в области 150–200 ГГц. На основе диодных генераторов решены задачи 
создания широкодиапазонных импульсных источников с высокой степенью когерентности в 
режиме синхронизации внешним сигналом, отличающиеся высокой стабильностью частоты 
и малыми фазовыми вариациями в пределах импульса и при переходе от импульса к импуль-
су; решаются задачи построения передающих устройств с широким интервалом параметров 
импульсного режима, с кодово-импульсной модуляцией при изменении скважности и дли-
тельностей импульса в широких пределах. Решены задачи построения импульсных полупро-
водниковых автогенераторов с высокой стабильностью частоты и амплитуды в пределах 
длительности импульса при внешних климатических воздействиях и т.п. [82]. 

При создании мощных импульсных генераторов миллиметрового диапазона необходи-
мо учитывать ряд принципиальных особенностей, определяющих пути построения полупро-
водниковой структуры, СВЧ-системы и блока импульсного питания: 
– нестационарность теплового режима полупроводниковой структуры в пределах длитель-

ности импульса; 
– работу диода при высоких плотностях импульсного тока питания, в результате чего, в 

случае применения ЛПД, собственная частота диода (частота лавинного резонанса) при-
ближается к рабочей частоте, что значительно увеличивает критичность СВЧ- характери-
стик к малым изменениям режима электрического питания, температуры окружающей 
среды, к параметрам нагрузки; 

– значительное возрастание омических потерь в высокочастотных цепях генератора, соиз-
меримых с величиной модуля отрицательного сопротивления полупроводниковой струк-
туры в режиме большого сигнала. 
В данном разделе последовательно рассматриваются вопросы:  

– оптимизация геометрии полупроводниковой структуры и конструкции ЛПД с учетом не-
стационарности теплового режима и работы в области частот близких к частоте лавинно-
го резонанса;  

– выбор схем построения генераторов в режиме внешней синхронизации и в автоколеба-
тельном режиме;  

– пути стабилизации СВЧ-параметров генераторов в пределах длительности импульса и в 
интервале рабочих температур, методы расширения диапазонных характеристик генера-
торов.  

2.4.1 Выбор геометрии и конструкции диодов 
Разработка импульсных диодов должна проводиться с учетом особенностей теплового 

режима полупроводниковой структуры, параметров импульсного режима питания, в том 
числе с учетом близости рабочей частоты к собственной частоте диода. Температурный ре-
жим импульсного полупроводникового диода определяет не только его надежность, но и ха-
рактеристики импеданса полупроводниковой структуры, то есть непосредственно сказы-
вается на параметрах стационарного режима в пределах длительности импульса. 

Особенность работы импульсных диодов в большинстве случаев состоит в том, что 
длительность импульса существенно меньше времени установления температурного режима 
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диода и при этом стационарные характеристики генератора достигаются в далеком от ста-
ционарности тепловом режиме полупроводника. В связи с этим в пределах длительности им-
пульса возникают такие явления, как внутриимпульсный выбег частоты (frequency chirp), 
модуляция амплитуды сигнала, запаздывание СВЧ-импульса относительно импульса тока 
питания и т.д. 

Определение достижимых характеристик генератора требует, прежде всего, знания 
температурного режима диода в зависимости от его геометрии и параметров импульсного 
питания. Строгое определение температурных характеристик диода приводит к необхо-
димости решения краевой нелинейной задачи с существенно неоднородными параметрами 
среды. В данном разделе определение температурных характеристик диода проводится на 
основе приближенного аналитического подхода [76]. Результаты такого анализа охватывают 
широкую область параметров и оказываются сопоставимыми с результатами эксперимен-
тального изучения температурных характеристик. 

Рассматриваемая тепловая модель пред-
ставлена на рис. 66. Полупроводниковая струк-
тура 1 с одной стороны закреплена на теплоот-
водящем основании 2, а с другой стороны при 
помощи монтажной пластинки 3 соединена с 
фланцем 4 корпуса 5 диода. Принятая модель 
расчета сводится к следующему: 
– импульсная мощность питания диода вво-

дится в сечение p-n-перехода 00 на рис. 66;  
– рассматривается периодический режим пи-

тания диода с постоянными значениями им-
пульсной мощности питания Pи, длитель-
ности импульса τи, периода повторения Т; 

– теплоотводящее основание III рассматри-
вается как полупространство с заданными 
величинами коэффициента теплопроводности λ и температуропроводности a=1/Сρ, где С 
– удельная теплоемкость материала, ρ – плотность материала. 
Разбивая анализируемый временной интервал на малые отрезки Δτi (i=1, 2,…,n) и пола-

гая, что в пределах Δτi тепловые постоянные теплопроводности λsi(θ) и температу-
ропроводности asi(θ) слоев полупроводниковой структуры остаются неизменными, можно 
определить максимальную температуру p-n-перехода при τ=τи как 

 

Рис. 66 
Эскиз конструкции ЛПД, в соответствии с 
которой проводится тепловой расчет полу-
проводниковой структуры. 
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Здесь – изменение температуры в течение интервала времени  в предполо-
жении, что абсолютное значение температуры полупроводника равно , то есть темпера-
туре полупроводника в конце интервала времени τ
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i-1. Для определения вводятся тепло-
вые переходные сопротивления для областей полупроводниковой структуры со стороны теп-
лоотвода – и со стороны контактной пластины . Мощность импульс-
ного теплового потока P
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Выражение (89) учитывает, что переменный поток мощности распространяется в обе области 
полупроводника (I и II) и в связи с этим вводятся тепловые сопротивления для этих перемен-
ных потоков III ~,~

TT RR соответственно. Для среднего потока мощности градиент температур в 
области II практически отсутствует и поэтому он распространяется только в области I, по 
направлению к теплоотводящему основанию III. Величина  определяется по известным 

соотношениям для непрерывного режима (76), с учетом скважности Q: = R

И
0ТR

И
0ТR T0 /Q, где RT0 – 

тепловое сопротивление в непрерывном режиме. Величина I~
TR определяется как  

III ~~~
T,sT,lT RRR += ,      (90) 
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λTi–коэффициенты теплопроводности, определяемые для всех i-х слоев однородных мате-
риалов области I с толщинами li; Spn – площадь p-n-перехода; I~

T,sR – представляется как теп-
ловое сопротивление нагреваемого диска, расположенного на теплоотводящем основании III. 
Решение этой задачи получено в [77] для случая периодического импульсного воздействия с 
постоянной плотностью мощности по сечению p-n-перехода и определяет максимальную 
температуру при t=τ в центре диска. Определены соотношения, позволяющие рассчитать ве-
личину I~

T,sR  в зависимости от тепловых параметров основания III, параметров импульсного 
режима питания диода. В соответствии с этим решением характер растекания теплового по-
тока в область теплоотвода при прочих равных условиях существенно зависит от соотноше-
ния между длительностью импульса τp. и постоянной времени "поперечной тепловой релак-

сации" τr=(rpn)2/a, определяющей время уста-
новления градиента температуры в попереч-
ном сечении нагреваемого диска. При τи>>τr 
тепловое сопротивление растекания для пере-

менного потока, ,
π

1~

III
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pnT
T,s rQ

QR
λ

−
= т.е. оп-

ределяется той же функциональной зависимо-
стью от параметров диода, что и в непрерыв-
ном режиме питания; при τи<<τr  

 
 

Рис. 67 
Временные зависимости максимальной температу-
ры нагрева Si двухпролетной структуры ЛПД 8- мм 
диапазона с диаметром p-n-перехода 160 мкм при 
плотности тока питания J0=20кА/см2.  
Пунктирные кривые - расчет при θ0=const.  
Сплошная кривая – с учетом нагрева структуры в 
пределах длительности импульса. 
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Тепловое сопротивление области II для пере-
менной компоненты теплового потока равно: 
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Данное выражение получено в предположе-
нии, что область ІІ представляет собой беско-
нечный одномерный стержень. Приведенные 
соотношения (88)–(93) позволяют определить 
переходное тепловое сопротивление ЛПД в 
зависимости от геометрии диода и параметров 
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импульсного режима питания. В качестве ил-
люстрации на рис. 67 приведены расчетные 
временные зависимости максимальной тем-
пературы кремниевой двухпролетной струк-
туры с диаметром p-n-перехода dpn=160 мкм, с 
профилем легирования p+-p-n-n+, оптимизи-
рованным для 8-мм диапазона волн. Расчеты 
проведены для плотности тока питания 
20 кА/см2 для фиксированных постоянных 
λTsi, αsi, определенных для температур полу-
проводниковой структуры θ0=300, 400, 500, 
600 К (пунктирные зависимости). На этом же 
рисунке приведена функция θm(t), рассчитан-
ная с учетом зависимостей αsi(θ), λTsi(θ) 
(сплошная кривая). Величины переходных 
тепловых сопротивлений для рассматривае-
мой структуры диода в зависимости от пара-
метров импульсного режима питания (Q, τи) 
при выборе тепловых параметров λTsi, αsi 
кремниевой структуры постоянными, соот-
ветствующими θ=500 К, приведены на рис. 68. Перегрев полупроводниковой структуры в 
пределах длительности импульса 300–400 нс составляет 250–300°С при токе питания, соот-
ветствующем режиму максимальной СВЧ-мощности. При Q=1 зависимости RT(Q, τ) сходятся 
в общей точке RT =RT0, определяемой для непрерывного режима работы. При длительности 
импульсов тока питания значительно меньших времени поперечной тепловой релаксации 
(τи<<τr=d 2pn/4α) и значительных величинах Q, когда нагрев полупроводниковой структуры 
средней мощностью несущественен, возможен упрощенный подход к расчету ,~I

TsR  с исполь-
зованием (92) – пунктирные зависимости на рис. 68.  

 

Рис. 68 
Зависимость переходных тепловых сопротивле-
ний полупроводниковой кремниевой двухпролет-
ной структуры ЛПД с диаметром dpn=160 мкм 
от скважности Q и длительности импульса τ 
тока питания. 

Оптимизация профиля легирования полупроводниковой структуры является важным 
этапом создания импульсного диода. Оптимизация проводится на основе численного реше-
ния системы уравнений, определяющих физические процессы в полупроводнике с целью 
достижения максимальных уровней импульсной мощности в заданном диапазоне частот. 
Справочные данные по результатам этих исследований, а также расчетные зависимости им-
педансов кремниевых двухпролетных ЛПД в широком интервале амплитуд СВЧ-напряжения 
на диоде, плотностей тока питания и температур полупроводниковой структуры приведены в 
разделе 1.2 [32].  

Разогрев полупроводниковой структуры в пределах длительности импульса тока пита-
ния диода приводит к значительным изменениям импедансных характеристик полупровод-
никовой структуры и в результате этого – к явлениям внутриимпульсной нестационарности 
СВЧ-характеристик импульсных генераторов. На рис. 69 приведены зависимости погонного 
импеданса кремниевого двухпролетного ЛПД с оптимальным профилем легирования для 
диапазона 30–40 ГГц , рассчитанные на фиксированной частоте f=35 ГГц для 
плотности тока питания J

ппп
ddd jxrz +=

0=18 кА/см2, амплитуд напряжений сигнала Um=3–26 В, макси-
мальных температур полупроводниковой структуры θm=300 К, 390 К, 500 К [32]. Можно ви-
деть, что при температурах θm<390 K и напряжениях на диоде Um<10 В частота лавинного 
резонанса Wлр становится большей рабочей частоты ω, вследствие чего реактивное сопро-
тивлений диода изменяет свой знак и становится индуктивным; при θm≤300 K и Um≤5 В мо-
дуль отрицательного сопротивления уменьшается практически до нуля. В области большого 
сигнала (Um>15 В) зависимость импеданса диода от температуры существенно снижается, 
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однако, модули отрицательного сопро-
тивления в этой области уменьшаются до 
величин, соизмеримых с сопротивлениями 
потерь в СВЧ-цепи. В связи с этим оптими-
зация генератора по энергетическим харак-
теристикам приводит к необходимости мак-
симального уменьшения сопротивления рас-
текания диода, оптимизации диаметра полу-
проводниковой структуры и к применению 
методов резонансной трансформации импе-
данса ЛПД (см. 2.1.2а, 2.2.3). Фактически, 
это те же требования, которые предъявляют-
ся при разработке ЛПД непрерывного дейст-
вия. Однако в импульсном режиме опти-
мальный диаметр полупроводниковой струк-
туры оказывается существенно зависящим 
от параметров импульсного режима питания.  

Рассмотрим этот вопрос детально на 
примере двухпролетного кремниевого 
ЛПД с оптимальным профилем легирова-
ния в 8-мм диапазоне волн. С учетом рас-
четных величин переходных тепловых со-

противлений RT(Q, τ, θ, dpn), импедансных характеристик оптимизированных кремниевых 
двухпролетных структур 8-мм диапазона волн, а также достижимых величин rs при макси-
мальном перегреве полупроводниковой структуры θm=280°С рассчитаны оптимальные диа-
метры p-n-перехода dpn opt(Q, τ, rs), соответствующие им значения импульсных токов питания 
I0(Q, τ, rs) и достижимых величин импульсной мощности Pи(Q, τ, rs) – рис. 70, 71.  

 
 
Рис. 69 
Зависимости погонного импеданса zd

П = rd
П + jxd

П 
кремниевого двухпролетного ЛПД от амплитуды Um 
напряжения сигнала, рассчитанные для температур 
полупроводниковой структуры θ = 300, 390, 500 К. 

  
Рис. 70 
Зависимости оптимальных диаметров полупровод-
никовой структуры dpn opt Si двухпролетного ЛПД и 
амплитуды импульсного тока питания I0 от скваж-
ности Q и длительности импульса τ тока питания. 

Рис. 71 
Зависимости импульсной мощности P Si двухпро-
летного ЛПД с оптимальным диаметром полупро-
водниковой структуры dpn opt от скважности Q и 
длительности импульса τ тока питания.  
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На этих рисунках приведены также результаты экспериментов с dpn=120–250 мкм. Принци-

пиально важным результатом приведенных расчетов является то, что диаметр полупроводниковой 
структуры импульсного диода должен выбираться с учетом параметров импульсного режима пи-
тания – скважности Q и длительности импульса τ. Таким образом, разработчикам диодов должен 
задаваться не только диапазон рабочих частот и уровень импульсной мощности, но также и 
параметры рабочего импульсного режима. При выбранных параметрах полупроводниковой 
структуры, задача ее монтажа в металлокерамическом корпусе для достижения необходимой 
трансформации импеданса, задача сочленения корпусированного диода с высокочастотными 
цепями различных типов, вопросы согласования импедансов диода и нагрузки решаются так же, 
как и в непрерывном режиме работы (см. 2.1.2). 

2.4.2 Динамические и спектральные характеристики импульсных генера-
торов на ЛПД в режимах автоколебаний и внешней синхронизации 

Изменение температуры полупроводниковой структуры в пределах длительности 
импульса приводит к значительным изменениям его импедансных характеристик, особенно в 
области малых амплитуд СВЧ-сигнала при низких температурах полупроводника – см. 
рис. 69. В нестационарном тепловом режиме импеданс диода представляется как 
Zde[ω, im, I0, θ(t)] и при этом условия (4) и (37), определяющие стационарные параметры вы-
ходного сигнала в режиме автоколебаний и синхронизации внешним сигналом, могут быть 
удовлетворены только при условии внутриимпульсной модуляции амплитуды и частоты 
СВЧ-сигнала. Таким образом, при импульсном электрическом питании диода являются ха-
рактерными частотная и амплитудная внутриимпульсная модуляции выходного сигнала ге-
нератора. В режиме автоколебаний смещение частоты в пределах длительности импульса 
(в англоязычной литературе – frequency chirp) является параметром, вводимым в паспорта 
генераторов; в синхронном режиме вводится измеряемый параметр внутриимпульсного из-
менения фазы выходного сигнала. Существенное изменение хода амплитудной зависимости 
импдеанса диода в области малых амплитуд сигнала и при низких температурах полупро-
водника приводит к жесткому режиму самовозбуждения. Жесткий режим самовозбуждения 
проявляется, в частности, в заметном запаздывании импульса СВЧ по отношению к импуль-
су тока питания, зависящем от температуры окружающей среды. При значительных уходах 
частоты автоколебаний синхронизируемого генератора, вызванных нестационарностью тем-
пературы диода, возникает эффект "частичной синхронизации", когда режим синхронизации 
реализуется только в пределах части длительности импульса СВЧ-сигнала.  

На рис. 72 иллюстрируется этот эффект для случая, когда полоса синхронизации 
(Δfs=f1s-f2s) близка к величине внутриимпульсного ухода частоты автоколебаний Δfa=f1a–f2a. 
Видно, что синхронный режим имеет место только в интервале времени Δts=t2

*–t1
*, причем 

Δts<tи=t2–t1. Указанное явление частичной синхронизации в значительной степени ограни-
чивает возможность работы импульсного синхронизированного генератора с большим коэф-
фициентом усиления. 

Эффективный метод повышения стабильности частоты выходного сигнала ГЛПД в 
пределах длительности импульса СВЧ основан на применении "токовой компенсации" тем-
пературных изменений импеданса диода, заключающейся в изменении тока питания ЛПД во 
времени (см. 2.1, соотношение (19). Действие токовой компенсации основано на том, что 
увеличение температуры полупроводника и увеличение тока питания диода приводят к про-
тивоположным по направлению изменениям частоты лавинного резонанса, а, следовательно, 
и всей частотной зависимости импеданса полупроводниковой структуры. Очевидно, что этот 
метод может применяться и для компенсации изменений импеданса диода, вызванных изме-
нениями температуры окружающей среды. 
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В этом случае величина тока питания 

должна изменяться в зависимости от тем-
пературы окружающей среды. Однако при 
использовании только одного метода из-
менения тока питания полная компенсация 
температурных изменений импеданса 
диода не достигается – можно говорить 
лишь о минимизации этих изменений. 
Кроме того, для стабилизации СВЧ-
параметров в широком интервале темпе-
ратур окружающей среды необходимо из-
менять амплитуду импульсного тока пита-
ния, что приводит к значительным изме-
нениям уровня выходной мощности гене-
ратора, в частности, к снижению мощно-
сти при низких температурах. В связи с 
этим создание высокостабильных им-
пульсных диодных генераторов милли-
метрового диапазона требует применения 
дополнительных эффективных методов 
стабилизации. Эти вопросы рассматрива-
ются в последующих разделах. Здесь бо-
лее детально рассмотрим метод токовой 
стабилизации.  

Метод токовой стабилизации СВЧ-
параметров используется как в автоном-
ном, так и в синхронном режимах работы 

генераторов [78], [79]. Определение динамических параметров импульсных генераторов при 
введении токовой компенсации должно базироваться на анализе полной схемы замещения 
СВЧ-цепи с учетом трансформирующих параметров корпуса ЛПД. Приведем основные ре-
зультаты такого анализа для импульсных генераторов в режиме автоколебаний и в режиме 
синхронизации внешним сигналом. 

 
Рис. 72 
а) – временная зависимость импульсного 
 тока питания I0(t); 
б) – временная зависимость максимальной темпе-
ратуры полупроводника θm(t); 
в) – временная зависимость частоты выходного 
сигнала при частичной синхронизации в полосе 
частот ΔfS=(f1S-f2S), меньшей внутриимпульсного 
ухода частоты  
в режиме автоколебаний Δfa=(f1a-f2a). 

а) Режим автоколебаний 
Приводимые здесь результаты теоретического анализа [80] относятся к импульсному 

автогенератору 8-мм диапазона волн на ЛПД; СВЧ-цепь генератора выполнена на основе 
волноводно-коаксиального сочленения, схема замещения которого приведена на 
рис. 27, 2.1.6. Рассмотрен кремниевый ЛПД с оптимальным профилем легирования структу-
ры p+-p-n-n+ для работы с плотностями токов питания диода J0=15–20 kA/см2 в диапазоне 
30-40 ГГц, c площадью p-n-перехода Spn=2×10-4 см2. Диод смонтирован в металлокерамиче-
ском корпусе, обеспечивающем резонансную трансформацию импеданса – см. 2.1.2а.  

На рис. 73 и 74 приведены расчетные зависимости изменения мощности (сплошные 
кривые) и частоты автоколебаний (пунктирные кривые) от температуры p-n-перехода, опре-
деленные для фиксированных плотностей тока питания J0=11–18 кА/см2. Рис. 73 соответст-
вует настройке, при которой частота автоколебаний fa, определенная при q=500 К, выше ре-
зонансной частоты f0d корпусированного диода: fa=1,071 f0d, а рис. 74 – отрицательной рас-
стройке: fa=0,964 f0d. Видно, что вне зависимости от соотношения между fa и f0d повышение 
температуры приводит к уменьшению частоты автоколебаний. При fa<f0d температурные из-
менения мощности существенно снижаются. Уменьшение температурной нестабильности 
частоты автоколебаний требует увеличения плотности тока питания при увеличении темпе-
ратуры.  
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Рис. 73 
Изменения мощности и частоты ГЛПД  
от температуры θ  p-n-перехода  
для fa = 1,071 от f0d. 

Рис. 74 
Изменения мощности и частоты ГЛПД  
от температуры θ  p-n-перехода  
для fa = 0,964 от f0d

На рис. 75 приведены временные зависимости внутриимпульсного выбега частоты ав-
тогенератора при различных степенях токовой компенсации ΔJ0/J0, где J0=16 кА/см2, для на-
стройки генератора, когда fa=0,964 f0d; максимальная температура p-n-перехода равна 570 К.  

Введение токовой компенсации важно не только для стабилизации СВЧ-характеристик 
генератора, но и для сокращения запаздывания 
импульсного СВЧ-сигнала по отношению к им-
пульсу тока питания. При низкой температуре 
полупроводника (θ=300 К) в области малого 
СВЧ-сигнала возникает жесткий режим само-
возбуждения. Лишь через некоторое время по-
сле включения импульса тока питания, когда 
начальный разогрев диода окажется достаточ-
ным для установления мягкого режима само-
возбуждения, возникнут условия для установ-
ления стационарных параметров генератора.  

Требуемое для компенсации темпера-
турных уходов частоты автогенератора измене-
ние импульсного тока питания нелинейно зави-
сит от температуры. Это, в частности, означает, 
что для стабилизации частоты автогенератора в 
пределах длительности импульса и одновре-
менно в интервале температур окружающей среды при использовании только метода токо-
вой компенсации необходимо быстрые изменения тока в пределах длительности импульса 
производить по закону, зависящему от средней температуры полупроводника. Практическая 
нереализуемость такого подхода, а также значительное снижение мощности при низких тем-
пературах, когда ток питания, для выполнения условия стабилизации частоты, должен быть 
минимальным, приводят к необходимости применения дополнительных методов стабилиза-
ции параметров автогенераторов.  

 
Рис. 75 
Временные зависимости внутриимпульсного 
выбега частоты автогенератора на ЛПД  
при различных степенях токовой компенсации 
ΔJ/J0=0...50%.

б) Режим синхронизации внешним сигналом 
Основные особенности режима внешней синхронизации импульсных генераторов свя-

заны с нестационарностью теплового режима диода, существенной зависимостью импеданса 
диода от его температуры особенно при работе с плотностями тока питания, при которых 
частота лавинного резонанса и рабочая частота близки друг к другу. В результате возникают 
значительные нестабильности СВЧ-параметров в пределах длительности импульса тока пи-
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тания, при переходе от импульса к импульсу. Рассмотренный выше эффект частичной син-
хронизации также является следствием изменения температуры полупроводника в пределах 
длительности импульса и может трактоваться как смещение полосы синхронного режима 
при изменении температуры диода. Все указанные явления полностью не устраняются при 
введении токовой компенсации температурных изменений характеристик диода. Это связано 
с неполной компенсацией температурных изменений импеданса ЛПД, когда, несмотря на 
применение токовой компенсации, при изменении температуры диода в интервале θ1–θ2 им-
педанс диода изменяется на ΔZde (или проводимость – на ΔYde). В рамках метода эквивалент-
ной линеаризации (см. 2.1.6) при выполнения условия ΔYde/Yde<<1 можно получить следую-
щие соотношения, определяющие изменения модуля ΔΓ и фазы Δγ коэффициента отражения 
Γ0exp(jγ0) на клеммах синхронного генератора [81]: 
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Здесь ΔUm/Um0 – относительная величина изменения амплитуды выходного напряжения; Δχ – 
изменение фазы изображающей функции H=⎪H0⎪exp(jχ0)=Yde(ω0, Um, θ0, I0)+YL(ω0), вызван-
ное изменением температуры и тока питания на δθ и δI0 соответственно. Величины ΔUm и Δχ 
определяются соотношениями: 
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где 

q = H0+T1 cos(ψ1-χ0); ( ) ;ψexp 011 m
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=  ΔYde=⎢ΔYde⎢exp (jζ)   (98) 

is=(8PsG0)0,5 – амплитуда синхронизирующего тока; Ps – уровень синхронизирующей мощно-
сти; G0 – проводимость полезной нагрузки на выходных клеммах генератора. Из (94)–(98) 
следует, что нестабильность СВЧ-параметров импульсных синхронизированных ГЛПД при 
прочих равных условиях существенно зависит от соотношения углов χ, ψ1, ζ, определяющих 
фазовые углы векторов H, T, Yde. Указанные углы изменяются в широких пределах при изме-
нении частоты ωs  синхронизирующего сигнала. При прочих равных условиях нестабильно-
сти амплитуды и фазы выходного сигнала пропорциональны величине ΔYde, т.е. изменению 
проводимости диода при изменении температуры полупроводника, нескомпенсированной 
при использовании метода токовой стабилизации параметров. 

В соответствии с теоретическим анализом [81] величина модуля нескомпенсированной 
проводимости диода ⎢ΔYmin⎢ существенно зависит от интервала температур δθ, в котором 
производится токовая компенсация.  

На рис. 76 представлена расчетная зависимость модуля минимальной нескомпенсиро-
ванной погонной проводимости двухпролетного кремниевого ЛПД 8-мм диапазона 
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d
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y
y в интервале температур p-n-перехода θ=300–600 К при амплитудах напряжения на 

диоде Um=10-20 В. На этом же рисунке приведена зависимость плотности тока через полу-
проводниковую структуру J0(θ), при которой достигается наиболее глубокая компенсация 
температурных изменений проводимости диода, т.е. Δyd

П=Δyd
П

min.  
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По сравнению с некомпенсиированным зна-

чением Δyd
П при θ=390 К и J0=16 кА/см2 токовая 

компенсация приводит к уменьшению темпера-
турных изменений проводимости диода более, 
чем в семь раз. Повышение температуры диода 
значительно улучшает результаты токовой ком-
пенсации. Так, для рассматриваемого диода при 
изменении температуры от 500 К до 600 К и од-
новременном увеличении плотности тока до 18–
19 кА/см2 минимальные величины модулей не-
скомпенсированной проводимости диода почти 
на порядок меньше, чем в интервале температур 
400-500 К во всем интервале напряжений Um=10–
20 В. Этот результат объясняется приближением 
частоты лавинного резонанса диода к рабочей 
частоте при понижении температуры. С учетом 
приведенных результатов могут быть определены 
достижимые характеристики стабильности СВЧ-
параметров синхронизированных ГЛПД в полосе 
частот синхронной работы. 

Приведенные ниже расчеты динамических 
и стабилизационных характеристик относятся к 
ГЛПД 8-миллиметрового диапазона волн, выполненного с применением волноводно-
коаксиальной системы; металлокерамический корпус диода обеспечивает резонансную 
трансформацию импеданса полупроводниковой структуры, что решает задачу согласования 
импедансов диода и нагрузки при высоком КПД.  

Рис. 76 
Расчетная зависимость модуля минимальной 
нескомпенсированной погонной проводимо-
сти двухпролетной кремниевой структуры 
ЛПД IΔyd

П/yd0
ПI от температуры структуры 

θpn, J0(θ) - плотность тока через структуру, 
при которой достигается наиболее глубокая 
компенсация yd

П. 

В соответствии с 2.1.6 обобщенная эквивалентная схема СВЧ-цепи рассматриваемого 
генератора представлена на рис. 27. В расчетах принято: диаметр полупроводниковой струк-
туры dpn=160 мкм; параметры монтажных элементов корпуса диода Lp=0,1 нГ, Сp=0,27 пФ; 
G0n2=0,01 мо; W0k=50 Ом; rап=20 Ом; Х1=X4→∞, а Х2=X3=0; плотность тока через диод 
J0=16 кА/см2 при температуре полупроводниковой структуры θ0=500 К, мощность синхрони-
зирующего сигнала Ps=0,3 Вт. На рис. 77 представлены расчетные частотные зависимости 
коэффициента отражения Г2(f) и фазы γ(f) в полосе синхронизма. На рис. 78 приведены дос-
тижимые величины нестабильностей фазы Δγ(f) и мощности ΔP/P выходного сигнала при 
изменении температуры в интервале 390…500 К и выполнении условий токовой компенса-
ции. В интервале температур 500–570 К величины нестабильностей фазы и мощности 
уменьшаются в 5–6 раз по сравнению с указанными на рис. 78, что находится в соответствии 
с рис. 76. Из приведенных результатов расчетов следует, что в импульсном режиме, при тем-
пературе полупроводниковой структуры в начале импульса тока θ1=390 К и нагреве диода на 
180°С в течение длительности импульса расчетные значения нестабильности фазы выходно-
го сигнала Δγ≤10° и нестабильности мощности ΔР/Рвых ≤5% в рабочей полосе частот 
Δf≈1,0 ГГц. При этом полная полоса синхронизма Δfs≈2ГГц.  

Вблизи низкочастотной границы полосы синхронизма нестабильности СВЧ-параметров 
существенно возрастают и наибольшие значения Δγ и ΔР достигают там, где величина θ ми-
нимальна. Необходимо отметить, что приведенные результаты соответствуют введению 
предварительного подогрева полупроводниковой структуры, при котором ее начальная тем-
пература θ1=390 К. При отсутствии такого подогрева нестабильность СВЧ-параметров зна-
чительно возрастает. Опыт разработок мощных импульсных ГЛПД миллиметрового диапа-
зона волн в режиме внешней синхронизации подтверждает выводы приведенных теоретиче-
ских расчетов. 
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Рис. 77 
Расчетные частотные зависимости коэф-
фициента отражения Г0

2(f) и фазы коэф-
фициента отражения γ0(f) в полосе синхро-
низации. 

Рис. 78 
Достижимые величины нестабильностей фазы Δγ(f) и 
мощности ΔP/P выходного сигнала в полосе синхрони-
зации при изменении температуры полупроводника в 
интервале 390-500 К и введении токовой компенсации. 

 
2.4.3 Стабилизация СВЧ параметров импульсных диодных генераторов в 

режимах автоколебаний и внешней синхронизации 
а) Стабилизация СВЧ-параметров автогенераторов 

Нестабильность частоты импульсных диодных автогенераторов в пределах импульса 
(frequency chirp), а также необходимость их термостатирования для обеспечения работоспо-
собности в интервале температур [82] значительно ограничивает область применения этих 
приборов. В то же время возможность построения мощных импульсных автогенераторов 
миллиметрового диапазона с высокой стабильностью частоты, отличающихся малогабарит-
ностью и работоспособностью в широком интервале температур окружающей среды без за-
трат значительной мощности для термостатирования генератора представляет несомненный 
интерес для многих применений в радиоэлектронике. Решения, обеспечивающие высокую 
стабильность импульсных автогенераторов на ЛПД в миллиметровом диапазоне волн, осно-
ваны на комплексном применении нескольких методов стабилизации [76]: 
– введение токовой стабилизации, компенсирующей температурные изменения комплекс-

ной проводимости диода в пределах импульса; 
– стабилизация начальной температуры полупроводниковой структуры в широком интер-

вале температур окружающей среды путем введения дополнительного управляемого по-
догрева диода; 

– увеличение фиксирующей способности высокочастотной системы автогенератора при 
введении в ее конструкцию стабилизирующего высокодобротного резонатора.  
Метод токовой стабилизации значительно уменьшает температурную нестабильность 

СВЧ-параметров, однако, полная компенсация изменения импеданса не происходит и поэто-
му должна решаться задача уменьшения выбега частоты в пределах импульса. Введение то-
ковой стабилизации требует применения импульсного модулятора, обеспечивающего необ-
ходимый режим питания диода импульсным током трапецеидальной формы и определенной 
амплитуды. В связи с тем, что требуемое для температурной компенсации увеличение тока в 
пределах длительности импульса зависит от параметров диода, настройки генератора, интер-
вала рабочих температур, необходимо предусмотреть регулировку полочки трапецеидально-
го импульса тока в пределах ΔI/I0≈0–30%. Величина ΔI/I0 определяется в процессе настройки 
генератора с целью достижения минимального выбега частоты в пределах длительности им-
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пульса. Настройку генератора и определение необходимого наклона полочки трапецеидаль-
ного импульса тока следует производить при фиксированной температуре – максимальной, 
как будет показано ниже, в заданном интервале рабочих температур. Обеспечение работо-
способности импульсного автогенератора в широком интервале температур окружающей 
среды при использовании метода токовой стабилизации нецелесообразно из-за значительной 
нестабильности уровня выходной мощности при изменении тока питания диода, а также в 
связи с зависимостью параметров внутриимпульсной токовой компенсации от начальной 
температуры полупроводника. 

Эффективное решение задачи обеспечения стабильности параметров автогенератора в 
широком интервале температур окружающей среды основано на стабилизации температуры 
полупроводника за счет дополнительного управляемого подогрева диода. Создание системы 
дополнительного подогрева полупроводниковой структуры, обеспечивающей постоянство 
начальной температуры θ0, требует применения датчика температуры диода и схемы автома-
тического управления параметрами тока подогрева. В [83] с этой целью контролируется тем-
пература теплоотвода диода, либо температура корпуса генератора. Очевидно, что такое ре-
шение не обеспечивает стабилизацию температуры полупроводниковой структуры при бы-
стром изменении воздействующих на ЛПД факторов, например, при изменении параметров 
импульсного питания диода в режиме импульсно-кодовой модуляции. Используемое в [81] 
решение основано на контроле  напряжения лавинного пробоя диода Ub и управлении током 
подогрева таким образом, что в начале каждого импульса тока питания Ub=Ub0 =const при 
всех температурных воздействиях на диод. В связи с известной однозначной зависимостью 
напряжения лавинного пробоя от температуры полупроводниковой структуры 
Ub(θ0)=Ub(θ1)-[1+b(θ0-θ1)], где b – температурный коэффициент напряжения лавинного про-
боя, θ1 – исходное значение температуры полу-
проводниковой структуры до включения по-
догрева, постоянство Ub(θ0) означает и посто-
янство величины θ0. 

Принцип действия рассматриваемой в [81] 
системы стабилизации СВЧ-параметров ГЛПД 
иллюстрируется эпюрами токов и напряжений, 
представленными на рис. 79. На этом рисунке 
приведены временные зависимости импульсно-
го тока питания диода I0(t), напряжения на дио-
де Ud(t), импульсного тока предварительного 
подогрева Ipr(t) – рис. 79а, 79б, 79в соот-
ветственно, построенные для случая периоди-
ческой импульсной модуляции тока питания 
ЛПД с постоянным периодом повторения им-
пульсов Т и длительностью импульсов tp. При 
построении зависимостей рис. 79 предполагает-
ся, что температура окружающей среды и соот-
ветственно температура корпуса генератора и 
теплосъема ЛПД θk меньше температуры θ0, 
которую должна иметь полупроводниковая 
структура в начале импульса тока питания I0(t).  

Ток питания I0(t)=I0+δI0(t) изменяется в 
пределах длительности импульса tp в соответст-
вии с принципом токовой компенсации. На-
пряжение на диоде Ud(t) изменяется в течение 
длительности импульса тока от Ud0=Ub(θ0) до 

 
Рис. 79 
Временные зависимости импульсного тока 
питания ЛПД I0(t),  напряжение на диоде Ud(t), 
тока подогрева Ipr(t) для стабилизации СВЧ-
параметров генератора при периодической 
импульсной модуляции.  
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Ud.max=Ub(θ0)+I0(t)rd+βUb(θ0)δθmax. После окончания импульса тока I0(t) в момент времени 
tp=τp+τf1+τf2 на диоде устанавливается напряжение Ud(tp)≈Ub(θ0)[1+βδθmax]. Через временной 
интервал t1 на диоде устанавливается температура θ1 и соответствующее этой температуре 
напряжение лавинного пробоя Ub(t1, θ1), меньшее величины начального напряжения Ub(θ0). 
В этот момент времени, равный tpr=tp+t1 включается ток импульсного подогрева, амплитуда 
которого пропорциональна величине ΔUb=Ub(θ0)–Ub(t1,θ1) т.е. Ipr=kΔUb. Продолжительность 
импульса подогрева tpr и величина k выбраны такими, что в конце импульса подогрева на-
пряжение лавинного пробоя становится равным Ub(θ0), т.е. температура полупроводника 
становится равной заданной максимальной температуре θ0. 

При периодической импульсной модуляции тока питания ЛПД с постоянным периодом 
модуляции T, значительно превышающим время поперечной тепловой релаксации τr полу-
проводниковой структуры, длительность временного отрезка t1 выбирается большей τpr. 
В этом случае температура θ1 при прочих равных условиях зависит в основном только от 
температуры окружающей среды. Если период импульсной модуляции равен или меньше 
времени тепловой релаксации, температура полупроводниковой структуры вблизи переднего 
фронта рабочего импульса тока питания определяется в значительной степени разогревом 
полупроводника импульсами рабочего тока. 

Длительность τpr должна при этом выбираться минимально допустимой, при которой 
амплитуда тока подогрева Ipr меньше пускового тока самовозбуждения генератора. При им-
пульсно-кодовой модуляции тока питания ЛПД, представляющей пачки из N1 импульсов с 
длительностью τp и периодом повторения Т1, следующие друг за другом с периодом Т2>>T1, 
величина τpr выбирается минимально возможной и фиксированной, при которой амплитуда 
Ipr меньше пускового тока самовозбуждения. На рис. 80 приведены временные зависимости 
импульсного тока питания I0(t), напряжения на диоде Ud(t), импульсного тока подогрева Ipr(t) 
для случая импульсно-кодовой модуляции. Можно видеть, что амплитуда тока подогрева Iipr 
(i=1, 2, 3…) уменьшается по мере разогрева полупроводника в пределах пачек импульсов с 
минимальной скважностью Q1=T1/τp. 

Представляет практический интерес определение требуемой дополнительной мощно-
сти в зависимости от параметров режима подогрева. Расчет мощности подогрева в зависимо-
сти от длительности подогревающего импульса τpr и скважности импульсного режима по-
догрева Qpr=T/τп проведен на основе соотношений нестационарного теплового режима ЛПД, 
определяющих переходное тепловое сопротивление диода RT(Qpr, τpr), как функцию Qpr и τpr, 
а также параметров геометрии диода (см. 2.4.1). Расчет мощности дополнительного подогре-
ва в зависимости от длительности подогревающего импульса и скважности импульсного ре-
жима работы генератора выполнен для двухпролетного кремниевого ЛПД с оптимизирован-
ным профилем легирования и диаметром p-n-перехода dpn=160 мкм в интервале температур 
окружающей среды θ=-60°С…+70°С. В расчете принято, что подогревающий импульс непо-
средственно примыкает к рабочему импульсу тока питания. Результаты расчета приведены 
на рис. 81. 

На этом рисунке приведены зависимости средней (сплошные кривые) Ppr.av и импульс-
ной (пунктир) Ppr.p мощности подогрева от скважности СВЧ-сигнала генератора Q=T/τp, рас-
считанные для длительностей импульсов подогрева τpr=0,1, 0,3, 0,5 мкс. Можно видеть, что с 
уменьшением длительности τpr средняя мощность импульсного подогрева существенно 
уменьшается, однако, возрастает амплитуда тока импульсного подогрева. Указанное обстоя-
тельство ограничивает минимальную величину τpr, поскольку необходимо выполнение усло-
вия, что ток подогрева меньше пускового тока генератора. Изложенные здесь принципы тер-
мостабилизации полупроводниковой структуры ЛПД существенно уменьшают, более чем на 
порядок, уровень дополнительной мощности для термостабилизации описанных в литерату-
ре импульсных ГЛПД [82]. 
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При периодической импульсной модуляции cо скважностью Q>50 термостабилизацию 

полупроводниковой структуры можно осуществить введением дополнительного постоянного 
тока, величина которого определяется величиной постоянной составляющей напряжения на 
диоде. В этом случае схема реализации дополнительного подогрева полупроводниковой 
структуры значительно упрощается, но мощность, необходимая для термостабилизации, воз-
растает. 

Применение токовой компенсации температурных изменений импеданса ЛПД не уст-
раняет полностью частотную и амплитудную внутриимпульсную модуляцию выходного сиг-
нала генератора, но значительно ее уменьшает. В результате этого появляется возможность 
применения высокодобротного стабилизирующего резонатора для достижения высокой час-
тотной стабильности. При этом параметры резонатора должны быть выбраны с учетом им-
пульсной модуляции сигнала, т.е. полоса частот резонатора должна превышать ширину 
спектра импульсного сигнала.  

Наиболее эффективная волноводно-резонаторная конструкция стабилизированного ге-
нератора на ЛПД в соответствии с результатами 2.2.1 основана на включении резонатора в 
реактивной отражающей цепи схемы. Эскиз такой конструкции приведен на рис. 82, а экви-
валентная схема замещения – на рис. 83. В приведенной конструкции применен ци-
линдрический резонатор 1, возбуждаемый на волне типа ТЕ011, перестраиваемый по частоте 
поршнем. Резонатор связан с волноводной секцией 2 щелью 3; волновод сочленен с 
коаксиальной линией 4, в которой установлен ЛПД 5 на теплоотводящем основании 6 и 
антипаразитная нагрузка 7; в выходном сечении генератора установлена диафрагма 8 с 
реактивной проводимостью B

 
Рис. 80 
Временные зависимости импульсного тока пи-
тания ЛПД I0(t), напряжения на диоде Ud(t), им-
пульсного тока подогрева Ipr(t) для стабилизации 
СВЧ-параметров генератора при импульсно-
кодовой модуляции. 

 
 
Рис. 81 
Зависимости средней мощности Ppr.av, им-
пульсной мощности Ppr.p предварительного по-
догрева от длительности импульса подогрева 
τpr и скважности Q СВЧ-сигнала. 

Bs. Принципы работы генератора те же, что и 
стабилизированных генераторов непрерывного действия (2.2). Имеются, однако, важные 
особенности стабилизации частоты в импульсном режиме: 



Часть I, глава 2 144 
–  Параметры резонатора и связь с волноводной 

секцией выбираются такими, чтобы его полоса 
частот Δfr превышала ширину спектра стаби-
лизируемого импульсного сигнала c длитель-
ностью импульса τ; с учетом неполной токовой 
компенсации Δfr≈4/τ, а нагруженная добротность 
резонатора QLr≈0,25fr0τ. 

Рис. 82 
Эскиз волноводно-резонаторной конст-
рукции частотно стабилизированного 
импульсного автогенератора на ЛПД. 

– Смещение оси коаксиальной линии относительно 
оси волновода на Δ относительно оси волновода 
согласно 2.1.6 позволяет изменять коэффициент 
трансформации n и благодаря этому обеспечить 
согласование импедансов диода и нагрузки при 
BBs=0, т.е. при отсутствии диафрагмы 8. Такое ре-
шение существенно расширяет полосу пере-
стройки частоты стабилизированного генератора. 

– Выбор положений диода 5, 6 и антипаразитной 
нагрузки 7 в коаксиальной линии 4 производится 
с целью обеспечения режима захватывания резо-
натором частоты сигнала в пределах всей дли-
тельности импульса, а также достижения макси-
мальной мощности в требуемом частотном диа-
пазоне. Следует отметить, что в режиме стабили-
зации частоты импульсного автогенератора, так 
же, как и при синхронизации внешним сигналом, 
из-за нестационарности теплового режима воз-
можна "частичная синхронизация" сигнала ста-
билизирующим резонатором. При этом режим 
стабилизации частоты реализуется лишь на части 
длительности импульса сигнала. Устранение это-
го эффекта может потребовать проведение регу-
лировки тока питания диода I0 и компенсирую-
щей токовой добавки ΔI(t). 

– Определенные трудности при настройке стабили-
зированного импульсного автогенератора могут 
возникнуть из-за протяженности фронтов им-
пульса тока питания диода. Действительно, при 
недостаточно быстром нарастании тока питания 

I(t) при I<I0 обычно возникают паразитные колебания на частотах побочных колебатель-
ных контуров, образуемых неоднородностями в высокочастотной цепи генератора. Ясно, 
что подавление этих нежелательных колебаний достигается улучшением формы прямо-
угольного импульса тока питания – уменьшением длительности его фронтов, прежде все-
го переднего фронта. Поскольку такое решение не всегда выполнимо, могут быть приме-
нены эффективные методы подавления паразитных колебаний на фронтах, основанные на 
применении p-i-n-модуляторов на выходе генератора, гасящих эти колебания. Наконец, 
возможно применение дополнительной регулируемой нелинейности закона нарастания 
компенсирующего тока I(t) в области переднего фронта импульса тока питания. 
Приведенные выше решения при использовании двухпролетных кремниевых ЛПД по-

зволили создать в ГП НИИ "Орион" импульсные частотно стабилизированные автогене-
раторы с уровнями импульсной мощности, превышающей 20–30 Вт в диапазоне 30–40 ГГц и 
7–10 Вт – в диапазоне 90–95 ГГц при длительности импульса сигнала τ≤150–200 нс и скваж-

 

Рис. 83 
Эквивалентная схема замещения СВЧ-
системы частотно стабилизированного 
импульсного автогенератора на ЛПД. 



2.4 Диодные импульсные генераторы миллиметрового диапазона волн 145
ности Q≥200; нестабильность частоты таких генераторов в пределах длительности импульса 
в диапазоне 30–40 ГГц составляет 3–5 МГц, а в интервале температур –50°С…+50°С неста-
бильность частоты Δf≤10–15 МГц [49]. 

б) Стабилизация СВЧ-параметров синхронизированных генераторов 
Возможности снижения амплитудной и частотной внутриимпульсной модуляции при 

введении токовой компенсации температурных изменений импеданса диода определены в 
2.4.2б. Рассмотрим более детально особенности работы импульсных синхронизированных 
генераторов на ЛПД в интервале температур окружающей среды. Изменение температуры 
полупроводника приводит к смещению вдоль шкалы частот полосы синхронной работы, из-
менению уровня мощности и фазы выходного сигнала.  

На рис. 84 приведены частотные зависимости модуля Γ 2 и фазы γ коэффициента отра-
жения выходного сигнала синхронизированного генератора 8-миллиметрового диапазона 
волн, выполненного с использование волноводно-коаксиального Т-образного сочленения; 
схема замещения этой конструкции приведена на рис. 27. В генераторе применен кремние-
вый двухпрполетный ЛПД с диаметром p-n-перехода dpn=160 мкм; применена резонансная 
трансформация импеданса диода в металлокерамическом корпусе. Расчеты проведены при 
постоянной плотности тока питания J0=16 кА/см2 в интервале температур окружающей сре-
ды θ=(390–570) К. Как видно из рис. 84 изменения температуры при фиксированной плотно-
сти тока питания приводят к существенным смещениям зависимостей Γ 2(f), γ(f). В результа-
те этого значительно сокращается общая полоса рабочих частот в интервале температур.  

Как видно из рис. 84 характеристики Γ 2(f), γ(f) в значительной мере зависят от настрой-
ки генератора, определяющей соотношение между частотой автоколебаний ωа и резонансной 
частотой корпусированного диода ω0d..  

 

 а)   б)
Рис. 84 
Частотные зависимости квадрата модуля Г2 (сплошные кривые) и фазы γ коэффициента отраже-
ния (пунктирные кривые) в выходном волноводе генератора на ЛПД в режиме внешней синхрониза-
ции:θ = 390 К – кривые 1, θ = 500 К – кривые 2, θ = 570 К - кривые 3. 

Метод токовой компенсации позволяет стабилизировать граничные частоты полосы 
синхронизации и значительно уменьшить изменения параметров в интервале температур ок-
ружающей среды. В этом случае, однако, возникают значительные изменения мощности в 
интервале температур, и усложняется схема формирования компенсирующей составляющей 
тока ΔI(t). Решение задачи стабилизации в интервале температур обеспечивается методами 
термостабилизации полупроводниковой структуры, так же, как это выполняется в импульс-
ных автогенераторах 2.4.3а. 
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2.4.4 Расширение диапазонных характеристик импульсных ГЛПД               
в режиме внешней синхронизации 

Синхронизированные генераторы на ЛПД обеспечивают получение значительных 
уровней мощности, превышающих 30–50 Вт в миллиметровом диапазоне волн при усилении 
большем 30 дБ и характеризуются высокой стабильностью амплитуды и фазы в пределах 
длительности импульса и в широком интервале температур окружающей среды. В то же 
время полоса синхронизации описанных в литературе генераторов не превышает 4–5% при 
усилении на каскад большем 10 дБ. Пути расширения полосы синхронизации диодных гене-
раторов, описанные в 2.1.6, могут быть применены при построении широкодиапазонного 
импульсного синхронизированного генератора.  

В качестве примера приведем результаты рассмотрения метода существенного расши-
рения полосы синхронизации мощного импульсного синхронизированного генератора на 
ЛПД в диапазоне частот 33–40 ГГц [25]. ЛПД выполнен на кремниевой полупроводниковой 
структуре p+-p-n-n+ c диаметром p-n-перехода dpn=160 мкм и оптимальным профилем леги-
рования для достижения максимальных энергетических параметров (Na=3,15×1016 см-3, 
lp=0,8 мкм, Nd=3×1016 см-3, ld=1,0 мкм). Схема построения синхронизированного генератора 
приведена в 2.1.6, рис. 26. Применена резонансная трансформация импеданса полупроводни-
ковой структуры при использовании монтажных элементов корпуса диода: Lp=0,125 нГ, 
Сp=0,2 пФ, rs=0,3 Ом. В последующих расчетах плотность тока питания J0=16 кА/см2, 
θ=500 К. Расстояние ld=0,5λ, т.е. к плоскости коаксиальной линии Sk приводится эквивалент-
ный импеданс диода в резонансном корпусе. Изменение положения отражающей антипара-
зитной нагрузки Zap изменяет в широких пределах параметры двухполюсника, включаемого 
последовательно с корпусированным диодом. Так, при lap=nλ/2 последовательно с эквива-
лентным импедансом Zde диода подключается импеданс последовательного контура 
Zk(Lap, Cap, rap)=rap+jω0kLap(ω/ω0k-ω0k/ω), где ω0k – резонансная частота последовательного кон-
тура, Lap=0,5nπW0k/ω0k, n=0, 1, 2… Антипаразитная нагрузка коаксиальной линии выполнена 
с коэффициентом отражения Γap≈0,8, т.е. при W0=50 Ом омическое сопротивление rap=5,5 
Ом. Известно, что в таких схемах обеспечивается компенсация реактивных сопротивлений, 
улучшающая диапазонные характеристики усилителей. Расчет СВЧ-характеристик рассмат-
риваемого генератора показывает, что в рассматриваемой схеме достижима рабочая полоса 
частот Δf /f0≥13% при коэффициенте усиления Γ2≥14 дБ. Введение в схему последовательно-
го резонансного контура в два раза увеличило диапазонные характеристики генератора. Это 
связано, прежде всего, с расширением пределов углов χ1-χ2, в которых реализуется устойчи-
вый синхронный режим, а также с уменьшением обобщенной добротности.  

Создание мощных импульсных генераторов в 
режиме внешней синхронизации, выполненное с уче-
том приведенных результатов в ГП НИИ "Орион" 
(г. Киев, Украина) подтверждает возможность по-
строения мощных импульсных передающих уст-
ройств миллиметрового диапазона волн с усилением 
на каскад большим 12–15 дБ, с рабочей полосой час-
тот Δf /f0 ≥12% [84].   

Рис. 85 
Изменеренная зависимость относитель-
ного уровня выходной мощности от 
частоты, для образца двухкаскадного 
импульсного синхронизированного гене-
ратора с усилением на каскад 15 дБ и с 
общим усилением 30 дБ. 

Типичная измеренная зависимость относите-
льного уровня мощности от частоты в полосе син-
хронизации для передатчика данного класса приве-
дена на рис. 85. Передатчик выполнен как двухкас-
кадный синхронный усилитель на кремниевых двух-
пролетных ЛПД с общим усилением свыше 30 дБ и 
импульсной мощностью P>20 Вт. Каскады выполне-
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ны на волноводно-коаксиальных конструкциях рис. 26. Диоды установлены в коаксиальных 
линиях со смещением относительно оси волновода на 1/4 его ширины. Величина антипара-
зитного сопротивления в коаксиальной линии Rap≈0,1W0k. Диаметр dpn=160 мкм в первом 
каскаде и 210 мкм – во втором; плотность импульсного тока питания J0=20 кА/см2. 

Существенное расширение рабочей полосы частот генераторов миллиметрового диапа-
зона на ЛПД, действующих в режиме внешней синхронизации, основано на ряде решений, 
определяющих принципы построения высокочастотной цепи генератора: согласование им-
педансов высокочастотной нагрузки и полупроводниковой структуры производится при ус-
тановке диода в параллельный резонансный контур, реактивные элементы которого опреде-
ляются монтажными элементами металлокерамического корпуса диода и выбором геометрии 
СВЧ-системы для обеспечения необходимой трансформации характеристического сопротив-
ления выходного волновода к клеммам диода. При этом какие-либо дополнительные неодно-
родности в выходном волноводе исключаются. Запасенная энергия в такой СВЧ-системе со-
средоточена в основном в области корпусированного диода, и обобщенная добротность сис-
темы оказывается минимальной. Последовательно с параллельным резонансным контуром 
диода включается последовательный резонансный контур, существенно уменьшающий реак-
тивную проводимость диода, приведенную к клеммам выходного волновода. Создание по-
следовательного компенсирующего резонансного контура реализуется в крестообразной 
волноводно-коаксиальной конструкции выбором антипаразитной нагрузки со значительным 
коэффициентом отражения и необходимым удалением положения этой нагрузки от диода. 

При построении широкополосного синхронизированного генератора фиксирующую 
способность автогенератора (при внешнем синхронизирующем сигнале is=0) 

)ψsin(ψ
ω

)(
12ω −

∂
+∂

= Ld YYK  следует уменьшать в рабочей полосе частот. При этом спек-

тральная плотность мощности частотного шума в большей части полосы синхронизации оп-
ределится спектральными характеристиками синхронизирующего сигнала. Выводы данного 
раздела справедливы для построения широкодиапазонных диодных генераторов во всем 
миллиметровом диапазоне волн. 

2.5 Суммирование мощностей N диодов 

Задача эффективного суммирования мощностей диодов представляет значительный интерес 
для создания мощных твердотельных источников в диапазоне СВЧ и, прежде всего, в миллимет-
ровом диапазоне волн. Во многих случаях суммирование мощностей N диодов решает проблему 
построения мощных малогабаритных полупроводниковых передающих устройств для систем ра-
диолокации, связи, управления.  

В результате большого числа теоретических и экспериментальных работ в настоящее время 
определены основные принципы построения сумматоров мощностей полупроводниковых диодов 
[101]. Большинство известных сумматоров мощностей базируются на применении режима взаим-
ной синхронизации отдельных источников и на применении режима синхронизации сигналом 
внешнего источника. По принципу построения и характеру внешней полезной нагрузки суммато-
ры мощности разделяются на два основных класса: 

– системы суммирования мощностей в пространстве; 
– системы суммирования в локализованных нагрузках линий передачи. 

На основе сумматоров мощностей первого класса в настоящее время получили широкое 
распространение антенные фазированные решетки, полигенераторы-излучатели, в которых от-
дельные источники электромагнитных колебаний распределены на некоторой общей излучающей 
поверхности. Проблемы построения этих систем  здесь не рассматриваются. 

В качестве активных полупроводниковых элементов рассматриваются, прежде всего, лавин-
но-пролетные диоды на основе кремния, обеспечивающие в настоящее время наибольшие уровни 
мощности в миллиметровом диапазоне. 
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Основное внимание в данном разделе уделяется анализу второго класса устройств. Такие 

системы суммирования по принципу построения различаются следующим образом: 
а) Сумматоры независимых СВЧ-источников колебаний, обеспечивающих когерентное 

суммирование мощностей в общей нагрузке в полосе частот Δω<Δωs (Δωs – полоса частот син-
хронной работы генераторов). Наибольшее распространение эти системы получили при работе в 
режиме внешней синхронизации. Режим взаимной синхронизации реализуем, однако, он требует 
скрупулезного регулирования взаимных частотных расстроек, фазовых сдвигов и величин связи 
между отдельными источниками. К сумматорам мощностей независимых источников относятся, 
прежде всего, системы, основанные на применении мостовых схем, многополюсников, тройников, 
ответвителей [85, 86]. 

б) Сумматоры мощностей N полупроводниковых активных элементов, связанных с общей 
электродинамической системой таким образом, что обеспечивается режим эффективного сложе-
ния мощностей в полосе рабочих частот. К таким системам относятся приборы с установкой от-
дельных активных элементов на общем теплоотводе [48, 87, 88], стабилотронные схемы, в кото-
рых суммирование мощностей осуществляется в общем синхрониизирующем контуре в режиме 
автоколебаний и в режиме внешней синхронизации [89, 90, 91, 92]. 

В данном разделе рассмотрены основные принципы построения сумматоров мощностей 
миллиметрового диапазона волн: 
– определяются достижимые энергетические характеристики при суммировании мощностей 

ЛПД, установленных на общем теплоотводящем основании; 
– определяются характеристики суммирования мощностей независимых источников СВЧ- коле-

баний в разветвленных системах, основанных на применении различного типа многополюсни-
ков; 

– определяются характеристики стационарного режима автоколебаний в генераторах-сумматорах 
мощности стабилотронного типа и рассматриваются вопросы оптимизации параметров диодов 
и высокочастотной цепи; 

– рассматриваются характеристики суммирования в режиме внешней синхронизации, так назы-
ваемое каскадное суммирование мощностей диодов; 

– рассматриваются принципы построения электродинамических систем суммирования мощно-
стей диодов в миллиметровом диапазоне волн. 

2.5.1 Достижимые характеристики при суммировании мощностей диодов, 
установленных на общем теплоотводящем основании 

Известны разработки мощных полупроводниковых устройств непрерывного режима, 
в которых успешно применяются многоструктурные диоды с монтажом отдельных структур 
на общем теплоотводящем основании при параллельном их включении в высокочастотную 
цепь и в цепь электрического питания [85, 93]. В таких многоструктурных конструкциях 
в непрерывном режиме достигается уменьшение "поперечной" компоненты теплового со-
противления в N  раз, где N – число монтируемых структур. В известных многострук-
турных диодах общая площадь полупроводниковых структур остается практически неизмен-
ной и определяется условиями согласования импеданса диода и нагрузки. В связи со сниже-
нием теплового сопротивления таких конструкций оказывается возможным увеличить плот-
ность тока питания и, благодаря этому, увеличить достижимую выходную мощность.  

Создание многоструктурных конструкций диодов требует, прежде всего, такого разме-
щения структур на общем теплоотводе, при котором их взаимный разогрев сводится к мини-
муму. Только при этом можно в полной мере реализовать уменьшение поперечной состав-
ляющей теплового сопротивления диода. Задача определения взаимного разогрева полупро-
водниковых структур, расположенных на общем основании и включенных параллельно, ре-
шена в [94] в предположении одинаковых диаметров структур di, одинаковых тепловых со-
противлений структур RTi  и равных мощностей питания P0i каждой структуры. Следует от-
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метить, что последнее упрощающее допущение фактически предполагает малые различия 
температур отдельных структур диодной решетки, поскольку напряжение лавинного пробоя 
и, следовательно, ток через структуру зависит от ее температуры. Температура нагрева ΔTi 
одной структуры i, расположенной на поверхности, определяется как суперпозиция темпера-
тур нагрева, вызванного влиянием всех других структур, а также собственного нагрева мощ-
ностью P0i: 

ΔTi=σRTiP0i, σ = 1+ ∑μ(rit/di),     (99) 
где μ - функция отношения расстояния rit между структурами i и t к диаметру структуры di; сум-
мирование в (99) берется по всем расстояниям rit при i≠t. На рис. 86 приведены зависимости ко-
эффициента взаимного разогрева σ от числа структур в решетке N для фиксированных величин 
d/Δ, где Δ – расстояние между смежными структурами. Можно видеть, что для достижения за-
метного выигрыша при использовании многоструктурного диода необходимо выполнить конс-
трукцию так, чтобы расстояние между структурами превышало их диаметр в 5-10 раз. Размеры 
решетки при этом значительно возрастают, что существенно затрудняет, особенно в диапазоне 
миллиметровых волн, обеспечение синфазной работы отдельных структур диода в конструкции 
генератора.  

 

Рис. 86 
Зависимости коэффициента σ взаимного разогрева полу-
проводниковых структур, установленных на общем теп-
лоотводящем основании, от числа структур N в решетке. 

Рис. 87 
Эквивалентная схема многоструктурного 
диода в металлокерамическом корпусе. 

Обеспечение синфазности требует введения специальных фазирующих перемычек ме-
жду структурами [93]. Наконец, при создании конструкций диодных решеток установленных 
в металлокерамическом корпусе, как правило, применяются дополнительные перемычки для 
соединения структур с общим выводом диода и друг с другом, приводящие к введению 
в схему паразитных активных и реактивных сопротивлений, ухудшающих КПД диода. Дей-
ствительно, эквивалентная схема такой многоструктурной конструкции представлена на 
рис. 87. Здесь zdi=-rdi+jxdi – импеданс і-ой структуры; rsi – суммарное сопротивление потерь в 
цепи каждой структуры; rp – сопротивление потерь в общих монтажных цепях корпуса дио-
да; Lp – индуктивность общего монтажного проводника в корпусе диода; Li – индуктивность 
монтажных элементов і-ой структуры в корпусе; Cp – емкость корпуса диода. При создании 
многоструктурного ЛПД, так же, как и для одноструктурного диода, может быть применена 
резонансная трансформация импеданса (2.1.2а). В этом случае резонансная частота ω0

N мно-
гоструктурного диода, его собственная добротность Q0

N и резонансное сопротивление R0
N 
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Здесь введено аппроксимирующее выражение xdi=1/ωCd, справедливое при работе вдали от 
лавинного резонанса,  и предполагается, что параметры полупроводниковых структур оди-
наковы. Можно видеть, что для обеспечения резонансной трансформации импеданса необ-
ходимо выбирать параметры Lp, Cp, зависящими от числа и параметров полупроводниковых 
структур. КПД суммирования при установке полупроводниковых структур на общем тепло-
отводе в едином корпусе определится выражением: 
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Расчеты показывают, что в режиме большого сигнала кремниевых двухпролетных ЛПД 
в 8-миллиметровом диапазоне волн при использовании корпусированных диодов с диэлек-
трическими втулками и монтажными пластинками ожидаемый КПД суммирования ηΣ<70% 
при N≥3. Трудности тепловой изоляции структур друг от друга в миллиметровом диапазоне 
волн, уменьшение КПД суммирования из-за паразитных элементов монтажа в металлокера-
мическом корпусе объясняют то обстоятельство, что большинство известных многострук-
турных диодов выполнены только в сантиметровом и в длинноволновой части миллиметро-
вого диапазона волн.  

Значительный интерес для создания мощных диодов в миллиметровом диапазоне пред-
ставляет новый подход к конструированию  многоструктурных диодов [48, 95]. Рассмотрим 
более подробно эту технику построения многоструктурных диодов. На рис. 88 представлена 
конструкция сумматора мощностей трех структур ЛПД, предназначенная для работы в 
W-диапазоне в непрерывном режиме. Данная конструкция характеризуется следующими от-
личительными признаками: 
– Полупроводниковые структуры установлены на общем алмазном теплоотводе при соблю-

дении равных расстояний между ними; благодаря этому обеспечивается равный нагрев 
полупроводниковых структур и равные мощности их электрического питания. 

– Из конструкции устранены диэлектрическая втулка и проводники, соединяющие структу-
ры друг с другом и с общим выводом диода. Вместо этих элементов применена общая 
крышка, закрепленная непосредственно на трех торцах полупроводниковых структур, 
расположенных под углами 120º. Диодная сборка под общей крышкой и с общим тепло-
съемом установлена в волноводе прямоугольного сечения; к общей крышке подводится 
электрическое питание диодов. Такое решение практически устраняет  паразитные пара-
метры, обусловленные применением монтажных элементов в традиционных конструктив-
ных решениях. 

– Выбранные размеры диаметров полупроводниковых структур d=20 мкм и расстояний ме-
жду структурами Δ=100 мкм обеспечивают минимизацию взаимного их нагрева. При этом 
в работе [48] решена задача оптимизации площади диода для согласования с полезной на-
грузкой в режиме максимальной мощности. С использованием развитых в 2.1.2а пред-
ставлений согласование импедансов диода и нагрузки выполнено на основе резонансной 
трансформации импеданса диода, расположенного в открытой радиальной линии, верх-
ним проводником которой является общая монтажная крышка. Диаметр холостой ради-
альной лини dr=200 мкм выбран таким, что к диодам подключается входная реактивность 
радиальной линии, имеющая индуктивный характер. 

В рассмотренной конструкции сумматора применены ЛПД на основе GaAs; на частоте 
91 ГГц достигнут уровень непрерывной мощности 500 мВт при плотности тока питания 
50 кА/см2. КПД диода η=9%, а уровень мощности в три раза превышает уровень мощности 
одноструктурного диода той же геометрии. Таким образом, КПД суммирования близок к 
100%. Выходная мощность и КПД примерно в два раза выше, чем при использовании такой 
же полупроводниковой структуры в обычной конструкции [105] (250 мВт на частоте 91 ГГц, 
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при η = 4,5%). Несомненно, предложенная в [48, 95] конструкция может явиться основой для 
построения мощных малогабаритных генераторов непрерывного действия миллиметрового 
диапазона волн в монолитном и гибридно-интегральном исполнении. 
 

 
Рис. 88 
Схема диода, содержащего 3 структуры GaAs ЛПД на общем алмазном теплоотводе. 

В импульсном режиме работы при длительности импульса тока τp, значительно мень-
шей времени поперечной релаксации τr=rd

2/α (см. 2.4), скважностях импульсных посылок 
Q≥30 поперечные градиенты температуры в полупроводниковой структуре не возникают и 
тепловая задача сводится практически к одномерной. В этом случае “тепловое сопротивле-
ние растекания” практически не функционирует в теплопереносе и вопрос о выборе числа 
монтируемых полупроводниковых структур, с точки зрения достижения максимальных энер-
гетических параметров, сводится к оптимизации площади p-n-перехода диода. Несомненно, 
вопросы однородности структуры, ее бездефектности, технологичности изготовления и за-
крепления на теплоотводе должны учитываться при определении целесообразности построе-
ния многоструктурного ЛПД импульсного действия.  

Известны конструкции многоструктурных диодов при их последовательном соедине-
нии в высокочастотной цепи и в цепи электрического питания [86, 87, 96]. В основе извест-
ных конструкций лежит применение диэлектрических материалов с высокой теплопроводно-
стью, таких, как окись бериллия, что позволяет обеспечить нормальный температурный ре-
жим диодов. Такие диоды были реализованы в 3-сантиметровом диапазоне волн. Значитель-
ные реактивные параметры таких многоструктурных конструкций, неодинаковость темпера-
турных режимов отдельных структур, значительные габариты не позволяют рассматривать 
это решение как перспективное в миллиметровом диапазоне. 

2.5.2 Суммирование мощностей источников СВЧ-колебаний в мостовых и 
разветвленных системах 

Суммирование мощностей полупроводниковых диодов в мостовых и разветвленных 
системах сводится фактически к сложению мощностей самостоятельных источников СВЧ-
колебаний в независимых электродинамических конструкциях, удовлетворяющих следую-
щим требованиям: 
– обеспечивается суммирование мощностей двух и более источников СВЧ с максимальным 

КПД суммирования в широком частотном диапазоне; 
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– обеспечивается изоляция источников друг от друга, т.е. исключается взаимное влияние 

источников в рабочем диапазоне частот; 
– не предъявляются к источникам жесткие требования по их равноамплитудности и равно-

фазности. 
Указанным требованиям удовлетворяют различные конструкции электродинамических сис-
тем, решающих задачу сложения мощностей двух источников. Это трехдецибельные шлей-
фовые направленные ответвители – рис. 89а, щелевые волноводные ответвители – рис. 89б, 
двойные Т-образные балансные мосты – рис. 89г, кольцевые мосты на микрополосковых ли-
ниях – рис. 89в и т.п.  

 
Рис. 89 
Системы суммирования мощностей независимых двух источников СВЧ в общей нагрузке. 
a) 3-дБ шлейфовый направленный ответвитель; б) волноводный щелевой мост; 
в) гибридное кольцо на волноводах или микрополосковых линиях; г) гибридный Т-образный мост. 

Анализ характеристик этих сумматоров [85] показывает, что эффективность суммирования 
мощностей двух источников мало зависит от различий уровней мощностей источников в преде-
лах 3 дБ; в то же время оказывается необходимым весьма точный фазовый баланс источников – 
в пределах до 30°. Указанные сумматоры мощностей двух источников СВЧ могут быть включе-
ны в общую разветвленную систему суммирования (типа "дерева") – рис. 90. Системы такого 
типа при отсутствии потерь позволяют неограниченно увеличивать выходную мощность при 
увеличении числа суммируемых каскадов. Однако в реальных системах, обладающих потерями 
в суммирующих каскадах и в цепях, их соединяющих, возможности суммирования мощностей 
существенно ограничиваются. В рассматриваемых разветвленных сумматорах наиболее приме-
нимы источники СВЧ, работающие в стабильном усилительном режиме или в режиме внешней 
синхронизации. Создание сумматоров автоколебательных источников крайне затруднено, по-
скольку для этого необходимо обеспечить режим взаимной синхронизации, критичный к фазо-
вым сдвигам между источниками и требующий введения дополнительных ветвей связи между 

источниками в рассматриваемых гибридных 
конструкциях.  

Рис. 90 
Разветвленная система "дерево"  
суммирования мощностей генераторов Г1...Г4  
в гибридных мостах М в режиме синхронизации 
внешним сигналом с мощностью Рs. 

Рассмотрим сумматор типа "дерева", в ко-
тором применены гибридные конструкции для 
попарного сложения мощностей в отдельных кас-
кадах. В этом случае общее число индивидуаль-
ных источников N=2K, где K – число каскадов 
разветвленного сумматора. Введем обозначения: 
Pout

i – выходная мощность i-го источника; Pin
i – 

входная мощность i-го источника, работающего в 
режиме стабильного усиления или внешней син-
хронизации; Gi – коэффициент усиления і-го ис-
точника; L – потери в каждом каскаде. С уче-
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том (42) добавочная мощность на выходе разветвленного сумматора, содержащего K каскадов, 
определится выражением:  
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В выражениях (101), (102) добавочная мощность определяется как полная мощность на выходе 
сумматора, из которой вычитается мощность входного источника, обеспечивающая подведение, 
с учетом потерь в каскадах, входных мощностей Pin

i =Pout
i/Gi ко всем N источникам. 

Как следует из (101), (102) добавочная мощность не может неограниченно возрастать при 
увеличении числа K каскадов из-за потерь в СВЧ-цепях. Влияние потерь возрастает при умень-
шении усиления суммируемых источников, работающих в усилительном или синхронном ре-
жиме. Это связано с возрастанием компоненты, определяемой уровнем входной мощности в 
общем уровне мощности на выходе сумматора. В качестве иллюстрации на рис. 91 приведены 
расчетные зависимости ηΣ (N), рассчитанные для различных фиксированных величин потерь L в 
каскадах и двух значений усиления Gi источников. Из приведенных результатов следует, что в 
миллиметровом диапазоне волн, где потери на каскад составляют десятые доли дБ, многокас-
кадное суммирование мощностей целесообразно только при использовании источников с боль-
шим коэффициентом усиления. 

В литературе описаны экспериментальные разработки рассмотренных разветвленных сум-
маторов мощностей. В диапазоне 61 ГГц разработан сумматор мощностей четырех двухпролет-
ных ЛПД, установленных в двух гибридных каскадах, выполненных с использованием щелевых 
волноводных ответвителей. ЛПД работали в схемах усилителей с усилением малого сигнала 
G>20 дБ; в качестве возбудителя был применен еще один гибридный каскад на щелевом волно-
водном ответвителе, суммирующий мощности двух ЛПД. Выходная мощность составляла 2,5 Вт 
в непрерывном режиме; полоса усиления превышала 6 ГГц [97]. В диапазоне 94 ГГц был разра-
ботан импульсный сумматор мощностей разветвленного типа, в котором применены 4 гибрид-
ных каскада, каждый из которых суммирует мощности двух ЛПД в схемах синхронных усили-
телей [98].  

ЛПД имели уровни импульсной мощности 10–13 Вт и в результате суммирования 8 дио-
дов была достигнута импульсная мощность 63 Вт. Основными особенностями рассмотрен-
ных разветвленных сумматоров гибридных попарных соединений независимых источников 
являются следующие: 
– возможность сложения мощностей независимых источников СВЧ при допустимом значи-

тельном разбалансе их амплитуд (до 3 дБ) и необходимости достаточно точной баланси-
ровки их фаз (с точностью до 30°); 

– возможность обеспечения суммирования мощностей в широком диапазоне частот (свыше 
10%); 

– наиболее эффективно данные сумматоры применимы при использовании в качестве неза-
висимых источников диодных стабильных усилителей и генераторов в режиме внешней 
синхронизации;  

– КПД суммирования уменьшается при увеличении числа суммируемых гибридных каска-
дов, причем тем быстрее, чем меньше коэффициент усиления суммируемых парциальных 
усилителей;  

– сумматоры данного типа характеризуются малой плотностью монтажа активных элемен-
тов и значительными массогабаритными характеристиками.  
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Рис. 91 
Зависимость КПД суммирования мощностей усилителей ηΣ с коэффициентами усиления Gi=15 дБ 
(сплошные кривые) и Gi=6 дБ (пунктирные кривые) от величин потерь L [дБ] в каскадах и числа 
суммируемых источников N. 

2.5.3 Суммирование мощностей диодов в единой электродинамической 
системе 

Наибольшее распространение в диапазонах сантиметровых и миллиметровых волн полу-
чили сумматоры мощностей диодов в единой волноводно-резонаторной системе. В таких систе-
мах диоды устанавливаются на независимых теплоотводящих основаниях и включаются в высо-
кочастотную цепь так, что их мощности складываются в общей нагрузке. На основе сумматоров 
этого класса достигнуты значительные уровни мощностей передающих устройств, как в непре-
рывном, так и в импульсном режиме работы. Так, в диапазоне 3 сантиметров при суммировании 
мощностей 32 двухпролетных GaAs ЛПД в общем цилиндрическом резонаторе, возбуждаемом 
на волне типа TM 020, достигнут уровень средней мощности Pav >300 Вт и пиковой мощности 
Pi>1000 Вт в импульсном режиме со скважностью Q=3,3 [91]. В области частот 40–41 ГГц при 
суммировании мощностей 12 двухдрейфовых кремниевых ЛПД в общем резонаторе прямо-
угольного сечения, возбуждаемого на волне типа ТЕ106, создан усилитель с уровнем непрерыв-
ной мощности свыше 10 Вт [99]; в диапазоне 91 ГГц при суммировании мощностей 4 двухдрей-
фовых кремниевых ЛПД, установленных в резонаторе прямоугольного сечения, достигнут сум-
марный уровень импульсной мощности 40 Вт при скважности Q=200 и длительности импульса 
100 нс [100]. C использованием сумматоров мощностей кремниевых двухдрейфовых ЛПД рас-
сматриваемого класса достигнуты импульсные мощности в диапазоне 30–40 ГГц Pи>50–100 Вт 
при скважности Q>200, длительности импульсов τ<200 нс [49]. 

Суммирование мощностей диодов в единой электродинамической системе реализуется в 
различных режимах работы: 
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– в режиме автоколебаний, когда рабочая частота определяется настройкой суммирующего ре-

зонатора; 
– в режиме синхронизации внешним сигналом (в режиме усиления), когда рабочая частота оп-

ределяется задающим генератором. 
Рассмотрим принципы построения сумматоров мощностей диодов в указанных режимах 

работы. 

а) Сумматоры в автоколебательном режиме 

Частота автоколебаний сумматоров данного 
типа должна определяться резонансной частотой 
суммирующего резонатора, должно выполняться 
требование подавления паразитных типов колеба-
ний, должен обеспечиваться мягкий режим само-
возбуждения. Эти требования аналогичны тем, 
которые предъявляются к стабилизированным 
генераторам с высокодобротным стабилизирую-
щим резонатором в высокочастотной цепи – к 
стабилотронам (см. 2.2). Дополнительно должны 
удовлетворяться требования оптимального сло-
жения мощностей диодов, обеспечиваться макси-
мальный КПД суммирования мощностей диодов 
и одновременно решаться задача работы каждого 
диода в режиме максимальной мощности.  

Эквивалентная схема сумматора-стаби-
лотрона представлена на рис. 92, где Ydi(ω, Ui, I0) 
– эквивалентная проводимость і-го диода, пере-
считанная к сечению резонатора; Yap(ω) – экви-

валентная проводимость і-ой антипаразитной нагрузки, пересчитанной к сечению резонатора; 
RL = 1/GL – сопротивление полезной нагрузки , пересчитанное к клеммам а-b; R0e = 1/G0e – резо-
нансное сопротивление колебательного контура при отключенной полезной нагрузке; X0e=1/B

 
Рис. 92 
Эквивалентная схема сумматора мощностей  
N диодов в общем суммирующем резонаторе 
(сумматор-стабилотрон). 

B0e 
– суммарное реактивное сопротивление контура на клеммах a-b; ei – ЭДС шума в цепи каждого 
диода.  

Рассмотрим случай идентичных диодов и чисто активных антипаразитных сопротивле-
ний Rap одинаковых во всех плечах сумматора [101, 12]. В этом случае КПД высокочастот-
ной цепи определяется выражением: 
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где K0 – КСВ в диодной линии сумматора при отключенной нагрузке RL: K0=R’
0e+R’

ap; W0 – 
волновое сопротивление диодной линии; ξ=Q0(ω/ω0-ω0/ω) – обобщенная расстройка нена-
груженной колебательной системы; ω0 и Q0 – собственная частота и добротность колеба-
тельной системы. 

Максимальный КПД высокочастотной цепи достигается при ξ=0 и при оптимальной 
нагрузке резонатора 
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При этом максимальный КПД высокочастотной цепи  
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На рисунках 93, 94 представлены зависимости ηLmax(K0, R'
ap, N) и (RL/W0)opt(K0, R'

ap, N). 
Максимальный КПД суммирования возрастает с увеличением числа N суммируемых активных 
элементов, с увеличением связи диодных линий с резонатором K0 и при уменьшении антипара-
зитной нагрузки R'

ap. Анализ показывает, что критичность настройки для получения максималь-
ного КПД снижается при уменьшении R'

ap и увеличении N. Эффект повышения КПД суммиро-
вания при увеличении числа суммируемых диодов объясняется необходимостью уменьшения 
оптимального сопротивления нагрузки (104). При этом влияние собственных потерь резонатора 
уменьшается. Эта особенность рассматриваемых сумматоров существенно отличает их от дру-
гих известных схем суммирования мощностей, у которых КПД суммирования уменьшается при 
увеличении N – см. 2.5.2. Увеличение КПД и улучшение диапазонных характеристик суммато-
ров – стабилотронов  при уменьшении антипаразитного сопротивления является общей характе-
ристикой генераторов, построенных по стабилотронной схеме – см. 2.2. 

В соответствии с методом эквивалентной линеаризации, уравнение стационарного режима 
автоколебаний сумматора мощностей диодов рис. 91 записывается в виде: 

H(ω, Um, I0i)Um = ∑eiYi = ∑δii , δіi = eiYi,     (106), 
где H(ω, Um, I0)=∑Yi(ω, Um, I0i)+YL(ω) – изображающая функция, Yi(ω, Um, I0i)=(Zdi+Zapi)-1, Um – 
амплитуда высокочастотного напряжения на клеммах a-b, I0i – ток питания i-го диода, YL – про-
водимость нагрузки на клеммах a-b. Суммирование в (106) проводится по числу диодов N. Кри-
терий устойчивости стационарных колебаний определяется уравнениями (7, 9) (см. 2.1). Устой-
чивость характеристик стационарного режима автоколебаний определяется для малых гармони-
ческих возмущений токов питания диодов Ii=Ioi+δImisin(Ωt+ξi) и высокочастотных токов в диод-
ных ветвях δii(t)=δimiexp[j(ω0+Ω)t+ψi], где δImi<<I0i, δimiZL(ω0)<<Um. Решение (106) ищется в виде: 

Um(t)=[Um0+δUm(t)]exp{j[ω0t+ϕ(t)]} для случая малых возмущений 0
0
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d . Определение амплитуд возмущений δUm, δωm выполним при следующих упро-

щающих предположениях: 
– активные элементы и схемы их включения идентичны; 
– возмущающие сигналы в цепи каждого диода имеют случайные фазы ξi, ψi и равные амплиту-

ды δIm, im; 
– выполняется условие малости модулирующих частот Ω<<T1/T2 , что позволяет искать решение 

в предположении Ω→0; 
– при изменении числа N суммируемых диодов величина полезной нагрузки RL(N) регулируется 

так, что рабочая точка на характеристике каждого диода остается неизменной, т.е. T1 
exp(jψ1)=NT1iexp(jψ1i), T2exp(jψ2)=NT2iexp(jψ2i)+T2Lexp(jψ2L), где комплексные величины 
T1exp(jψ1), T2exp(jψ2), T3exp(jψ3) определяются соотношениями аналогичными приведенным в 
2.1 (см. 2.13). 

В результате несложных преобразований получим следующие соотношения, опреде-
ляющие амплитуды возмущений δUm, δωm: 
при δimi=0, δIm≠0 
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при δImi = 0, δimi≠0 
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Рис. 93 
Зависимости максимального КПД суммирования N диодов в схеме с общим суммирующим резонато-
ром на резонансной частоте при различных величинах антипаразитных сопротивлений Rap=1/Yap  и 
величинах связи К0 диодных линий с резонатором. 

Таким образом, амплитуда возмущения напряжения сигнала δUm уменьшается с увели-
чением числа суммируемых диодов пропорционально 1/N1/2; амплитуда частотного возму-
щения δωm максимальна при N=N0≈TL/T2i (при условии, что ⎢(ψ2i -ψL) ⎢≤ π/6) и при дальней-
шем увеличении N уменьшается. Указанное обстоятельство связано с тем, что при N>N0 ос-

новной вклад в значение T2 вносит слагаемое ω∂
∂ iYN . При значительных N величина δωm 

асимптотически приближается к значениям, пропорциональным 
iTN 2

1 , не зависящим от 

внешней нагрузки. Отсюда следует, что при суммировании большого числа активных эле-
ментов для снижения частотного шума следует увеличивать значения T2i, определяемые час-
тотными зависимостями проводимостей эквивалентного диода Yi; увеличение добротности 
резонатора при N>No может оказаться неэффективным. Соотношения (108), (110), опреде-
ляющие уровень амплитудного шума сумматора-стабилотрона в зависимости от числа сум-
мируемых диодов, являются типичными для систем суммирования N осцилляторов. 

Приведенные теоретические результаты, относящиеся к энергетическим характеристи-
кам сумматоров мощностей диодов в единой электродинамической системе, к их спектраль-
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ным и стабилизационным характеристикам нашли полное подтверждение  в процессе разра-
боток различных действующих приборов (например, [12]). Основные особенности этих сум-
маторов-стабилотронов сводятся к следующему: 
– КПД суммирования возрастает с увеличением числа суммируемых диодов, с увеличением 

связи диодных линий с резонатором, при уменьшении антипаразитной нагрузки; 
– при малых величинах антипаразитных сопротивлений в процессе последовательного уве-

личения числа суммируемых диодов выполнима настройка сумматора на максимальный 
КПД генератора без корректировки параметров уже настроенных диодных узлов; 

– внешняя добротность и амплитудные шумы сумматора уменьшаются при увеличении 
числа диодов N, а частотные шумы максимальны при некотором числе суммируемых дио-
дов, а при дальнейшем увеличении их числа также уменьшаются. 

Сумматор-стабилотрон в автоколебательном режиме является прибором, обеспечи-
вающим эффективное сложение мощностей диодов; однако этот прибор обладает низкой 
добротностью СВЧ-системы и малой частотной стабильностью. 
 

 
Рис. 94 
Зависимость оптимального сопротивления нагрузки (RL/W0)opt, приведенного к волновому сопротив-
лению диодной линии W0 , в зависимости от числа суммируемых диодов N, величины антипаразитно-
го сопротивления R′ap, величины связи диодных линий с резонатором K0. 

б) Сумматоры в режиме внешней синхронизации 

Режим внешней синхронизации генераторов-сумматоров мощностей диодов, установ-
ленных в единой СВЧ-системе представляет значительный практический интерес по сле-
дующим причинам: 
– во-первых, в этом режиме при использовании высокостабильного задающего генератора 

обеспечивается такая же высокая стабильность частоты выходного сигнала со всеми высо-
кими энергетическими характеристиками; 
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– во-вторых, оказывается возможным реализовать эффективное суммирование выходных 

мощностей каскадов, следующих друг за другом (в частности, оконечного и предоконеч-
ного каскадов) и, в результате, значительно увеличить количество суммируемых диодов, 
что особенно важно в миллиметровом диапазоне, где размещение большого числа диодов 
в одном каскаде затруднено из-за малых размеров и необходимости эффективного отвода 
тепла. 

Возможно создание многокаскадных систем, в которых каждый каскад, содержащий один 
или несколько активных элементов, включается в общую систему при помощи ферритового цир-
кулятора. Такие системы характеризуются высокой выходной мощностью, определяемой сумми-
рованием мощностей диодов в выходных каскадах и значительным усилением, определяемым 
числом каскадов, действующих в режиме синхронизации или стабильного усиления.  

Из приведенного рассмотрения сумматоров-стабилотронов видно, что в этих устройствах 
условие стационарного режима, критерии устойчивости стационарного режима записываются те-
ми же соотношениями, что и в однодиодных генераторах, если ввести представление об эквива-
лентном диоде, амплитудно-частотные характеристики которого определяются соотношением 

. Особенностью, по сравнению с автоколебательным режимом, является то, что для 

достижения максимальной полосы частот синхронной работы необходимо, насколько это, возмож-
но, уменьшить добротность высокочастотной системы. Применительно к рассматриваемым сум-
маторам это означает, что суммирование мощностей диодов следует производить не в суммирую-
щем резонаторе, а в волноводе, сочлененном с согласованной нагрузкой. При этом единственной 
избирательной системой в высокочастотной цепи явится эквивалентный диод с проводимостью 
Y

∑=Σ

N

i
dede YY

Σ
de. По существу это то же решение, которое применяется в однодиодных синхронизированных 

генераторах (см. 2.1.6). Конструктивные решения для сумматоров в режиме автоколебаний и в ре-
жиме синхронизации внешней силой будут рассмотрены детально в следующем разделе. Здесь 
остановимся на особенностях суммирования мощностей диодов в режиме внешней синхрониза-
ции сигналом большой амплитуды. 

Для определенности в качестве синхронизируемого генератора рассматривается волноводно-
коаксиальный сумматор-стабилотрон, эффективно применяемый для суммирования мощностей 
диодов в одном каскаде, а также в однодиодных генераторах в автоколебательном и синхронном 
режимах (см. 2.1.6, 2.2.1). Конструкция и эквивалентная схема такого генератора представлены со-

ответственно на рисунках 26, 27. Включение 
полупроводниковой структуры в СВЧ-цепь 
осуществляется при помощи дополнительного 
контура, построенного на монтажных элемен-
тах металлокерамического корпуса диода.  

В случае применения ЛПД дополни-
тельный контур осуществляет резонансную 
трансформацию импеданса структуры 
(см. 2.2.1а), а при использовании диодов Ганна 
в пролетном режиме дополнительный контур 
характеризуется собственной частотой значи-
тельно превышающей рабочую, либо выполнен 
так, чтобы корректировать амплитудно-частот-
ные характеристики структуры в области мало-
го сигнала (см. 2.2.1б).  

Эквивалентная схема анализируемого 
синхронизированного генератора приведена на 
рис. 95. На этой схеме i-ая полупроводниковая 
структура с импедансом zi

d установлена в кор-
пусе с параметрами монтажа Lp, Cp. Корпуси-

 
Рис. 95 
Эквивалентная схема диодного генератора на вол-
новодно-коаксиальной СВЧ-системе в режиме 
внешней синхронизации. 
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рованный диод включен в сечении а-а в отрезок коаксиальной линии с волновым сопро-
тивлением W0K при использовании коаксиального трансформатора импедансов (W0T, lT). Со вто-
рого конца коаксиальная линия нагружена на антипаразитное сопротивление Rap. Коаксиальная 
линия связана с волноводным резонатором четырехполюсником X1, X2 и трансформатором им-
педансов (nT). Волноводный резонатор с одного торца соединен с короткозамыкающим скользя-
щим поршнем КП, а с другого – с полезной нагрузкой W0 при помощи индуктивной диафрагмы с 
проводимостью BBs и ферритового циркулятора. Собственные потери суммирующего резонатора 
учтены сопротивлением R0e. Величина R0e зависит от числа N суммируемых диодов и соответст-
венно от количества диодных линий. При рассмотрении в качестве синхронизируемого генера-
тора N-диодного сумматора-стабилотрона синхронизирующий сигнал с мощностью Ps подво-
дится к выходному сечению 2-2 генератора при помощи циркулятора. В связи с тем, что приме-
нена реактивная неоднородность BsB  в выходном волноводе, увеличивающая добротность высо-
кочастотной цепи, схема рис. 95 не является оптимальной для достижения максимальных диапа-
зонных характеристик в режиме внешней синхронизации. Эти вопросы детально рассматрива-
лись в 2.1.6 и предложенные там методы расширения рабочей полосы частот при исключении 
реактивной неоднородности из схемы синхронизированного генератора могут с успехом приме-
няться и при каскадном суммировании мощностей. В то же время схема рис. 95 является широко 
применяемой схемой построения синхронизированных диодных генераторов.  

Основными параметрами, определяющими эффективность каскадного суммирования 
мощностей диодов, являются КПД суммирования и диапазон Δfр рабочих частот в пределах 
полосы синхронизации при заданном уровне выходной мощности [102]. Определим КПД 
каскадного суммирования, как 

sa PP
PS

+
= max

max
out ,       (111) 

где  – максимальное значение мощности на выходе синхронизируемого каскада; Pmax
outP s –

синхронизирующая мощность;  – максимальный уровень выходной мощности в режиме 
автоколебаний, соответствующий оптимальной настройке по мощности. Как следует из (111), 
определение КПД каскадного суммирования сводится к оценке степени приближения выходной 
мощности к максимально достижимой в данной конструкции: . 

max
aP

sa PPP += maxmax
out

Оценку достижимых характеристик каскадного суммирования мощностей диодов прове-
дем для конкретного случая построения двухкаскадного генератора на ЛПД 8-миллиметрового 
диапазона волн. В каждом из каскадов установлен двухпролетный кремниевый ЛПД с диамет-
ром p-n-перехода dpn=250 мкм. В расчетах приняты следующие параметры схемы рис. 95, соот-
ветствующие реальному действующему прибору: W0K=50 Ом; lT=0; lк=λ0/2; Rap=20 Ом; lap=λ0/2; 
X1=40 Ом; 1/X2=0; nT=4. Величина реактивной проводимости Вs регулируется для достижения 
максимальной выходной мощности при изменении уровня синхронизирующей мощности Ps и 
автоколебательной мощности Pa. Расчеты проведены в широком интервале амплитуд тока через 
полупроводниковую структуру: Ima=2–10 A, при которых реализуется автоколебательный режим 
ГЛПД с заданной частотой fa.  

Типичные зависимости КПД суммирования от уровня мощности синхронизирующего сиг-
нала S(Ps), рассчитанные для фиксированных амплитуд тока автоколебаний ima=2, 4, 8 А, приведе-
ны на рис. 96а; на рис. 96б приведены соответствующие зависимости рабочего диапазона частот в 
полосе синхронизации Δfр(Ps), определенные на уровне  – 2 дБ от максимального значения .  max

outP
Можно видеть, что КПД каскадного суммирования мощностей возрастает при увеличении 

амплитуды тока ima в автоколебательном режиме, а также при увеличении уровня синхронизи-
рующей мощности, превышая 90% при Ps/Pa>0,6; при этом увеличивается также рабочая полоса 
частот. Увеличение амплитуды тока ima приводит к заметному уменьшению уровня входной 
мощности Ps, соответствующей максимальной величине добавочной мощности .  sPPP −= max

out
max

add
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Соответствующие зависимости  и  приведены на рис. 97. На 
этом же рисунке приведена зависимость коэффициента отражения (по мощности) Γ

)(/ maxmax
amas iPP )(/ maxmax

out ama iPP
2(im), при ко-

тором величина добавочной мощности максимальна.  

 
Рис. 96 
а) Зависимости КПД каскадного суммирования S от уровня мощности синхронизирующего  
сигнала Ps/Pa

max, определенные для различных амплитуд СВЧ-тока im=2, 4, 8 А. 
б) Зависимости рабочего диапазона частот каскадного суммирования Δfp/fa от мощности синхрони-
зирующего сигнала Ps/Pa

max, определенные для im=2, 4, 8 А. 
Можно видеть, что при специальной настройке генератора в режиме автоколебаний, когда 

амплитуда тока через диод ima=іоma=3,2 A и входная мощность Ps≈Pa уровень выходной мощности в 
режиме синхронизации Pout≈2Pa

max, т.е. достигается увеличение мощности генератора в два раза. 
При значениях im<iоma, т.е. при такой настройке генератора в режиме автоколебаний, когда его 
мощность уменьшается, также достижим режим практически полного каскадного суммирования 
мощностей, при котором  В частности, при i.maxmax

out as PPP +≈ ma=2 A, ; при этом на 
вход синхронизируемого генератора подводится 
синхронизирующая мощность  Такой на-
пряженный энергетический режим с входной мощно-
стью, более чем в два раза превышающей уровень ав-
токолебательной мощности, и коэффициентом усиле-
ния Γ

maxmax
out 3,3 aPP =

.2,3 max
as PP ≈

2≈1,4 вряд ли практически целесообразен, одна-
ко, его осуществимость свидетельствует об универ-
сальности принципа каскадного суммирования мощ-
ностей в синхронном режиме. При настройке генера-
тора, соответствующей максимальной мощности авто-
колебаний при максимальной амплитуде СВЧ-тока i
ma>8 A, достигается режим максимального усиления 
при уровне синхронизирующей мощности Ps<0,2 Pa; 
максимальный уровень выходной мощности близок к 
максимальному уровню мощности автоколебаний. 
Следует обратить внимание на то, что достижение 
максимального КПД суммирования требует изменения 
настройки генератора в автоколебательном режиме, 
соответствующем уровню синхронизирующей мощ-
ности. Если уровень входной мощности возрастает, то 
нужно вводить "предыскажения", при которых уровень 
мощности автоколебаний снижается. В противном случае возникает перенапряженный режим, при 
котором КПД каскадного суммирования снижается. Оптимальной настройке соответствует дости-
жение максимальной добавочной мощности  в режиме синхронизации. 2

0
max ),(2/1 mmdeadd U,IUGP ω−=

 
Рис. 97 
Зависимость отношения максимальной 
выходной мощности к максимальной мощ-
ности автоколебаний Pout

max/Pa
max от ам-

плитуды СВЧ-тока в режиме автоколе-
баний ima - кривая 1; 
зависимость уровня синхронизирующей 
мощности PS/Pa

max(ima) - кривая 2; 
зависимость коэффициента отражения 
по мощности Г2(ima) - кривая 3. 

Совмещение методов суммирования мощностей диодов при их установке в единой элек-
тродинамической системе с методами каскадного суммирования – это реальное решение про-
блемы достижения высоких уровней мощности и КПД источников СВЧ-миллиметрового диапа-
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зона при широкой полосе рабочих частот, при максимальной плотности монтажа диодов, мини-
мальных габаритах, допустимом тепловом режиме диодов. 

2.5.4 Принципы построения систем суммирования мощностей диодов 
При построении сумматоров мощностей N диодов в миллиметровом диапазоне волн воз-

никает ряд трудностей, уменьшающих реализуемое число суммируемых диодов в единой элек-
тродинамической системе: 
– сокращается пропорционально длине волны периметр резонансной системы, вдоль которого 

располагаются диодные линии с активными элементами и антипаразитными нагрузками; 
– оказывается нецелесообразным применение коаксиального вывода мощности из суммирую-

щего резонатора, что заметно уменьшает число суммируемых диодов в аксиально-
симметричных конструкциях. 

В связи с этим для достижения значительных мощностей большой смысл приобретает каскадное 
суммирование, при включении нескольких диодов в каждом каскаде. Такие приборы эффектив-
ны в режиме внешней синхронизации и достижение широкой полосы частот обеспечивается при 
суммировании мощностей диодов в волноводах или в сильно нагруженных резонаторах. В дан-
ном разделе рассмотрены основные особенности таких волноводно-резонаторных конструкций. 

а) Система суммирования на основе волновода прямоугольного сечения 
На рис. 98 приведен эскиз сумматора, в котором 

мощности 6 диодов 1 суммируются в резонаторе 2 
прямоугольного поперечного сечения а×b. Диоды 1 
на теплоотводящих основаниях 3, антипаразитные 
нагрузки 4 установлены в коаксиальных диодных ли-
ниях 5 с диаметрами наружного и внутреннего про-
водника d2, d1 соответственно; электрическое питание 
диодов производится при помощи индуктивных 
штырей 6. Расстояние между осями смежных диод-
ных линий, расположенных вдоль оси резонатора, 
выбирается равным Λ/2 – половине длины волны в 
волноводе. В выходном сечении установлена индук-
тивная диафрагма 7, проводимость которой регули-
руется в зависимости от числа суммируемых диодов. 
Конструкция сумматора, подобная представленной на 
рис. 98, впервые была описана в [89] с теми отличия-
ми, что применялись согласованные антипаразитные 
нагрузки в диодных линиях и расстояние между ося-
ми коаксиальных линий было равно размеру (а) ши-
рокой стенки волновода. Отличия конструкции, при-
веденной на рис. 98, от известной [89] связаны с ре-
зультатами анализа сумматора-стабилотрона, выпол-

ненного на волноводно-коаксиальном Т-образном сочленении, а также анализа синхронного 
режима такого стабилотрона (см. 2.5.2, а также 2.1.6). В частности, КПД суммирования воз-
растает при уменьшении величин антипаразитных сопротивлений в диодных линиях, что 
достигается применением рассогласованных антипаразитных нагрузок; широкополосность 
синхронизированного сумматора возрастает при согласовании импедансов диодов и нагруз-
ки при помощи регулирования коэффициента трансформации nTi за счет смещения осей ди-
одных линий относительно боковой стенки резонатора при устранении реактивной неодно-
родности Bs в выходном сечении генератора (т.е. устранении диафрагмы 7). 

 
Рис. 98 
Эскиз конструкции сумматора мощно-
стей диодов (N=6) в резонаторе прямо-
угольного сечения. 



2.5 Суммирование мощностей N диодов 163
Основным узлом рассматриваемых конст-

рукций является Т-образное сочленение коакси-
альной диодной линии и волновода. Если расстоя-
ние между диодными линиями превышает λ/8, 
в первом приближении можно не учитывать взаи-
модействие между отдельными неоднородностями 
и каждое Т-сочленение рассматривать независимо. 
Несмотря на значительное количество публикаций 
по суммированию мощностей в конструкциях ти-
па рис. 98, характеристики Т-сочленения коак-
сиальной линии и волновода освещены в литера-
туре недостаточно. Определение основных пара-
метров эквивалентной схемы этого сочленения 
было проведено экспериментально на основе раз-
витого в [103, 24] метода регулируемых реактив-
ностей и резонансных настроек. 

Основные результаты, важные для проекти-
рования конструкций рис. 98, приведены ниже в 
этом разделе. Эквивалентные схемы замещения 
вариантов конструкций Т-образных сочленений 
рис. 99, а именно: а) при расположении оси коак-
сиала в плоскости боковой стенки волновода; 
б) при смещении оси коаксиала относительно боковой стенки; в) при расположении оси коак-
сиала в плоскости торца волновода; г) при введении теплоотводящего основания диода в по-
лость волновода приведены на рис. 100. Общая схема содержит полную систему параметров, 
основанную на замещении всех неоднородностей линейными П- и Т-образными четырехполюс-
никами. Данная система параметров является избыточной для описания конструкций, представ-
ленных на рис. 99.  

Рис. 99 
Варианты конструкций Т-образных сочлене-
ний волновода прямоугольного  
сечения и коаксиальной линии. 

 

 
Рис. 100 
Эквивалентные схемы замещения вариантов конструкций  
Т-образных волноводно-коаксиальных сочленений. 

Необходимая и достаточная система параметров выбирается для каждой конкретной кон-
струкции. Референсные плоскости (рис. 100) выбраны следующим образом: сечение волновода 
5-5 лежит в плоскости, перпендикулярной оси волновода и проходящей через ось коаксиальной 
линии; сечение коаксиальной линии 0-3 расположено в средней плоскости волновода, парал-
лельной его широкой стенке и перпендикулярной к оси коаксиальной линии; отрезки коаксиаль-
ной линии длиной Δl определяют смещение референсной плоскости, определяемое эксперимен-
том. Анализ показывает, что при построении эквивалентных схем замещения возможна замена 
смещения референсной плоскости на Δl введением реактивного двухполюсника X4 и наоборот. 
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Потери в рассматриваемой схеме характеризуются 
сопротивлениями Rеk и Rеr, учитывающими потери в 
коаксиальной линии и в резонаторе соответственно. 

Результаты измерений параметров эквива-
лентных схем замещения для вариантов конст-
рукций, изображенных на рис. 99а,б представлены 
на рис. 101. Здесь приведены частотные зависимо-
сти коэффициента трансформации n(a/λ) и реак-
тивных сопротивлений для конструкций рис. 99 а,б 
(при b/a=0.472) для вариантов: 
1 - d2/a=0,417, d1/a=0,181, Δ1/a=0; 
2 - d2/a=0,347, d1/a=0,153, Δ1/a=0; 
3 - d2/a=0,417, d1/a=0,181, Δ1/a=0,09; 
4 - d2/a=0,417, d1/a=0,181, Δ1/a=-0,094. 
Зависимости коэффициента трансформации от гео-
метрических размеров Δ1, b приведены на рис. 28 
(2.1.6). Видно, что изменение размеров наружного 
проводника коаксиальной линии и смещение ее оси 
относительно плоскости боковой стенки волновода 
позволяет в широких пределах изменять величину 
коэффициента трансформации n, в значительной ме-
ре определяющего условия согласования импедансов 
нагрузки и полупроводникового элемента. Смещение 
оси на ±Δ1 приводит к изменению знака шунтирую-
щего трансформатор реактивного сопротивления X1, 
т.е. при изменении смещения оси от Δ1/а=-0,094 до 
Δ1/а=+0,09 происходит настройка в резонанс двухпо-
люсника X1, являющегося, как следует из приведен-

ных результатов, параллельным резонансным контуром. В эквивалентных схемах замещения 
при Δ1≥0 величина X3<<W0 и может быть принята равной нулю. При Δ1<0 значением X3 пренеб-
регать не следует. Для рассмотренных на рисунках 99, 100 систем величина X4/W0>8–10, в связи 
с этим данный параметр схемы можно не учитывать. Величина X2/W0 в рассмотренных системах 
лежит в пределах X2/W0<0,12 и тоже может не рассматриваться в расчетах генераторов. При рас-
положении коаксиальной линии на торцевой стенке волновода зависимости n(a/λ) и X1(a/λ) в 
плоскости, отстоящей от оси коаксиальной линии на четверть длины волны в волноводе, пред-
ставлены на рис. 102. Для рассмотренных на рис. 99a, б, в систем отрезки линий Δl=0. В конст-

рукции рис. 99г наибольший интерес представля-
ет изменение коэффициента трансформации n 
при перемещении короткозамыкающей плоско-
сти δ в коаксиальной линии. На рис. 103a приве-
дены зависимости n(a/λ) для трех фиксированных 
значений δ/b, а на рис. 103б – зависимости сме-
щения референсной плоскости Δl/b(a/λ) для тех 
же значений δ/b. Возможность плавного измене-
ния коэффициента трансформации n в процессе 
настройки генератора представляет несомненный 
практический интерес для оптимизации согласо-
вания импедансов полупроводниковых элементов 
и нагрузки. 

Рис. 101 
Частотные зависимости коэффициента 
трансформации n(a/λ) - рис. а)  
и реактивных сопротивлений 
 X1(a/λ) – рис. б), X3(a/λ) - рис. в).  

 
Рис. 102 
Частотные зависимости коэффициента 
трансформации n(a/λ) (кривая 1) и реактив-
ного сопротивления X1(a/λ) (кривая 2), опреде-
ленные для системы рис. 99 в, в плоскости, 
отстоящей на четверть длины волны в волно-
воде от оси коаксиальной линии. 
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Рис. 103 
Частотные зависимости коэффициента трансформации n(a/λ) - (а) и референсной плоскости 
Δl(a/λ) – (b) для системы рис. 96г при трех положениях короткозамыкающего торца в несиммет-
ричной коаксиальной линии: 1 – 2δ/b = 0, 2 – 2δ/b = 0,523, 3 – 2 δ/b = 0,706. 

В соответствии с известными результатами разработок сумматоров мощностей дио-
дов в резонаторах прямоугольного сечения в диапазоне частот 30–40 ГГц число суммируе-
мых диодов N=6–12 в одном каскаде. При этом уровни выходной мощности при использова-
нии Si и GaAS ЛПД превышают 10 Вт в непрерывном режиме и (40–100) Вт в импульсном 
режиме работы. Указанные уровни мощности могут быть примерно в два раза увеличены 
при каскадном включении таких многодиодных сумматоров мощности. Как следует из при-
веденных характеристик Т-сочленений коаксиальных линий и волновода прямоугольного 
сечения, необходимая настройка каскадов (в зависимости от уровня входной мощности) для 
достижения максимального КПД суммирования достигается смещением осей диодных линий 
относительно оси волновода. Так, настройка выходного каскада при каскадном суммирова-
нии должна производиться в недонапряженном режиме автоколебаний (при Ps=0), что дости-
гается приближением осей диодных линий к боковой стенке резонатора. Возможность регу-
лирования коэффициента трансформации (n) позволяет реализовать согласование импедан-
сов N диодов при BBs=0, т.е. осуществить суммирование мощностей диодов в согласованном 
волноводе, что обеспечивает значительное увеличение рабочей полосы частот. 

В соответствии с результатами, приведенными в 2.1.6, дальнейшее расширение диапа-
зонных характеристик достижимо при настройке отражающих антипаразитных нагрузок в 
диодных линиях, при которых последовательно с активными диодами (ЛПД с резонансной 
трансформацией импеданса) включаются дополнительные последовательные резонансные 
контура.  

б) Системы суммирования на основе цилиндрических резонаторов 

Сумматоры-стабилотроны с резонаторами цилиндрической формы широко использу-
ются в диапазоне сантиметровых волн [91], [104]. В известных конструкциях достигнуто 
суммирование мощностей более 30 диодов, и уровни генерируемой импульсной мощности 
превышают 1 кВт в трехсантиметровом диапазоне волн. Основные особенности этих генера-
торов состоят в следующем: с целью увеличения числа суммируемых диодов используется 
азимутально-симметричный тип волны ТМ020, а возбуждение других паразитных типов по-
давляется введением специальных поглощающих элементов; применяется коаксиальный вы-
вод мощности, благодаря чему достигается полная азимутальная симметрия связи активных 
элементов с резонатором; при использовании коаксиальных диодных линий с диаметром на-
ружного проводника d2<λ/10 достигается значительный коэффициент трансформации между 
диодными линиями и резонатором, благодаря чему обеспечивается согласование большого 
числа диодов с СВЧ-нагрузкой. В миллиметровом диапазоне волн реализация указанных ре-
шений затруднена и в связи с этим сумматоры на основе цилиндрических резонаторов в этом 
диапазоне известны только в 8-миллиметровом диапазоне [90].  

В этой работе описан усилитель, состоящий из 5 каскадов. Два оконечных каскада яв-
ляются сумматорами мощностей диодов в цилиндрических резонаторах с коаксиальными 
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выводами мощности из резонаторов; коаксиальные выводы сочленяются с волноводами 
прямоугольного сечения. Резонаторы работают на основной волне типа ТМ010. В выходном 
каскаде усилителя производится суммирование мощностей 8 кремниевых двухпролетных 
ЛПД, а в предоконечном каскаде суммируются мощности 4 таких же диодов. Полная мощ-
ность на выходе усилителя равна 5 Вт. Три входных каскада усилителя работают в режиме 
стабильного усиления и обеспечивают полное усиление равное 33 дБ. Все каскады соедине-
ны в схеме усилителя при помощи ферритовых циркуляторов и вентилей – см. рис. 104. 

Известны варианты сумматоров 
мощностей диодов на цилиндрических 
резонаторах с волноводными выводами 
энергии. Такие конструкции активно раз-
рабатывались в ГП НИИ "Орион" еще в 
80-е годы XX столетия. Мы рассмотрим 
вариант такой конструкции, обеспечив-
ший достижение импульсной мощности, 
превышающей 100 Вт в 8-миллиметро-
вом диапазоне.  

Наиболее очевидное решение в соз-
дании волноводного вывода энергии в 

сумматоре с цилиндрическим резонатором основано на применении "гибридной" конструкции, в 
которой цилиндрический и прямоугольный участки сочленяются в некотором сечении 
(рис. 105). Диаметр цилиндрического участка резонатора выбирается равным D=λ0/1,305, обес-
печивающим возбуждение основной азимутально-симметричной волны ТМ010; высота резонато-
ра выбирается в интервале λ0/8–λ0/4. Коаксиальные диодные линии 1 расположены на боковой 

поверхности резонатора 2. Регулировка резонансной час-
тоты осуществляется винтом 3, а связь с волноводом вы-
вода мощности изменяется при помощи индуктивной 
диафрагмы 4. В диодных линиях установлены анти-
паразитные сопротивления 5, положение которых вдоль 
оси может регулироваться. В 8-миллиметровом диапазоне 
реализуемое число активных элементов N=6 при их уста-
новке на индивидуальных теплоотводящих основаниях с 
возможностью их перемещения и фиксации положения в 
диодных линиях. С учетом каскадного суммирования та-
кие приборы могут развивать мощности свыше 100 Вт при 
длительности импульса τ≤200 нс и скважности Q≥200 [49]. 
В 3-миллиметровом диапазоне, при использовании диодов 
на индивидуальных теплоотводящих основаниях, реали-
зуемое число N=3–4, и при этом достижимый уровень 
мощности Pout>40–50 Вт при Q≥200 и τ≤100 нс.  

Рис. 104 
Схема построения 5-и каскадного усилителя непре-
рывного действия 8-мм диапазона  
с суммированием мощностей диодов в двух оконечных 
каскадах в цилиндрических резонаторах 

 
Рис. 105 
Гибридная конструкция сумматора 
мощностей диодов. 

Несомненными достоинствами сумматоров данного 
типа являются значительная плотность монтажа диодов, 
их малые габариты, увеличение КПД суммирования при 
увеличении числа суммируемых активных элементов. 

2.5.5 Результаты экспериментальных исследований диодных сумматоров 
мощности 

Построение мощных полупроводниковых передающих устройств требует, прежде все-
го, создания активных элементов с высокими энергетическими параметрами. В качестве та-
ких полупроводниковых элементов в миллиметровом диапазоне волн широко применяются 
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лавинно-пролетные диоды и эффективные полевые транзисторы. В таблице 8 приведены 
достигнутые в настоящее время в непрерывном режиме работы уровни мощностей и КПД 
оптимизированных по профилю легирования и геометрии лавинно-пролетных диодов на 
кремнии и арсениде галлия и эффективных типов полевых транзисторов – PHEMT и InP 
HEMT (см. часть II). 

Таблица 8 
Активный 
элемент f, ГГц 30–40 60 95 

Pout, Вт 1,5–2,0 1,0 0,5–0,7 Si ЛПД 
КПД, % 7–10 7 5 
Pout, Вт 2,0–3,0 1,5 0,3–0,5 GaAs 

ЛПД КПД, % 15 7 3–5 
Pout, Вт 3,5   

PHEMT КПД, % 33   
Pout, Вт  1,0 0,4 InP 

HEMT КПД, %  25 20 

В таблице 8 приведены результаты для двухпролетных ЛПД с плоским профилем легирова-
ния; параметры транзисторов соответствуют усилителям непрерывного действия выполненным на 
одном чипе в монолитно интегральном исполнении. Можно видеть, что по уровням достижимых 
мощностей в непрерывном режиме наиболее эффективные полупроводниковые диоды и транзи-
сторы близки друг к другу в диапазоне частот 30-100 ГГц. В то же время КПД современных тран-
зисторов значительно выше, чем у наиболее эффективных GaAs мощных ЛПД. В связи с этим 
применение PHEMT и InP HEMT представляется наиболее эффективным в мощных полупровод-
никовых передающих устройствах непрерывного действия в миллиметровом диапазоне с уровня-
ми выходной мощности от долей до единиц Ватт.  

Для многих применений необходимо создание полупроводниковых передающих устройств с 
уровнями мощностей в непрерывном и импульсном режимах десятки и сотни Ватт. Такие пере-
дающие устройства на основе современной полупроводниковой элементной базы могут быть по-
строены только с использованием методов суммирования мощностей отдельных активных элемен-
тов.  

В соответствии с данными таблицы 8 в сумматорах мощностей непрерывного действия в 
миллиметровом диапазоне волн наиболее целесообразно применение PHEMT и InP HEMT, обла-
дающих наибольшими КПД. Вопросы построения сумматоров мощностей на транзисторах в не-
прерывном режиме обсуждаются в разделе 2 части II. В этом разделе рассматриваются сумматоры 
мощностей импульсного действия на основе полупроводниковых диодов и прежде всего кремние-
вых двухпролетных ЛПД. Выбор в качестве активного элемента кремниевого лавинно-пролетного 
диода (Si ЛПД) определяется тем, что при его использовании реализуются наибольшие уровни 
импульсной мощности, превышающие 20–30 Ватт в 8-мм диапазоне и 10 Ватт в 3-мм диапазоне 
при скважности Q>100–200 и длительности импульса выходного сигнала τ<0,2 мкс. Эти уровни 
мощности примерно на порядок выше, чем у наиболее эффективных транзисторов HEMT, 
PHEMT. Коэффициент полезного действия Si ЛПД в 8-мм диапазоне не превышают 7%. Эти вели-
чины значительно меньше, чем у HEMT и PHEMT, что, однако, в короткоимпульсном режиме ра-
боты и при значительных скважностях не имеет решающего значения. Таким образом, ЛПД с оп-
тимальной структурой представляется наиболее пригодным активным элементом для построения 
мощных короткоимпульсных источников миллиметрового диапазона.  

Основные требования к этим источникам: 
– обеспечение требуемого уровня импульсной мощности в широком интервале параметров им-

пульсного режима – длительности импульса τ и скважности Q;  
– обеспечение широкого рабочего диапазона частот выходного сигнала;  
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– обеспечение высокой степени когерентности выходного сигнала при минимальных фазовых и 

амплитудных нестабильностях в пределах длительности импульса и при переходе от импульса 
к импульсу; 

– обеспечение высокой стабильности амплитудно-частотных характеристик выходного сигнала 
при внешних климатических и механических воздействиях.  
В большинстве применений принципиальными являются требования минимальных массо-

габаритных параметров источников, интегрированных в единой конструкции совместно с блоками 
импульсного питания. Удовлетворение приведенным, во многом противоречивым, требованиям 
требует компромиссных решений при выборе схем построения и конструкций отдельных узлов и 
всего источника. 

Приведенные выше основные требования к мощным источникам с импульсным режимом 
питания определяют в значительной степени их оптимальную схему построения. Действительно, 
требования когерентности и стабильности амплитудно-фазовых параметров в импульсном режиме 
может быть реализовано только в режиме внешней синхронизации (или пассивного усиления) вы-
сокостабильным непрерывным сигналом. В качестве источника входного сигнала может быть 
применен диодный генератор, стабилизированный высокодобротным объемным резонатором или 
генератор в области низких частот (субгармоники рабочей частоты), стабилизированный кварцем 
или диэлектрическим резонатором при последующем умножении частоты (см. 2.2.4). Требования к 
высокой стабильности амплитуды и фазы выходного сигнала – это, прежде всего требования к ста-
билизации параметров входного сигнала, а также к компенсации температурных изменений импе-
дансных характеристик активных элементов в существенно нестационарном тепловом режиме при 
импульсном режиме питания. Требования к уровню импульсной мощности при определенных па-
раметрах импульсного режима определяют наиболее целесообразный метод суммирования, при 
котором реализуются минимальные габариты источника и его минимальная стоимость.  

Наиболее интенсивно разработка мощных импульсных передающих устройств на основе 
суммирования мощностей полупроводниковых диодов проводилась в 80–90 годах прошлого сто-
летия. В современных сумматорах мощностей применяются в основном следующие методы сум-
мирования: каскадное суммирование, суммирование мощностей при установке диодов в общей 
электродинамической системе, суммирование в мостовых и разветвленных системах. В разде-
ле 2.5.4 рассматривались некоторые из этих конструкций и достигнутые при их использовании ре-
зультаты. Ниже обсуждаются конструкции сумматоров мощностей ЛПД в коротковолновой части 
сантиметрового диапазона и в миллиметровом диапазоне в режиме внешней синхронизации или 
пассивного усиления, являющиеся на наш взгляд, наиболее перспективными для построения мощ-
ных импульсных передающих устройств. 

а) Сумматоры мощностей на основе цилиндрических резонаторов, возбуждаемых на 
волнах типа ТМ010, ТМ020

Сумматоры мощностей диодов на основе цилиндрических резонаторов с азимутально 
симметричными типами колебаний нашли применение в ряде разработок в миллиметровом и 
сантиметровом диапазонах [90, 91]. Некоторые характеристики этих систем суммирования опи-
саны в 2.5.4б. Основная их особенность заключается в возможности размещения максимального 
числа суммируемых диодов.  

На рисунке 106 приведен эскиз рассматриваемой конструкции. Диоды 1 на теплоотводя-
щих основаниях, совместно с антипаразитными нагрузками 2 установлены в коаксиальных ли-
ниях 3; внутренние проводники этих линий 4 обеспечивают подведение электрического питания 
к диодам. Оси диодных линий параллельны оси резонатора 5 и расположены на равных расстоя-
ниях друг от друга вдоль окружности с диаметром dd≤Dr (Dr – диаметр резонатора). Диаметр Dr 
определяется типом возбуждаемой в резонаторе волны: Dr=λ0/1,305 для волны типа ТМ010, 
Dr=λ0/0,569 для волны типа ТМ020. Диаметр dd определяется экспериментально с целью дости-
жения согласования суммарной проводимости диодов и нагрузки (смещение оси диода относи-
тельно боковой стенки резонатора изменяет коэффициент трансформации между коаксиальной 
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диодной линией и резонатором, так 
же как и в системах с прямоуголь-
ным резонатором (см. 2.5.4). При-
менен коаксиальный вывод 6 сум-
марной мощности из резонатора. 
Подстройка частоты резонатора 
производится штырем 7, положение 
которого регулируется. При работе 
на волне ТМ020 применяются конст-
руктивные элементы подавляющих 
возбуждение нерабочих типов коле-
баний – это диэлектрические встав-
ки 8, расположенные в области, где 
электрическое поле для рабочего 
вида (ТМ020) равно нулю и торцевой 
диск 9 со щелями 10, заполненными 
поглощающими материалами, пере-
секающими линии токов для волны 
типа ТМ010 и расположенными в 
области, где радиальные токи рабо-
чего вида колебаний отсутствуют.  

При использовании рассматриваемой конструкций сумматоров с цилиндрическими резо-
наторами на волнах типов TM010, TM020 получены следующие результаты в режиме внешней 
синхронизации: 

 
Рис. 106 
Эскиз конструкции сумматора мощностей 32 шт. GaAs ЛПД 
в 3-сантиметровом диапазоне волн [90,91], выполненном на 
цилиндрическом резонаторе с волной TM020. 

λ=3 см, TM020: N=32, PиΣ=1043 Вт, Pср=313 Вт, ЛПД на основе GaAs, двухпролетные с Ридов-
ским профилем легирования (разработка фирмы Raytheon Co, USA), усиление 
G>4,3 дБ, полоса робочих частот 1,3%, КПД суммирования ηΣ>80%, коаксиальный вы-
вод мощности [98]. 

λ=2,3-1,67 см, TM020 (рис. 106): N=12, PиΣ=86 Вт, Pср=21,5 Вт, ЛПД на основе Si, двухпролетные 
с плоским профилем легирования (разработка фирмы Hulled Packard), ηΣ>80%, коакси-
альный вывод мощности [98]. 

λ=0,81 см, TM010, (рис. 106): N=8, PнΣ=5 Вт (не-
прерывный режим), ЛПД на основе Si, 
двухпролетные с плоским профилем 
легирования, полоса робочих частот 
2%, усиление G>7 дБ, коаксиальный 
вывод мощности [90]. 

Рис. 107 
Вариант конструкции N корпусированных ЛПД, 
установленных на общем теплоотводе без ин-
дивидуальной настройки положения каждого 

λ=0,86 см, TM010 (рис. 105): N=4-6 (в одном кас-
каде), при каскадном сложении мощ-
ностей PиΣ=120 Вт, ЛПД на основе Si, 
двухпролетные с плоским профилем 
легирования, τ=0,2 мкс, Q≥200, полоса 
рабочих частот 2%, усиление в 
4-каскадной конструкции G=30 дБ, 
КПД суммирования выходных каска-
дов ηΣ>90%, волноводный вывод мощ-
ности, разработка ГП НИИ "Орион", 
1987 г. [49]. 

Использование сумматоров мощностей на 
основе цилиндрических резонаторов в милли-
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метровом диапазоне волн приводит к существенному уменьшению числа суммируемых диодов. 
Это связано в значительной степени с установкой диодов на индивидуальных теплоотводящих 
основаниях и построением конструкций, при которых положение диода вдоль оси коаксиальной 
линии регулируется в процессе настройки. Можно, однако, представить конструкцию сумматора 
мощностей, в которой N диодов с оптимальными площадями p-n-переходов (для достижения 
максимальной мощности каждого диода) установлены на общем теплоотводящем элементе вы-
сокочастотной системы, в которой решается задача суммирования мощностей всех N ЛПД. В та-
кой конструкции можно ввести понятие эквивалентного диода с суммарной комплексной прово-
димостью [ ),,,( 01 θω JUY m ]Σde (см. 2.5.3); эта величина может использоваться в расчетах, опреде-
ляющих характеристики стационарных режимов автоколебаний и внешней синхронизации [15].  

Вариант такой конструкции для применения в короткоимпульсном режиме внешней 
синхронизации может быть построен на основе известного многодиодного сумматора мощ-
ностей в цилиндрическом резонаторе рис. 106, возбуждаемом на азимутально-симметричном 
виде колебаний ТМ020 (или ТМ010). На рис. 107 представлен вариант такой мыслимой конст-
рукции. N корпусированных ЛПД 1 установлены на равных расстояниях друг от друга вдоль 
окружности, диаметр которой близок к диаметру Dr цилиндрического резонатора 2. Диоды 
закреплены на кольцевом пьедестале торцевой плоскости резонатора, являющейся общим 
теплоотводящим основанием 3. Электрическое питание к диодам подводится внутренними 
проводниками 4 коаксиальных линий 5, в которых установлены антипаразитные сопротив-
ления 6. Регулируемая связь резонатора с волноводной нагрузкой 7 осуществляется при по-
мощи волноводно-коаксиального перехода 8. Перестройка резонатора по частоте осуществ-
ляется штырем 9, положение которого регулируется. В данной конструкции применены все 
дополнительные элементы [99], обеспечивающее возбуждение резонатора на одном типе 
волны. 

В конструкции рис. 107 применены корпусированные ЛПД с резонансной трансформацией 
импедансов полупроводниковых структур, при помощи контуров, образованных монтажными 
элементами корпусов; отсутствуют индивидуальные настройки отдельных диодов путем переме-
щения их вдоль оси. Выбор высоты пьедестала δ производится с целью достижения требуемой 
трансформации импедансов диодов к коаксиальной линии вывода мощности (в соответствии с ре-
зультатами [36]). В короткоимпульсном режиме работы резонансные частоты суммируемых дио-
дов определяются параметрами монтажных элементов корпуса диода Lk, Ck и практически не зави-
сят от эквивалентных емкостей полупроводниковых структур, поскольку выполняется условие 
Cdi>>Ck (см. 2.1.2а). Анализ [107] показывает, что требования к идентичности параметров полу-
проводниковых структур не являются жесткими в данной конструкции. В случае выхода из строя 
отдельных полупроводниковых структур уровень выходной мощности уменьшится пропорцио-
нально, если предусмотрены методы разрыва их связей с высокочастотной системой. Такой разрыв 
при коротком замыкании структуры может осуществляться автоматическим сжиганием контакт-
ной пластинки в корпусе диода. Одна и та же конструкция рис. 107, только при изменении числа 
суммируемых диодов, может применяться для построения импульсных источников СВЧ с раз-
личными уровнями выходной мощности. 

Представляет интерес оценка достижимых энергетических характеристик рассматривае-
мой конструкции рис. 107 [106]. В таблице 9 приведены расчетные величины максимального ко-
личества размещаемых диодов Nmax в цилиндрических резонаторах 8-миллиметрового диапазо-
на, возбуждаемых на типах волн TE010, TE020, максимального уровня достижимой суммарной им-
пульсной мощности PP

Σ
out при Q=300, Q=1000 и τ<200 нс, значения потребляемой мощности пи-

тания диодов PΣ
P 0. 

В режиме внешней синхронизации рассматриваемых источников с максимальным числом 
суммируемых диодов рабочая полоса частот (без введения дополнительных компенсирующих кон-
туров) Δf/f0>2–3%. Достижение усиления G>30 Дб, при котором входная синхронизирующая мощ-
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ность Pin<100 мВт, потребует введения дополнительных 2–3 однодиодных ступеней синхронного 
усиления. 

Таблица 9 
  Q=300 Q=300 Q=300 Q=1000 Q=1000 Q=1000 

Тип волны Nmax Pi, Вт PP

Σ
out, Вт PP

Σ
0, Вт Pi, Вт PP

Σ
out, Вт PP

Σ
0, Вт 

ТЕ010 10 20 200 13 30 300 6 
ТЕ020 24 20 480 32 30 720 14 

Здесь Pi – мощность одного диода с оптимальным профилем легирования и геометрией. 

б) Сумматоры мощностей на основе волноводов прямоугольного сечения 
Сумматоры мощностей диодов на основе волноводов (резонаторов) прямоугольного сече-

ния широко применяются в миллиметровом диапазоне волн в непрерывном и в импульсном ре-
жимах работы. Эквивалентные схемы таких сумматоров, принципы расчета и конструирования 
их приведены в (2.5.3, 2.5.4). Сумматор, рассмотренный в [100], является развитием схемы [89]. 
В его конструкции впервые в зарубежной литературе применены несогласованные антипаразит-
ные сопротивления (без обоснований – см. 2.5.3). Ниже приведены результаты применения та-
кой конструкции в трехмиллиметровом диапазоне волн с характеристиками: 
λ=3 мм, N=4, PиΣ=40 Вт, Pср=200 мВт, Si ЛПД, двухпролетные с плоским профилем легирования 
(разработка фирмы Hughes Aircraft Co, USA), автоколебательный режим с нестабильностью час-
тоты в пределах длительности импульса Δf=700 МГц, τ=0,2 мкс, Q≥200, ηΣ>80%, применен вол-
новодный вывод мощности. 

в) Сумматор импульсных мощностей диодов на основе микрополосковой разветвленной 
схемы 

Блок-схема импульсного сумматора приве-
дена на рис. 108 [108]. Сумматор работает в режи-
ме внешней синхронизации. Опорный сигнал 
формируется однодиодным каскадом 1, в котором 
ЛПД в корпусе с дисковым резонатором сочленя-
ется с микрополосковой линией емкостной свя-
зью. Этот метод связи применен для всех диодов 
схемы. Опорный сигнал разделятся между двумя 
сумматорами мощностей двух диодов 2, 3, выпол-
ненных на делителях Уилкинсона 4. Разделение 
опорного сигнала также производится делителем 
Уилкинсона 5 совместно с ферритовым циркуля-
тором 6. Согласование импедансов диодов и ли-
ний обеспечивается применением трансформато-
ров импедансов в микрополосковых линиях. Дан-
ная конструкция является одной из первых известных микрополосковых конструкций импульс-
ных сумматоров мощностей диодов. Ниже приведены основные результаты применения этой 
конструкции:  

 
Рис. 108 
Сумматор мощностей 4-х GaAs ЛПД в мик-
рополосковой разветвленной схеме. 

λ=2,83–3,19 см, N=4 (в оконечных двух каскадах), PиΣ=105–120 Вт (полная мощность с учетом ка-
скадного суммирования), Pср=16,8–19,2 Вт, полоса рабочих частот 11%, τ=0,6 мкс, Q=6,25, 
ηΣ>80%, применен микрополосковый вывод мощности. 
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г) Сумматор мощностей диодов на основе микрополоскового кольцевого  

гибридного моста 
Схема построения данного сумматора при-

ведена на рисунке 109 [109]. В состав сумматора 
входят два мощных импульсных ГЛПД 1 и 2, 
включенных в кольцевую гибридную схему 
(кольцевой гибридный мост) 3 с малыми потеря-
ми, не превышающими 0,75 дБ. Каждый ГЛПД в 
полосковом исполнении обеспечивает выходную 
импульсную мощность 12,5 Вт, что на 1,5 дБ 
меньше номинальной мощности, полученной при 
волноводном исполнении. Кольцевая гибридная 
схема обеспечивает высокий уровень развязки 
между генераторами, а также развязку между 
входом и выходом не меньшую 18 дБ. В резуль-
тате рассматриваемый сумматор работает как 

проходной синхронный усилитель и не нуждается в применении дополнительных ферритовых 
циркуляторов. Оптимизация параметров каждого генератора производится независимо и для объ-
единения генераторов в сумматоре требуется минимальная их подстройка. Интегральная схема 
сумматора выполнена на дуроиде. Габариты сумматора 33×25,4×12,7 мм. Ниже приведены основ-
ные параметры микрополоскового сумматора мощностей импульсных генераторов на ЛПД в ре-
жиме внешней синхронизации сигналом, формируемым высокостабильным источником и предо-
конечным синхронизированным каскадом 4 на ЛПД, включенным в высокочастотную цепь при 
помощи циркулятора 5:  

 
Рис. 109 
Сумматор мощностей в микрополосковом  
кольцевом гибридном мосте. 

λ=0,4–0,273 см, N=2, PиΣ=20 Вт, Pср=64 мВт, полоса рабочих частот более 30%, усиление 
G>20дБ, τ=0,04 мкс, Q=312, ηΣ>80%, применен микрополосковый вывод мощности. 

2.6 Шумовые характеристики диодных генераторов и усилителей 

Во многих применениях полупроводниковых генераторов и усилителей миллиметрово-
го диапазона обеспечение высокой чистоты спектра полезного сигнала имеет принципиаль-
ное значение. В связи с этим изучение источников флуктуаций и различных нестабильностей 
амплитуды и фазы выходного сигнала, изучение методов снижения шумовых составляющих 
в спектральных характеристиках источников СВЧ являются важными направлениями в раз-
работках полупроводниковых электронных приборов.  

С учетом того, что одна из основных областей применения устройств на полу-
проводниковых диодах в миллиметровом диапазоне волн – это источники мощности пере-
дающих устройств и гетеродины приемников, в этом разделе основное внимание уделено 
рассмотрению шумовых характеристик генераторов в автономном и синхронном режимах. В 
качестве малошумящих усилителей входных сигналов приборы на ЛПД и ДГ практически не 
применяются. В широкой области частот миллиметрового диапазона, вплоть до 180–200 ГГц, 
малошумящие входные усилители строятся на основе транзисторов; достигнутый уже в на-
стоящее время коэффициент шума таких усилителей без дополнительного их охлаждения со-
ставляет 3–4 дБ в диапазоне частот 30–180 ГГц [110]. 

Основными источниками возникновения нестабильностей СВЧ-параметров и шумовых 
компонент в спектре выходного сигнала генераторов являются: 
– шумовой характер тока питания диода; 
– шумовой характер СВЧ-сигнала, воздействующего на автоколебательную систему, напри-

мер, синхронизирующего сигнала в режиме внешней синхронизации; 
– нестабильности температуры полупроводниковой структуры, параметров согласования 

полезной нагрузки (антенны) и т.п. 
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Во всех практических ситуациях тепловые воздействия на полупроводниковую структуру в 
непрерывном режиме работы являются медленными, происходящими за единицы – десятки 
секунд, и поэтому здесь не рассматриваются. В импульсном режиме изменения температуры 
полупроводникового диода носят регулярный характер, определяемый нагревом структуры в 
пределах длительности импульса тока питания диода. Возникающие нестабильности пара-
метров не являются случайными и методы их стабилизации описаны в разделах 2.1.6, 2.4 на-
стоящей главы. 

Случайные флуктуации тока питания диода имеют основное значение в возникновении 
амплитудных и частотных шумов в автоколебательных и синхронизированных генераторах. 
То же относится и к воздействиям внешнего сигнала, в спектре которого содержится распре-
деленная мощность шума. Шумовые характеристики диодных генераторов и усилителей за-
висят не только от флуктуационных параметров диодов, но также от стабилизационных, 
фильтрующих характеристик СВЧ-цепей и систем питания диодов. 

Вопросам определения шумовых характеристик диодных генераторов и усилителей 
миллиметрового диапазона волн, рассмотрению путей уменьшения шумов в спектре выход-
ного сигнала, оценке достижимого уровня шумовых характеристик посвящено последующее 
изложение.  

2.6.1 Спектральные характеристики колебаний с флуктуациями амплиту-
ды и частоты 

Для полноты изложения приведем, прежде всего, основные понятия, определяющие 
шумовые характеристики генераторов [111, 112]. Выходной сигнал генератора в общем слу-
чае, при случайных воздействиях на его параметры, можно представить как сигнал, амплиту-
да и фаза которого изменяются во времени: 

A(t) =⎯A[1+m(t)] cоs[ϖt+∫δω(t) dt+ϕ0].    (112) 

Здесь ( )
A

tAtm )(δ
=  – относительная флуктуация амплитуды, )(2)( tft πδ=δω  – флуктуация уг-

ловой частоты, ϖ,A – средние значения амплитуды и частоты колебаний соответственно. 
Колебание, определяемое выражением (112), рассматривается в дальнейшем как ста-

ционарный случайный сигнал, поскольку амплитуда )]([1 tmA +  и частота  являются 
статистически стационарными процессами. Это означает, что эти случайные процессы харак-
теризуются распределениями плотностей вероятности, независящими от времени, имеющими 
определенные средние значения⎯А, ϖ.  

)]([ tδω+ϖ

В общем случае, при произвольных спектральных распределениях m(t) и δω(t) анализ 
спектра А(t) крайне затруднителен. Ограничимся рассмотрением частных случаев, когда 
флуктуации амплитуды m(t) и частоты δω(t) ста-
ционарны и скоррелированы между собой. В этом 
случае спектральное распределение плотности 
мощности рассматриваемого колебания (112) в 
областях частот, удаленных от несущей частоты 
генератора, как будет показано ниже, определяет-
ся спектрами флуктуаций амплитуды и частоты, а 
также комбинационным спектром амплитудных и 
частотных флуктуаций (в англоязычной литера-
туре – cross spectrum)  

 
Рис. 110 
Спектральное распределение Wm )(F   
среднего квадрата амплитуды флуктуаций. 

Рассмотрим, прежде всего, флуктуации ам-
плитуды, полагая ω(t)=ϖ (при δω(t)≡0), т.е. 
А(t)=⎯A[1+ m(t)] cos[ϖt+ϕ0]. Примем, что частот-
ное распределение среднего квадрата амплитуды 
Wm(F) известно (см. рис. 110).  
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Действие флуктуаций амплитуды m(t) с распределением спектральной плотности мощ-

ности Wm(F) можно представить действием суммы гармонических колебаний. Частоты этих 
колебаний определяются дискретными значениями Fi, а их амплитуды определяются из усло-
вия равенства мощности гармонического колебания и мощности шума в полосе ΔFi, т.е. 

iim
i FFWm Δ)(

2

2

=       (113) 

Справедливость такого подхода возрастает при увеличении числа дискретных точек Fi и 
уменьшении ширины полос ΔFi. Выражение (113) означает энергетическую эквивалентность 
действия шума и заменяющих его гармонических колебаний. Выражение, определяющее А(t), 
можно представить в виде: 

A(t)= ⎯A cos ϖt+∑ ∑
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где Ωi=2pFi. 
Можно видеть, что спектр колебаний содержит сигнал на несущей частоте с амплитудой 

⎯А и две боковые полосы с амплитудами ⎯Аmi/2, симметрично расположенных относительно 
несущей. Поскольку mi<<1, основная энергия сигнала сосредоточена на несущей частоте, а 
боковые полосы образуют пьедестал, близкий по форме к спектру модулирующей функции 
m(t). Мощность несущей равна Pн=A2/2, а мощность боковых, расположенных от несущей на 
расстоянии ±Fi в двух боковых полосах ΔFi равна 
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Отсюда можно получить: 
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Таким образом, отношение мощности боковых полос амплитудной шумовой модуляции в по-
лосе 1 Гц к мощности несущих колебаний в диапазоне СВЧ численно равно спектральной 
плотности мощности флуктуаций амплитуды на низких частотах. Это положение лежит в ос-
нове метода измерений спектрального распределения плотности мощности амплитудного 
шума. 

Аналогичным образом можно определить спектр колебаний с флуктуациями частоты. 
Заменим действие частотного шума действием суммы гармонических функций с угловой час-
тотой модуляции Ωi, с девиацией угловой частоты Δωi и c индексом частотной модуляции 
ki=Δωi/Ωi. Такой сигнал, при частотной модуляции по гармоническому закону с частотой Ωi, 

можно записать как Ui(t)=Ucos[ϖt+ ∫ Ω
Ω
Δ

+ϖ=ΩΔ ω
ω ]sincos[]cos ttUtdt i

i

i
ii . Этот частотно-

модулированный сигнал можно представить суммой компонент спектра: 
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где ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
Ω
Δω

i

i
nJ  – функция Бесселя первого рода n-го порядка. Можно видеть, что даже в самом 

простом случае чисто гармонической частотной модуляции спектр содержит бесконечное 
число составляющих, отстоящих друг от друга на Ωi. Амплитуды спектральных составляю-
щих резко уменьшаются на частотах, лежащих вне полос девиации ± , т.е. на частотах 
(ϖ- )>ω>(ϖ+ ). Внутри полосы девиации частоты амплитуды спектральных составляю-
щих могут иметь близкие величины и, таким образом, ширина спектра может быть прибли-

iωΔ

iωΔ iωΔ
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женно оценена, как Δωs≈2 =2ΩiωΔ i×ni max. Здесь ni max= iωΔ /Ωi номер спектральной составляю-
щей с частотой Ωi при превышении, которого их амплитуды существенно уменьшаются. 
В литературе получило распространение понятие "ширина спектральной линии" вместо ши-
рины спектра. Ширина спектральной линии определяется, как область частот, в пределах ко-
торой спектральная плотность мощности сигнала уменьшается в два раза. Именно в пределах 
ширины спектральной линии сосредоточена основная энергия колебаний автогенератора. 
Обычно ширина спектральной линии мала, не превышает десятков–сотен герц. Распределе-
ние энергии в этой области частот определяется параметрами низкочастотных флуктуаций, 
с частотами Ωi<< , для которых индекс частотной модуляции kiωΔ i>>1. Вопросы энергетиче-
ского спектра в пределах ширины спектральной линии (формы спектральной линии) детально 
рассмотрены во многих литературных источниках (например, [111]), и мы останавливаться на 
них не будем. Для практических задач радиолокации, радиосвязи, управления и т.п. значи-
тельно больший интерес представляют высокочастотные флуктуации, энергетический спектр 
которых лежит далеко за пределами ширины спектральной линии генератора. Спектр колеба-
ний с флуктуирующей частотой для этой области частот  получил название "крылья спек-
тральной линии". 

Определим амплитуды девиации частоты iωΔ  так, чтобы спектральное распределение 
среднего квадрата флуктуаций угловой частоты в данном участке спектра на частоте Fi в по-
лосе ΔFi был равен среднему за период квадрату амплитуды гармонической функции, т.е. 
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Здесь Wω(Fi) – спектральная плотность среднего квадрата флуктуаций угловой частоты 
на частоте Fi. Сигнал с флуктуациями частоты в заданном участке спектра можно при этом 
представить как 
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i t 1sin  во все моменты времени. Можно видеть, что сигнал 

с флуктуациями частоты можно представить суммой колебания в области несущей частоты ϖ 
и в боковых полосах частот. В связи с тем, что при i≥k, все iωΔ /Ωi<<1 в (119), практически 
вся мощность колебания U(t) содержится в области медленно модулированной несущей. 
Эта мощность равна P0=U2/2; мощность боковых, расположенных на расстоянии ±Fi от несу-

щей в полосах ΔFi, равна [PБ(Fi)]2ΔF= 2
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Δ νω . Отношение мощностей в 

двух боковых полосах к мощности несущей определится выражением:  
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Здесь Wϕ= 2
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F
FW

 – спектральная плотность флуктуаций фазы. Выражение (120) относится к 

флуктуациям частоты и фазы на частотах значительно превышающих ширину спектральной 
линии. Только на таких значительных частотах, в интервалах времени, в течение которых 
среднее значение фазы изменяется незначительно, можно рассматривать фазовые флуктуации 
как стационарные и говорить об их энергетическом спектре. На низких частотах, при значи-
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тельных временах анализа, случайные изменения накапливаются и в конечном итоге могут 
оказаться значительными, несмотря на малость фазовых флуктуаций.  

Рассмотрим более детально особенности спектра сигнала с флуктуациями амплитуды и 
частоты, при условии, что эти флуктуации взаимно коррелированны. Определим спектраль-
ные характеристики сигнала в области крыльев спектральной линии при модуляции по ам-
плитуде и частоте гармоническим сигналом с частотой Ωi, с коэффициентом модуляции по 
амплитуде mi и девиацией частоты . Такое рассмотрение соответствует воздействию од-
ной составляющей шумовых флуктуаций, представленных в виде суммы гармонических ко-
лебаний. При значительных удалениях от средней частоты спектра ϖ, когда индекс частотной 
модуляции k

iωΔ

i= /ΩiωΔ I<<1, т.е. в областях крыльев спектральной линии, учитывая, что при ма-

лых индексах модуляции Jn(k)≈ ( )
!

5,0
n
k n

, можно сигнал A(t) представить в виде: 

A(t)= A {[cosϖt]+[Sa]+[Sf]+[Saf]},     (121)  
где Sa=m/2[cos(ϖ+Ω)t+cos(ϖ-Ω)t] – спектр амплитудной модуляции,  
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kmS  – комбинационный ампли-

тудно-частотный спектр.  
Учитывая, что в области крыльев спектральной линии k<<1, m<<1,можно считать, что 

амплитуды компонент комбинационного спектра являются величинами второго порядка ма-
лости и могут не рассматриваться при анализе спектра сигнала с коррелированными ампли-
тудными и частотными флуктуациями.  

Определенные соотношениями (116), (120) спектральные плотности флуктуаций ампли-
туды и частоты Wm(F), Wϕ(F) являются основными параметрами, характеризующими шумо-
вые свойства генераторов. В процессе измерения шумовых параметров генераторов измеря-
ются средние квадраты флуктуаций на частоте Fi в полосе частот ΔF, по амплитуде – 

Ftm Δ
2)]([ , по угловой частоте – Ft Δδω 2)]([ ; спектральные плотности мощности амплитудного 

и фазового шума на расстоянии Fi от несущей частоты определяются как: 
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Следует иметь в виду, что спектральные плотности флуктуаций фазы определяются 
средними квадратами флуктуаций частоты в области низких частот: 
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Кроме спектральных плотностей мощности амплитудного и фазового шума в литерату-
ре широко применяются и другие параметры, определяющие шумовые характеристики гене-
ратора: 
− Средние квадраты флуктуаций амплитуды и частоты в полосе пропускания ΔF, на рас-

стоянии F от несущей частоты Ftm Δ
2)]([ , Ftf Δδ 2)]([ . 

− Стандартные отклонения ,)]([)( 2
Fm tmt Δ=σ  Ff tft Δδ=σ 2)]([)( , обозначаемые сокра-

щенно rms (ratio medium square – среднеквадратичное отношение). 
− Отношение мощности боковых спектральных составляющих амплитудной и частотной 

модуляции в некоторой узкой полосе частот ΔF на расстоянии F от средней частоты (час-
тоты несущей) к средней мощности колебаний. Обычно эти отношения определяются в 
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децибелах и учитывают мощность, приходящуюся на одну боковую полосу. При этом 
для амплитудной модуляции 
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Δ ; при ΔF=1Гц [γm(F)]дБ = 10lg{1/2 Wm(F)}; (123) 

для частотной модуляции 
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Учитывая, что спектральные плотности частотных и фазовых флуктуаций связаны со-
отношением (122б), выражение (124) можно представить в виде [γf]2ΔF=Wϕ(F). 

2.6.2 Преобразование шумовых спектральных характеристик диодов в схе-
мах генераторов и усилителей  

Полупроводниковые диоды являются основными первичными источниками шума гене-
раторов и усилителей, выполненных на их основе. Уровень шума диодов значительно пре-
вышает тепловой шум радиотехнических цепей, определяемый формулой Найквиста: 
V 2=4kTRLB, где ⎯V 2 – средний квадрат шумового напряжения, k – постоянная Больцмана, RL – 
сопротивление, на клеммах которого возникает шумовое напряжение, B – полоса частот, в 
пределах которой определяется тепловой шум.  

Шумовые характеристики полупроводниковых диодов определяются обычно спек-
тральным распределением плотности среднего квадрата шумового тока или напряжения на 
клеммах диода SU,I(Ω) в полосе частот. Спектральное распределение SU,I(Ω) определяется фи-
зическими особенностями работы диода, параметрами и геометрией полупроводниковой 
структуры. Но при использовании любых классов диодов спектральное распределение плот-
ности мощности шума в полезной нагрузке в области рабочих частот зависит от схемы по-
строения генератора или усилителя и режимов их работы. Рассмотрим в связи с этим вопросы 
определения спектральных распределений амплитудного и частотного шума в нагрузке полу-
проводникового диодного генератора в режиме автоколебаний, в режиме усиления и внешней 
синхронизации. 

а) Шумовые характеристики диодного автогенератора 

Флуктуации тока питания диода, или напряжения на его клеммах, являются основной при-
чиной шумовых нестабильностей амплитуды и частоты выходного сигнала диодного автогенера-
тора. Так же, как в разделе 2.6.1, определим ток питания диода как I(t)=I0[1+m(t)], где I0 – среднее 
значение тока питания, m(t)=ΔI(t)/I0 – относительная величина флуктуации тока питания. Заме-
ним действие распределенных по частоте шумовых флуктуаций тока питания действием суммы 
гармонических колебаний на дискретных частотах Fi с амплитудами, определяемыми спектраль-
ным распределением плотности мощности амплитудных флуктуаций Wm(F). Относительная ам-
плитуда дискретного гармонического колебания mi на частоте Fi определяется из условия равен-
ства мощности этого колебания и мощности шума в полосе ΔFi, т.е.: 

mi
2=[ΔImi(Fi)]2/I0

2=2Wm(Fi)ΔFi.    (125) 
Как следует из анализа устойчивости характеристик стационарного режима автоколеба-

ний (см. 2.1.1) модуляция тока питания диода гармоническим сигналом с частотой Ωi=2πFi 
приводит к амплитудно-частотной модуляции СВЧ-сигнала: 
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Величины δimi, δωmi в соответствии с 2.1.1, при выполнении условий ΔImi<<I0, δimi<<im0, 

δωmi<<⎯ω, ϖ<<
∂
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t
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mi
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1 , пропорциональны ΔImi и зависят от характеристик импедансов дио-
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да, СВЧ-цепи и производных этих импедансов по частоте и по амплитудам сигнала и тока 
питания. С использованием соотношений (16) введем характеристики, определяющие устой-
чивость параметров СВЧ-сигнала автогенератора δіmi, δωmi к флуктуациям тока питания δImi: 
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мера устойчивости амплитуды СВЧ-сигнала к флуктуациям тока питания диода, 
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мера устойчивости частоты СВЧ-сигнала к флуктуациям тока питания диода. 
С учетом (115), (120), (127) спектральная плотность относительной мощности ампли-

тудного шума Wms(Ω) и фазового шума Wϕs(Ω) СВЧ-сигнала автогенератора в области крыль-
ев спектральной линии на отстройке F от частоты несущей ϖ определятся выражениями: 
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где (Pms)2ΔF – суммарная мощность амплитудного шума на отстройке F от несущей частоты ϖ, 
в полосе частот ΔF; P0s – мощность СВЧ-сигнала; WmI(F)=0,5(δIm/I0)2 – спектральное распре-
деление относительной мощности амплитудных флуктуаций тока питания диода. 

Полученные соотношения позволяют сделать важные для практики выводы, опреде-
ляющие шумовые характеристики автогенераторов:  
– В области крыльев спектральной линии, но при выполнении условия ΩT2/T1<<π/2, что со-

ответствует наиболее интересному для практики частотному интервалу, наибольшее 
уменьшение шумовых параметров генератора по амплитуде и частоте достигается при та-
кой настройке, когда разность углов ψ2-ψ1≈π/2; сознательная реализация этого условия 
требует знания амплитудно-частотных характеристик импеданов СВЧ-цепи и корпусиро-
ванного диода (см. 2.1.2). 

– В генераторах непрерывного действия на ЛПД амплитудный и фазовый шум могут быть 
уменьшены при уменьшении тока питания диода, поскольку при этом частота лавинного 
резонанса удаляется от рабочей частоты генератора, что приводит к уменьшению 

T3=
0I

Zde

∂
∂ . 

– В генераторах на диодах Ганна, работающих в пролетном режиме при отказе от резонанс-
ной трансформации импеданса диода либо применении корпуса с резонансной частотой, 
существенно превышающей рабочую частоту, в широком интервале амплитуд СВЧ-
сигнала и рабочих частот достигается значительное снижение амплитудного шума генера-
тора. Это связано со значительными величинами параметра T1 полупроводниковых струк-
тур диодов Ганна (см. 2.1.2б). 

– Фазовые шумы диодных генераторов при любых типах диодов существенно уменьшаются 
при включении в СВЧ-системы высокодобротных резонансных узлов, позволяющих увели-
чить параметр T2. Это решение положено в основу построения частотно стабилизированных 
диодных генераторов с высокодобротными стабилизирующими резонаторами (см. 2.2). 

– При любых схемах и конструкциях автогенераторов уменьшение шумовых характеристик 
реализуется при использовании диодов и схем источников электрического питания, обес-
печивающих уменьшение собственных флуктуаций напряжения и тока питания, т.е. 
уменьшение WmI. 
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Из приведенных соотношений (127, 128) следует, что при определенных настройках вы-

сокочастотной цепи генератора, когда угол ζ=(ψ2-ψ1+χ) приближается к нулю, уровень шума 
возрастает и в конечном итоге, вместо гармонических колебаний, с определенными частотой 
и амплитудой, возникают стохастические колебания, характеризуемые шириной спектра и 
спектральным распределением плотности энергии. Такой переход к стохастическим колеба-
ниям является "мягким", при котором спектральные плотности амплитудного и частотного 
шума возрастают плавно и постепенно по мере приближения угла ζ к нулю. В то же время, в 
процессе настройки диодных автогенераторов, часто возникают внезапные скачкообразные 
переходы к шумовым колебаниям с высокой энергией. Такие скачки имеют место в тех слу-
чаях, когда высокочастотная система имеет много степеней свободы, в частности, из-за пара-
зитных параметров, приводящих к возможности стационарных режимов автоколебаний на 
близких частотах. Шумовые колебания при этом представляют собой случайные скачкооб-
разные переходы от одного стационарного решения к другому [113], [114]. Каждое стацио-
нарное решение существует при этом лишь в течение малого интервала времени, меньшего 
во многих случаях периода колебаний. Автоколебательные системы такого типа находят 
применение при построении мощных генераторов шумовых колебаний, так называемых 
"прямошумовых" генераторов. В данной книге эти вопросы не рассматриваются. 

б) Шумовые характеристики диодного генератора в режиме внешней синхронизации и 
пассивного диодного усилителя  

Ниже рассматриваются синхронизированный диодный генератор и пассивный диодный 
усилитель отражательного типа, представляющие наибольший практический интерес.  

Шумовые флуктуации выходного сигнала синхронизированных диодных генераторов и 
усилителей определяются собственными нестабильностями амплитуды и фазы генераторов и 
усилителей, а также шумовыми параметрами входного сигнала. Собственные нестабильно-
сти, так же как и в автогенераторах, связаны, прежде всего, с флуктуациями тока питания 
диода. Нестабильности входного сигнала в общем случае характеризуются как амплитудны-
ми, так и фазовыми флуктуациям. Ниже рассмотрены основные частные случаи. 
1. Флуктуации тока питания диода δIm≠0; входной сигнал не имеет шумовых флуктуа-
ций амплитуды и частоты, т.е. амплитуда тока синхронизации is=is0, fs=f0

Шумовые характеристики определяются в области крыльев спектральной линии. Флук-
туации амплитуды тока питания представляются суммой гармонических колебаний с ампли-
тудами δIm(F) при удалении от несущей частоты, равном F.  

Воздействие флуктуаций тока питания на 
диодный генератор в режиме внешней синхрони-
зации иллюстрируются рисунком 111. Аналогич-
ное построение, с учетом 2.1.7, возможно и для 
пассивного усилителя. На рис. 111 приведены 
амплитудные зависимости изображающей функ-
ции первого порядка ⎯H1(Um)=⎯H(Um)Um для 
фиксированной частоты f0 входного источника; 
зависимости I и II построены для токов питания 
диода I0 и (I0+δIm)=I0(1+mа) соответственно. 
Пунктирная окружность на рис. 111 определяет 
воздействие входного сигнала с амплитудой тока 
is0 (см. 2.1.6). Точка А1 – точка стационарного ре-
жима при токе питания I0, амплитуде СВЧ-
напряжения на диоде U0; точка А2 – точка стацио-
нарного режима при токе питания I0+δIm, ампли-
туде СВЧ-напряжения на диоде U0+δUm. Можно 

Рис. 111 
Иллюстрация воздействия флуктуаций тока 
питания диода δI на характеристики  
генератора в режиме внешней синхронизации 
при постоянной амплитуде тока  
синхронизации is0 и частоте ω0.   
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видеть, что при фиксированной частоте входного сигнала изменение тока питания на δI приводит 
к изменению амплитуды напряжения на диоде на δUm и к изменению угла χ0 вектора изобра-
жающей функции⎯H на δχm. При выполнении условий δIm<<I0, δUm<<U0, δχm<<χ0 можно полу-
чить следующие выражения, определяющие флуктуации амплитуды δUm и фазы δχm: 
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Найденные из выражений (129) флуктуации амплитуды напряжения на клеммах диода 
δUm и фазы δχm вектора⎯H определяют амплитудный и частотный шумы выходного сигнала 
синхронного или пассивного усилителя в рассматриваемом случае, когда входной сигнал яв-
ляется идеальным гармоническим. Действительно, как показано в 2.1.6, выходной сигнал оп-
ределяется как отраженный от выходных клемм усилителя с комплексным коэффициентом 
отражения ⎯Γ=Γexp(jγ). При флуктуациях δU и δχ возникают флуктуации модуля и фазы ко-
эффициента отражения ΔΓ(t) и Δγ(t), определяемые выражениями (94, 95). Ясно, что изме-
няющиеся во времени флуктуации фазы эквивалентны флуктуациям частоты выходного сиг-

нала δΩ=2πδF=
t∂
γ∂ . Таким образом, даже в том случае, когда входной сигнал характеризуется 

абсолютно стабильными частотой и амплитудой, выходной сигнал будет содержать частотные 
и амплитудные шумы, вызванные флуктуациями тока питания диода усилителя. Суммарная 
спектральная плотность мощности амплитудного и частотного шума в двух боковых полосах 
частот будет при этом определяться выражениями: 
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Здесь ΔF элементарный интервал частот в окрестности дискретной частоты Fn, в котором оп-
ределяется мощность PБ(Fn) флуктуаций амплитуды или частоты, WmI, WfI – спектральные 
плотности мощности амплитудного и частотного шума, вызванного флуктуациями тока пи-
тания диода при постоянном значении амплитуды синхронизирующего тока is0 и частоты ω0. 

Представляет интерес выполнить оценки шумовых характеристик выходного сигнала 
усилителей (синхронных и пассивных) в рассматриваемом режиме, когда первичный источ-
ник шума определяется флуктуациями тока питания диода. Рассматривается синхронный 
усилитель на двухпролетном кремниевом ЛПД 8-миллиметрового диапазона волн. Профиль 
легирования полупроводниковой структуры выбран оптимальным для достижения макси-
мальных энергетических параметров. С целью расширения диапазонных характеристик вы-
сокочастотная система выполняется с минимальной добротностью, в результате чего основ-
ным частотно избирательным узлом высокочастотной цепи является ЛПД в корпусе, обеспе-
чивающем резонансную трансформацию импеданса полупроводниковой структуры (2.1.2а). 
Ниже рассмотрены представляющие интерес для практики режимы: 

– непрерывный режим работы при плотности тока питания J0=4 кА/см2 и площади полу-
проводниковой структуры Spn=5×10-5 см2 – режим I; 

– импульсный режим работы при плотности тока J0=20 кА/см2, Spn=3,14×10-4 см2 – ре-
жим II. 
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Импедансные характеристики диодов определены на основе численных расче-

тов (см. 1.2). Рассматривается режим максимальной выходной мощности при амплитуде вы-
сокочастотного напряжения на диоде Um=20 В. Флуктуации напряжения δUm и фазы δχm оп-
ределяются для частот в области крыльев спектральной линии. На рис. 112а представлены 
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приведенных режимов и параметров. Интервал углов –90°<χ0<+90° соответствует интервалу 
частот в полосе синхронизации (усиления). Значениям χ0=±90° соответствуют ориентировоч-
но высокочастотная и низкочастотная границы полосы синхронизации. Определение числен-
ных значений δUm/U0, δχm требует знания величин флуктуаций тока питания диода δIm/I0. 
Для рассматриваемых здесь ЛПД эта величина определена расчетным путем по форму-
ле (128а) на основе измерения спектральной плотности относительной мощности амплитуд-
ного шума Wms(F) на расстоянии F от несущей частоты. На рис. 112в приведена определенная 
таким образом зависимость δIm/I0(F) для кремниевого двухпролетного ЛПД 
8-миллиметрового диапазона волн. Найденные величины флуктуаций δUm, δχ позволяют 
найти согласно (94, 95) величины ΔΓ и Δγ, определяющие амплитудный и частотный шумы 
синхронного и пассивного усилителя. Необходимо отметить, что влияние флуктуаций δUm и 
δχm на вариации модуля и фазы коэффициента отражения, существенно зависят от коэффи-
циента усиления по мощности (Γ0)2. При значительном коэффициенте усиления 
(Γ0)2>(13-15) дБ в центральной части рабочей полосы частот величины ΔΓ, Δγ можно опреде-

лять по упрощенным формулам: ),cos1(
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в режиме малого усиления, например, при каскадном суммировании мощностей (см. 2.5) или 
вблизи границ рабочей полосы частот необходимо пользоваться формулами (94, 95) без уп-
рощений. 

Из анализа соотношений (128) и зависимостей флуктуаций, приведенных на рис. 112, 
можно сделать следующие выводы, определяющие шумовые характеристики синхронных и 
пассивных диодных усилителей отражательного типа в полосе рабочих частот, источником 
которых являются флуктуации тока питания диода: 
- Шумовые флуктуации тока питания диода приводят к флуктуациям δUm – амплитуды на-

пряжения на диоде Um0 и к флуктуациям δχm – фазового сдвига χ0 вектора изображающей 
функции, определяющей фазу напряжения на диоде по отношению к фазе синхронизи-
рующего тока ⎯is. 

– Флуктуации δUm, δχm определяют флуктуации модуля и фазы коэффициента отражения от 
выходного сечения синхронизированного генератора или пассивного усилителя, что оп-
ределяет амплитудные и частотные шумы выходного сигнала.  

– В пределах полосы синхронизации имеется область частот, в которой флуктуации δUm, 
δχm, а, следовательно, амплитудный и частотный шум выходного сигнала, резко возрас-
тают. Этой области частот соответствует условие H0+T1cos(ψ1-χ0)→0. В обычных реали-
зуемых конструкциях синхронизированных генераторов эта область повышенной неус-
тойчивости возникает вблизи границ полосы синхронизации, когда угол (ψ1-χ0) лежит во 
втором или третьем квадранте. Аналогичное положение имеет место и в пассивных уси-
лителях.  

– Численные расчеты показывают, что амплитудный шум выходного сигнала в большей 
части полосы синхронизации близок к амплитудному шуму автогенератора на том же 
диоде и в том же режиме электрического питания. Частотный шум синхронизированного 
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генератора (или пассивного усилителя), вызванный флуктуациями амплитуды тока пита-
ния диода, пренебрежимо мал и в реализуемых системах, за исключением областей час-
тот, примыкающих к границам полосы синхронизации, может не учитываться.  

 
Рис. 112 
а) Зависимость отношения флуктуаций амплитуды напряжения на диоде δU m/U0 и флуктуаций то-
ка питания диода δ I m/I0 в полосе синхронизации; сплошная кривая I – при плотности тока питания 
ЛПД J0=4 кA/cм2; пунктирная кривая II – при J0=20 кA/cм2. 
б) Зависимость отношения флуктуаций фазы изображающей функции δχ m и флуктуаций тока пи-

тания δ I m/I0 в полосе синхронизации; сплошная кривая 1 – при J0=4 кA/cм2; пунктирная кривая II – 
при J0=20 кA/cм2. 
в) Спектральное распределение амплитуды флуктуаций тока питания ЛПД 8-мм диапазона волн, 
выполненного на основе кремния, со структурой p+-p-n-n+ при плотности тока питания 3-5 кA/cм2. 
2. Флуктуации амплитуды синхронизирующего тока δis≠0; частота синхронизирующего 
сигнала fs=f0=const., ток питания диода I0 не имеет флуктуаций, т.е. δIm=0 

Иллюстрация этого случая приведена на рис. 113. На этом рисунке, на комплексной 
плоскости H1 приведена зависимость Н1(Um) при фиксированной частоте f0, определенная для 
рассматриваемой схемы генератора (или усилителя) с диодом, параметры которого известны. 
Пунктирные окружности на рис. 113 определяют воздействие входного сигнала с амплитуда-
ми тока is0 и is0(1+ms). Можно видеть, что вариации амплитуды синхронизирующего тока 
приводят к вариациям δUmi амплитуды напряжения на диоде U0 и к вариациям δχmi фазы век-
тора изображающей функции χ0. 

При тех же упрощающих предположениях, что и в предыдущем рассмотрении (частный 
случай 1), полагая is=is0+δimssinΩt=is0(1+mssinΩt), можно получить следующие выражения, 
определяющие величины флуктуаций δUmi, δχmi: 
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Флуктуации δUmi, δχmi в соответствии с (94, 95) 

приводят к флуктуациям модуля и фазы коэффици-
ента отражения от выходных клемм синхронного 
или пассивного усилителя. Источниками амплитуд-
ного шума выходного сигнала в рассматриваемом 
случае являются, во-первых, амплитудный шум 
входного сигнала, определяемый флуктуациями δis 
амплитуды тока is и, во-вторых, амплитудный шум, 
вызванный флуктуациями ΔΓ, Δγ комплексного ко-
эффициента отражения ⎯Γ. 

В более общем случае, когда имеют место шу-
мовые флуктуации тока питания диода и синхрони-
зирующего тока, спектральное распределение отно-
сительной плотности мощности амплитудного шума 
можно представить как Wm(F)=WmI+Wms+Wmi, где 
приняты обозначения: 
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– спектральное распределение плотности мощно-
сти составляющей амплитудного шума, вызванной флуктуациями тока питания диода при 
постоянной амплитуде синхронизирующего тока (см. (130а); 

 
Рис. 113 
Иллюстрация воздействия флуктуаций δis  
амплитуды синхронизирующего тока 
на характеристики генератора в режиме 
внешней синхронизации при постоянном 
 токе питания диода I0 и частоте ω0. Точка 
А1 соответствует стационарному режиму 
при is=is0 , точка А2 соответствует  
стационарному режиму при is =is0+δism.  
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– спектральное распределение плотности мощности составляющей амплитудного шума, вы-
званной флуктуациями модуля коэффициента отражения )(FmsΔΓ  из-за шумовой модуля-
ции синхронизирующего тока питания; 
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– спектральное распределение плотности мощности составляющей амплитудного шума, вы-
званной флуктуациями амплитуды синхронизирующего тока msiδ при постоянной величи-
не модуля коэффициента отражения 0Γ . В приведенных формулах PmI/P0, Pms/P0, Pmi/P0 – 
это мощности амплитудного шума в двух боковых полосах 2 FΔ на расстоянии F от несу-
щей частоты, вызванные только флуктуациями тока питания диода, флуктуациями модуля 
коэффициента отражения на клеммах усилителя при стабильной амплитуде тока питания, 
шумовыми флуктуациями амплитуды синхронизирующего тока соответственно. 
Суммирование мощностей амплитудного шума в рассматриваемом случае, при одно-

временном учете флуктуаций тока питания диода и синхронизирующего тока оправдано тем, 
что суммируемые шумовые колебания некогерентны из-за некогерентности первичных ис-
точников шума, определяющих I(t) и is(t). 
3. Флуктуации частоты синхронизирующего тока Δωs≠0; амплитуды синхронизирую-
щего тока и тока питания диода не имеют флуктуаций, т.е. δis≠0, δIm≠0 

Данный случай определяет влияние параметров синхронизирующего источника на шу-
мы синхронизированного или пассивного усилителя. Рассматривается случай, представляю-
щий наибольший практический интерес, когда модуляция частоты синхронизирующего ис-
точника происходит с низкой частотой Fm<<ω0, и амплитуда синхронизирующего тока доста-
точно велика, при которой выполняется условие Δfs>>2χm, т.е. ширина полосы синхронной 
работы значительно больше шумовой девиации частоты синхронизирующего источника.  
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В рассматриваемом случае следует отметить существенные различия выходного сигна-

ла в интервалах частот, соответствующих ширине спектральной линии, и в области крыльев 
спектральной линии. В области ширины спектральной линии χm≥F, т.е. девиация частоты 
входного сигнала превышает частоту модуляции, индекс частотной модуляции ks≥1. Здесь 
изменение средней частоты ϖ входного сигнала с частотой модуляции F приводит к соответ-
ствующему изменению средней частоты выходного сигнала. При этом ширина спектральной 
линии синхронизированного сигнала та же, что и у входного сигнала. То же относится к пас-
сивным усилителям. В области крыльев спектральной линии при F>>χm спектральные харак-
теристики входного сигнала преобразуются схемами синхронизированных генераторов и 
пассивных усилителей. 

Рассмотрим спектральные характеристики выходного сигнала в области крыльев спек-
тральной линии. Рассмотрение проводится с использованием тех же методов, что и в частных 
случаях 1 и 2 настоящего раздела, при допущении о малости амплитуды флуктуаций частоты 
выходного сигнала, т.е. δωm/Ω<<1, и малости флуктуаций амплитуды выходного сигнала на 
клеммах диода δUm/U0<<1. Можно записать следующие выражения, определяющие амплиту-
ды флуктуаций: 
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Можно видеть, что амплитуда шумовых флуктуаций частоты выходного сигнала обратно 
пропорциональна фиксирующей способности генератора или усилителя по частоте 
Kω=T2sin(ψ2-ψ1); амплитуда шумовых флуктуаций амплитуды напряжения на клеммах диода 
обратно пропорциональна фиксирующей способности по амплитуде Ki=T1sin(ψ2-ψ1). При 
увеличении амплитуды синхронизирующего тока is и прочих неизменных параметрах ампли-
туды шумовых флуктуаций возрастают, так как стационарный режим достигается при этом 
при больших величинах H0. Таким образом, описанные в разделе 2.1.6 пути расширения ра-
бочей полосы частот синхронизированного генератора и усилителя, основанные на снижении 
фиксирующей способности по частоте и увеличении амплитуды входного сигнала, приводят 
к увеличению шумов выходного сигнала в области крыльев спектральной линии. Спектраль-
ные плотности мощности амплитудного и частотного шума при использовании (133) и (134) 
определяются по соотношениям (123), (124). 

2.6.3 Шумовые характеристики полупроводниковых генераторно-
усилительных диодов 

Спектральные распределения плотности мощности амплитудного и частотного шума 
диодных генераторов и усилителей при любых схемах построения этих устройств определя-
ются шумовыми характеристиками диодов. Известны различные подходы к оценке шумовых 
параметров полупроводниковых диодов: 

– Шум в интервале частот Δf представляется эквивалентным генератором ЭДС 2e , вклю-

ченным последовательно с диодом, или эквивалентным генератором тока 2i , включен-

ным параллельно диоду. 2e  – среднеквадратичное значение шумовой ЭДС холостого 

тока; 2i  – среднеквадратичное значение шумового тока короткого замыкания цепи дио-
да; обе эти величины относят к единице полосы пропускания. 

– Вводится понятие эквивалентного шумового сопротивления, Rш, диода по аналогии с из-
вестным соотношением Найквиста, определяющим шумовое напряжение на клеммах со-
противления R при температуре T и полосе частот Δf 
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где k – постоянная Больцмана. 
– Широко используется понятие меры шума NM (коэффициента шума, шумового отноше-

ния) данного диода, в определении которого используется понятие полного сопротивле-
ния диода zd=rd+jxd или его полной проводимости yd=gd+jbd: 
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– Наряду с шумовым отношением (мерой шума) в ряде работ вводится эквивалентная шу-
мовая температура Тш, определяемая как Тш=(NM)T. 
Смысл величин (NM) и Тш заключается в том, что с их помощью можно выразить мощ-

ность шума Pn в полосе частот Δf, выделяемой в согласованной нагрузке:  
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Таким образом, мощность шума данного полупроводникового устройства, выделяемая в со-
гласованной нагрузке в (NM) раз превышает соответствующую мощность шума активного 
сопротивления. 

Шумовые характеристики диодов разных классов определяются физическими процес-
сами, лежащими в основе их работы. Меры шума всех известных генераторно-усилительных 
диодов миллиметрового диапазона волн лежат в пределах примерно 20-40 дБ. При этом шу-
мы диодов разных классов также различаются на один-два порядка.  

Величина меры шума диода во многих случаях определяет возможность их использова-
ния в конкретных радиотехнических устройствах. Например, для гетеродинов радиоприем-
ных устройств с высокой чувствительностью энергетические характеристики не имеют ре-
шающего значения, в то время как уровень шума диода должен быть минимальным. В других 
применениях, например, в приемопередающих устройствах радиолокации движущихся объ-
ектов, принципиально важным является достижение максимальных уровней мощности и 
КПД при одновременных высоких требованиях к стабильности частоты и уровню частотных 
шумов выходного сигнала. Наконец, существует самостоятельная область применения полу-
проводниковых приборов, где необходимо обеспечение высоких уровней мощности шума в 
широкой полосе частот – это шумовые источники, важные для построения передатчиков по-
мех и для выполнения калибровки радиоприемных устройств.  

Ясно, что в зависимости от области применения следует применять диоды того или 
иного класса. В связи с этим ниже рассматриваются основные физические процессы, опреде-
ляющие шумовые характеристики диодов. Рассматриваются также принципы построения 
диодов и выбора их рабочих режимов с целью существенного снижения их шумовых пара-
метров.  

а) Шумовые характеристики лавинно-пролетных диодов 
Основным источником флуктуаций в ЛПД является процесс лавинообразования. 

Его статистическая природа обусловлена случайным характером генерации электронно-
дырочных пар в зоне лавинного умножения. Тепловые флуктуации в омических сопротивлениях 
диода на несколько порядков слабее флуктуаций тока при лавинном пробое и их роль пренебре-
жимо мала. Анализу шумовых характеристик ЛПД посвящены многочисленные исследования. 
Статистические характеристики лавинообразования впервые рассмотрены А.С. Тагером [99]. 
В дальнейшем были опубликованы многочисленные исследования, развивающие теорию шумов 
ЛПД в режиме малого сигнала (например, [116], [117], [118]) и в режиме сильного сигнала (на-
пример, [119], [120], [121]). Ниже излагаются только основные результаты выполненных иссле-
дований. Рассматривается в основном область частот, соответствующая крыльям спектральной 
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линии, т.е. флуктуации на сравнительно больших отстройках от несущей частоты (больших 
103 Гц). В этой области частот можно не учитывать генераторно-рекомбинационный шум, а так-
же фликкерный шум по сравнению с дробовым шумом [7, 115]. 

Генераторно-рекомбинационный (дробовой) шум ЛПД связан с прохождением электро-
нов и дырок через пролетные участки p-n-перехода и базу полупроводниковой структуры. 
Флуктуации в этих областях связаны с процессом тепловой генерации и рекомбинации носи-
телей в объеме кристалла и на его поверхности и их столкновениями с решеткой кристалла. 
В диодах миллиметрового диапазона эта составляющая флуктуаций незначительна на часто-
тах свыше 100–1000 Гц, так как время пролета носителей тока через слой умножения и зону 
пролета (дрейфа) много меньше времени жизни носителей. 

Фликкер-эффект в значительной степени зависит от степени однородности пробоя по 
площади p-n-перехода и условий на его наружной поверхности. Неоднородность пробоя, свя-
занная, например, с возникновением локальных пробоев – микроплазм, с интенсивной гене-
рацией неосновных носителей на поверхности ловушек у границ p-n-перехода, вызывает рез-
кое увеличение фликкер-шума. Если же пробой однороден и генерация неосновных носите-
лей происходит в основном в объеме полупроводника, а не на его поверхности, то фликкер-
шум ЛПД сравнительно невелик и на частотах больших 100-1000 Гц перекрывается дробо-
вым шумом.  

При введении предположений о равенстве скоростей электронов и дырок скорости на-
сыщения в области дрейфа, т.е. vn=vp=vs, о связи коэффициентов ионизации для дырок β и 
для электронов α соотношением β=kα можно определить среднее значение тока диода 
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Здесь: ∫α=Ψ dxE)(  – интегральное умножение носителей в слое умножения, т.е. среднее 
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лавине, Is=Isn+Isp – первичный ток насыщения, протекающий в диоде при обратном его сме-
щении; Is0 – постоянная составляющая тока насыщения; Isn, Isp – электронный и дырочный то-
ки насыщения. Флуктуации тока лавины Iл, выходящего из эквивалентного слоя умножения, 
обусловлены дробовым эффектом в первичном токе Is и флуктуациями числа частиц в лави-
нах, образованных каждым из первичных носителей тока. Первичные токи Isn, Isp образованы 
неосновными носителями, движущимися к границам слоя умножения из объема полупровод-
ника, где они рождаются в результате тепловой генерации. Каждый из первичных носителей 
дает начало лавине с полным числом частиц равным М. Рождение каждой новой частицы 
происходит в среднем за время τδ=δ/v, равным времени прохождения частицы через эквива-
лентный слой умножения. Среднее время развития лавины с числом частиц М по порядку ве-
личины равно τМ≈Мτδ. Ток, создаваемый такой лавиной на выходе из слоя умножения, равен 

IлМ(t)=e∑ , где δ(t) – δ-функция, нормированная к единице, t
=

−δ
M

i
itt

1
)( i – моменты вылета носи-

телей из слоя умножения, e – абсолютное значение заряда электрона. В соответствии с анали-
зом, проведенным в [7], спектральное распределение плотности флуктуаций тока лавины оп-
ределяется выражением: 
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В кремниевых ЛПД непрерывного действия миллиметрового диапазона частота 
FM=ΩM/2π составляет сотни кГц – десятки МГц. Можно видеть, что в области низких частот 
F<<FM спектральная плотность шумов лавины мало зависит от частоты; при F>>FM спек-
тральная плотность шумов лавины снижается при увеличении частоты как 1/F2. Это означает, 
что в области крыльев спектральной линии спектральная плотность мощности амплитудного 
шума слабо изменяется с частотой при F<FM. Это означает также, что в этой области частот 
спектральная плотность мощности частотного шума уменьшается как 1/F2. 

 
Рис. 115 
Меры частотного шума в зависимости от величины 
обратного тока насыщения Is, определенные экспери-
ментально для GaAs ЛПД с ридовской структурой 
(low-high-low).  

Анализ (139) позволяет сделать и 
другие следующие практически важные 
выводы. В частности, увеличение тока 
насыщения Is0 при постоянной величине 
постоянного тока через диод I0 реализует-
ся при уменьшении средней величины 
числа частиц в лавине M=I0/Is0; можно ви-
деть, что при этом уменьшается плот-
ность шума тока лавины, следовательно, 
и спектральная плотность мощности ам-
плитудного и частотного шума генерато-
ра (см. 2.6.2). Теоретический и экспери-
ментальный анализ, проведенный в [120], 
подтверждает возможность снижения 
шума диода при увеличении тока насы-
щения Is. В этой работе проведен нели-
нейный анализ шумовых характеристик 
ЛПД на основе GaAs с ридовским профи-
лем легирования. На рис. 114 приведены 
зависимости меры частотного шума MFM 
в зависимости от тока насыщения Is, рас-
считанные для различных величин посто-
янного тока диода и соответственно раз-
личных уровней мощности выходного 
сигнала. На рис. 115 приведена экспе-
риментальная зависимость меры частот-
ного шума диода в зависимости от тока 
насыщения. Эти результаты были полу-
чены путем изменения температуры дио-
да, что приводило к изменению тока на-
сыщения. Соответствующие температуры 
приведены цифрами на зависимости 
MFM(Is). При охлаждении диода одновре-
менно изменялся и уровень выходной 
мощности: Pout=1,62 Вт при θ=234,5°C, 
Pout=2,43 Вт при θ=56,1°С. Измерения 
проводились на частоте 9,96 ГГц. Можно 
видеть, что мера шума снизилась на порядок при уменьшении выходной мощности всего в 
1,5 раза за счет увеличения тока насыщения ЛПД. Снижение шума диода за счет увеличения 

 
Рис. 114 
Меры частотного шума [дБ] в зависимости от величи-
ны обратного тока насыщения Is, рассчитанные для 
GaAs ЛПД с ридовской структурой (low-high-low).
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его тока насыщения является в настоящее время одним из перспективных направлений для 
создания малошумящих мощных ЛПД (этот вопрос подробнее обсуждается дальше). 

 
Рис. 116 
Частотная зависимость среднего квадра-
та шумового напряжения холостого хода 
на клеммах диода в полосе 1 Гц. 

Значительное различие величин коэффициентов ионизации электронов и дырок, как сле-
дует из приведенного выше соотношения, приводит к уменьшению среднего эффективного 
коэффициента ионизации α , т.е. к уменьшению интегрального умножения  при прочих 
равных условиях. В связи с этим требуется увеличение числа актов ионизации для сохране-
ния необходимого постоянного тока питания диода. В полупроводниковых структурах ЛПД 
это происходит за счет увеличением ширины эквивалентного слоя умножения δ. Ясно, что 
при этом шум диода возрастает. Из сказанного следует, что шумы диодов, выполненных на 
основе различных материалов, могут значительно отличаться друг от друга. Это обстоятель-
ство объясняет существенно меньшие шумы ЛПД на основе GaAs по сравнению с ЛПД на 
основе Si – примерно на 10–15 дБ. В области напряженностей электрического поля в полу-
проводниковом материале Е=(3,5-5)10

)(EΨ

5 В/см для GaAs отношение k=β/α≈0,98–0,5, для Si 
k≈0,4-0,1; большие значения k в рассматриваемых полупроводниковых материалах имеют ме-
сто при больших величинах электрического поля Е. Зависимость шумовых характеристик 
ЛПД от соотношения коэффициентов ионизации β/α подтверждаются также теоретическим 
рассмотрением шумов ЛПД, выполненных на основе Si и Ge [118]. Соотношение коэффици-
ентов ионизации электронов и дырок в Ge значительно ближе к единице, чем в кремнии и со-
ответственно меры шума у германиевого диода на 5–10 дБ ниже, чем у кремниевого ЛПД. 
Теоретический анализ ЛПД [118], проведенный для режима слабого сигнала, позволил опре-
делить шумовые характеристики диодов в широком диапазоне частот. В этой работе учитыва-
ется неравенство коэффициентов ионизации (α≠β) и не накладываются какие-либо ограниче-
ния на профиль легирования полупроводниковой структуры.  

На рис. 116 приведены результаты численного 
расчета среднего квадрата шумового напряжения 
холостого хода на клеммах диода в полосе 1 Гц 
( fV Δ/2 ), проведенного для идеализированного диода 
с однопролетной структурой p+-p-n+, с одинаковыми 
коэффициентами ионизации для дырок и электронов 
α=β. Можно видеть, что в области низких частот f < fa 
(fa – частота лавинного резонанса), шумовое напряже-
ние практически не зависит от частоты; величина 

2V обратно пропорциональна постоянному току пита-
ния диода I0. Шумовое напряжение 2V принимает 
максимальные значения на частоте лавинного резо-
нанса fa; при этом величина шумового напряжения 
возрастает при уменьшении тока I0, т.е. при 
приближении к состоянию лавинного пробоя диода. 
При дальнейшем увеличении частоты 2V  уменьшает-
ся пропорционально 1/f 4. В этой области частот 

величина 2V  пропорциональна току I0. Расчеты [118] проведены для идеализированной модели 
диода, но приведенные выводы носят общий характер, справедливый для реализуемых структур 
ЛПД на основе различных полупроводниковых материалов. Приведем следующие некоторые 
важные для практики выводы. 
– В области низких частот f<fa слабая зависимость среднего квадрата шумового напряжения 

от частоты позволяет создавать широкодиапазонные генераторы шума с устойчивыми па-
раметрами к различным внешним воздействиям. Высокая устойчивость параметров таких 
источников шумового напряжения связана, прежде всего, с отсутствием отрицательного 
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сопротивления диода в этой области частот и высокой устойчивостью электрических и 
геометрических параметров полупроводниковой структуры. Следует отметить, что один 
диод с заданной структурой способен обеспечить широкий диапазон частот, превышаю-
щий октаву, и переход от одного участка диапазона к другому требует изменения конст-
рукции только СВЧ-цепи. Генераторы шума этого класса находят широкое применение в 
качестве калибровочных генераторов в миллиметровом диапазоне волн. 

– В области частот f>fa уменьшение шумов диода требует отхода от частоты лавинного ре-
зонанса в сторону больших частот. Это достигается в диоде с заданной структурой 
уменьшением тока питания I0, поскольку при этом уменьшается частота лавинного резо-
нанса обратно пропорционально 0I . Низкий уровень шума требует при этом отказа от 
достижения максимальных энергетических характеристик диода.  
В течение многих лет развивается теория шумов ЛПД в режиме большого сигнала [119], 

[120], [122]. Большинство работ по нелинейной теории шума ЛПД базируется на квазистати-
ческом рассмотрении шумов лавинообразования, справедливом в приближении тонкого слоя 
умножения. Поэтому ее применение ограничено условием малости углов пролета электронов 
в зоне умножения. Последнее не выполняется для большинства диодных структур, предна-
значенных для работы в коротковолновой части сантиметрового диапазона, и тем более в 
миллиметровом диапазоне волн.  

Существенное продвижение в теории шумов ЛПД связано с разработкой теории генера-
ции лавины и лавинных шумов с широким слоем умножения [123], [124]. Эта теория названа 
волновой, поскольку она учитывает волновые эффекты в зоне умножения. Сопоставление ре-
зультатов расчетов по волновой теории и резуль-
татов экспериментального исследования шумов 
генераторов на ЛПД в сантиметровом и милли-
метровом диапазонах волн показывает их хоро-
шее соответствие. В частности, в генераторах 
миллиметрового диапазона практически отсутст-
вует рост уровней спектральной плотности мощ-
ности амплитудного и частотного шума при 
больших амплитудах колебаний. В приборах сан-
тиметрового диапазона уровни спектральной 
плотности мощности шума растут с увеличением 
выходной мощности. В качестве иллюстрации к 
сказанному на рис. 117 представлены расчетные 
(по волновой теории) и экспериментальные зави-
симости спектральной плотности мощности ам-
плитудного шума γm и квадрата девиации частоты 
[δf ]2/ΔF в полосе 1 Гц частотного шума Sf в зави-
симости от отношения рабочего тока I0 к пуско-
вому IП. 

Высокие энергетические и диапазонные характеристики ЛПД и, в то же время, прису-
щий им существенный недостаток, связанный со значительными мерами шума, большими, 
чем у диодов Ганна на 10–15 дБ, ограничивает область использования лавинно-пролетных 
диодов в миллиметровом диапазоне волн, в основном, применением в радиопередающих уст-
ройствах. Естественно, что это обстоятельство стимулирует активные исследования, направ-
ленные на снижение шумов ЛПД при сохранении их высоких энергетических параметров. 
Рассмотрим основные направления этих работ и уже достигнутые результаты. 

Эффективный метод повышения КПД диода и снижения его шумов основан на ограничении 
области лавинного умножения. Решение этой задачи достигается созданием специального профиля 
легирования полупроводниковой структуры (типа ридовского) или созданием плоского профиля 

 
 

Рис. 117 
Теоретические (сплошные кривые) и экспери-
ментальные (пунктирная кривая и точки) 
зависимости спектральной плотности мощ-
ности амплитудного шума γm и квадрата де-
виации частоты δf 2/ΔF для генераторов на 
GaAs ЛПД.
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легирования с максимально резким p-n-переходом. Эти решения в миллиметровом диапазоне вы-
полнимы только при использовании технологического оборудования и технологических процес-
сов, обеспечивающих высокую точность выполнения требуемого профиля легирования. Размеры 
областей пролета в  полупроводниковых структурах диодов составляют десятые доли микрона, а 
необходимые точности выполнения требуемого профиля легирования – сотые доли микрона. Так, 
в кремниевом двухпролетном диоде с плоским профилем легирования p+-p-n-n+ [125], работающем 
в области 90 ГГц создана структура с параметрами: концентрация акцепторных и донорных при-
месей Na=2,0×1017 см-3 Nd=1,8×1017 см-3 с шириной слоев la=ld=0,3 мкм. Достигнутый уровень не-
прерывной мощности превышает 500 мВт при КПД=6%.  

В работе [126] описана разработка кремниевого двухпролетного диода с двойным модифи-
цированным ридовским профилем легирования (p++-p-p+-i-n+-n-n++) “double low-high-low–DLHL”, 
работающем в области частот 140 ГГц. Ширины областей пролета электронов и дырок равны 
ln=0,18 мкм, lp=0,12 мкм, ширина области i равна li=0,08 мкм. Диод развивает непрерывную мощ-
ность 300 мВт при КПД=5–8%. В режиме максимальной мощности спектральная плотность отно-
сительной мощности частотного шума составляет –75 дБ/Гц на расстоянии от несущей 100 кГц. 

Пути достижения высокой эффективности ЛПД – это те же пути, которые обеспечивают 
уменьшение шумов диодов. В [127] проведено экспериментальное исследование, подтверждающее 
приведенное теоретическое утверждение. В этой работе, с использованием молекулярно-лучевой 
эпитаксии созданы однопролетные ЛПД на основе GaAs с ридовским профилем легирования 
p++-n+-n-n++ в диапазоне 30 ГГц. 

Зависимость развиваемой этим диодом мощности в схеме автогенератора от тока питания I0 
приведена на рис. 118а. На рис. 118б приведены зависимости спектральной плотности относитель-
ной мощности частотного шума Sf(I0) и КПД в зависимости от тока питания диода. Максимальная 
мощность Pmax=425 мВт достигается при I0=110 мА; при этом КПД=14%. При уменьшении тока до 
60 мА мощность падает до 300 мВт, но КПД возрастает до 22%. Именно в этой области макси-
мального КПД достигается минимальный уровень частотного шума, равный 88 дБ/Гц на расстоя-
нии от несущей 100 кГц.  

 
Рис. 118 
а) Зависимости мощности и частоты выходного сигнала генератора на GaAs ЛПД  
с ридовской структурой p++-n+-n-n++. 
б) Зависимость спектральной плотности мощности частотного шума (пунктир) и  
КПД генератора на GaAs ЛПД со структурой p++-p-n-n++.  

Совпадение экстремальных значений КПД и Sf представляется необязательным, но, не-
сомненно, корреляция между эффективностью взаимодействия и уровнем шума существует – 
именно в области максимального КПД режим генерирования СВЧ-мощности происходит при 
минимальном токе питания, т.е. при минимальном числе актов ионизации в слое умножения. 
В результате методы увеличения КПД и снижения шумов оказываются общими. В частности, 
уменьшение паразитного омического сопротивления, включаемого последовательно с дио-
дом, в равной мере улучшает КПД и снижает уровень шума диода [118]. Следует отметить 
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важное для практики решение, позволяющее существенно уменьшить шум диода при незна-
чительном уменьшении уровня выходной мощности; для этого следует уменьшить ток пита-
ния диода и не стремиться работать в режиме максимальной выходной мощности. Так, 
в [127] уменьшение уровня выходной мощности с 425 мВт до 300 мВт при уменьшении тока 
с 110 мА до 60 мА приводит к уменьшению частотного шума на 16 дБ. Этот эффект наиболее 
полно проявляется в диодах с ограниченной зоной лавинообразования. 

На основании многочисленных проведенных исследований можно сформулировать ряд эф-
фективных методов снижения шума ЛПД. В частности, одним из эффективных методов снижения 
шума ЛПД является выбор полупроводникового материала с отношением коэффициентов иониза-
ции электронов и дырок наиболее близким к единице. Это решение обеспечивает существенное 
снижение шума при использовании ЛПД на основе GaAs вместо Si. Возможно, в связи с тем, что 
отношение α/β приближается к единице при увеличении напряженности электрического поля в 
полупроводниковой структуре, что имеет место при укорочении длины волны, в широком интер-
вале длин волн миллиметрового диапазона уровень шума диодов изменяется незначительно при 
прочих равных условиях. 

Увеличение тока насыщения Is в обратно смещенном диоде позволяет существенно умень-
шить шум ЛПД. В основе этого метода лежит в конечном итоге уменьшение актов ионизации в 
слое умножения при сохранении величины постоянного тока диода. Этот путь выбран в настоящее 
время как один из основных для создания эффективных полупроводниковых диодов пролетного 
типа с высокими спектральными характеристиками.  

Описанные в литературе методы построения диодов пролетного типа с уменьшенным лави-
нообразованием носителей основаны в основном на инжекции в область взаимодействия дополни-
тельного туннельного тока. В TUNNETT (tunnel transit time) диодах ширина области, инжекти-
рующей туннельный ток, настолько мала, что ток лавины практически не образуется [128]. Весь 
ток диода является туннельным. Диоды этого класса обеспечивают уровень мощности на частотах 
больших 80 ГГц практически такой же, что и ЛПД на основе GaAs, но их уровень шума примерно 
на 5 дБ ниже, чем у GaAs ЛПД и на 20 дБ ниже, чем у Si ЛПД (рисунки 1В, 2В). Основная область 
применения этих диодов лежит на частотах свыше 150 ГГц при работе на второй гармонике. 

Диоды, в которых имеет место лавинный пробой и одновременно инжектируется тун-
нельный ток, получили название MITATT (mixed tunneling avalanche transit time) диоды. По-
строение этих диодов основано на применении гетеропереходов, создающих в области высоко-
го электрического поля тонкие слои узкозонного полупроводника, генерирующего туннельную 
составляющую тока. Энергетические и спектральные параметры MITATT диодов лежат между 
IMPATT и TUNNETT диодами.  

Значительный интерес представляет предложенная в [129] диодная гетеро-структура пролет-
ного типа, в которой узкозонный полупроводник с большими величинами коэффициентов иониза-
ции электронов и дырок в двухпролетной структуре диода занимает положение между p- и n-
областями. В соответствии с теоретическими расчетами такой диод может характеризоваться вы-
сокими энергетическими параметрами и, одновременно, очень низким уровнем шума. Экспери-
ментальное подтверждение этих результатов отсутствует. 

б) Шумовые характеристики диодов Ганна 
Шумы диодов Ганна, так же как и ЛПД, значительно превышают шумы активного сопротив-

ления при нормальной температуре, т.е. мера шума М>>1. В то же время, эти диоды в миллимет-
ровом диапазоне волн характеризуются значительно меньшими шумами, чем ЛПД и, в связи с 
этим, находят широкое применение для построения радиоприемных устройств с высокой чувстви-
тельностью, прежде всего в малошумящих высокостабильных гетеродинах. В отличие от ЛПД, для 
которых можно указать один основной источник шумов – процесс лавинообразования, в диодах 
Ганна физическая природа шумов обусловлена многими статистическими процессами в объеме 
полупроводника, определяющими одновременно основные энергетические и диапазонные харак-
теристики диодов. К таким процессам следует в первую очередь отнести: 
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– Формирование тока питания диода при подведении к нему требуемого рабочего напряжения. 

Существует прямая связь шумовых характеристик диода со стабильностью напряжения пита-
ния на его клеммах. Это означает необходимость применения источника питания с высоко ста-
бильным напряжением. 

– Явления у катода, определяющие процесс зарождения домена. Одним из эффектов, приводя-
щих к шумам диода, является зарождение домена на большом числе малых локальных неодно-
родностей, расположенных вблизи катода. Такие статистически зарождающиеся домены далее 
нарастают, распространяются к аноду и приводят к флуктуациями тока диода. Другой эффект 
связан с явлениями диффузии электронов из области n+ резкого n+-n-перехода и, после рассея-
ния на фононах, отбор в области катода электронов с повышенной энергией. Именно эти элек-
троны раньше других переходят в верхнюю долину и создают флуктуации зарождения домена. 

– Переход электронов, при достижении необходимого импульса в сильном электрическом поле, 
из нижней долины, с низкой энергией и высокой подвижностью, в верхнюю долину, характе-
ризующейся высокой энергией и малой подвижностью. В связи со статистическим характером 
междолинного перехода возникают флуктуации относительного числа носителей в верхней и 
нижней долинах и, в связи с этим, шумовые флуктуации тока через диод. 

– Перемещение домена в полупроводнике к аноду диода. Перемещение домена характеризуется 
случайными изменениями его скорости и формы вследствие эффектов вызванных диффузией, 
рекомбинацией, генерацией носителей. В результате этих эффектов возникают флуктуации то-
ка во внешней цепи диода при перемещении домена. 

– Неоднородности и дефекты на границе перехода n+-n и в объеме полупроводника, ловушки 
на поверхности полупроводника (и в меньшей мере в его объеме), случайно захватывающие и 
освобождающие электроны, являются источником низкочастотных шумовых флуктуаций то-
ка и напряжения на клеммах диода. Эти низкочастотные флуктуации  в результате нелиней-
ности характеристик диода переносятся в область СВЧ, создавая так называемый фликкер-
шум. Основная особенность этого шума – зависимость спектральной плотности флуктуаций 
по закону 1/f. 
Для ответа на вопрос о влиянии различных источников шума целесообразно рассмот-

реть экспериментально определенные спектральные распределения выходного сигнала гене-
ратора Ганна.  

На рисунке 119 приведены определенные экспериментально распределения спектральной 
плотности мощности частотного шума для генераторов на диодах Ганна, измеренные на частоте 
80 ГГц. По оси ординат отложена нормированная величина [γf (F)]H=10lg[γf(F)Q0

2]. Диоды вы-
полнены на основе GaAs (пунктирная кривая) и 
на основе InP (сплошная кривая). Генератор на 
InP c добротностью СВЧ-цепи Q0=125 развива-
ет мощность 125 мВт, генератор на GaAs ДГ с 
добротностью Q0=690 развивает мощность 
29 мВт. Частотная зависимость Wf(F) может 
быть аппроксимирована как 1/Fα, где показа-
тель степени α зависит от частоты. В частно-
сти, для генератора на GaAs диоде величина α 
изменяется с частотой следующим образом: в 
интервале частот 1-10 кГц α=3, 10-100 кГц 
α=2,6; 1–10 МГц α=2. Таким образом, в соот-
ветствии с 2.6.1 фликкер-шум превышает все 
другие виды флуктуаций в области частот 
f<10 кГц. По мере увеличения отстройки от не-

сущей начинают проявляться другие виды шума, близкие по характеру к дробовому. На частотах 
F>1МГц частотная зависимость Wf~1/F2, что означает очень слабую частотную зависимость спек-
тральной плотности среднего квадрата шумовой девиации частоты. Это возможно, если флук-

 
Рис. 119 
Зависимости СПМ γf(F) [дБ/Гц] частотного шума 
от расстояния F до несущей, определенные экспе-
риментально для диодов Ганна на основе GaAs 
(пунктирная кривая) и InP ДГ (сплошная кривая). 
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туации напряжения на диоде являются тепловыми или диффузно-рекомбинационными, создаю-
щими шум близкий к белому в широком интервале частот. Спектральная плотность частотного 
шума зависит от добротности высокочастотной цепи как 1/Q2, что находится в соответствии 
с (128). Характер частотной зависимости W(F) для генератора на InP такой же, как и для GaAs дио-
дов. Приведенные особенности спектрального распределения мощности шума генераторов на дио-
дах Ганна остаются неизменными в широком диапазоне сантиметровых и миллиметровых волн. 

Исследования показали жесткую корреляцию между спектральными шумовыми характе-
ристиками генератора и спектром флуктуаций шумового напряжения и тока на диоде. В качестве 
иллюстрации на рис. 120а приведена зависимость среднеквадратичной шумовой девиации часто-

ты генератора Δfrms от среднеквадратичного значения напряжения на диоде 2
dV ; на рис. 120б 

приведена зависимость спектральной плотности мощности амплитудного шума генератора от 

величины 2
dV . 

 
Рис. 120 
а) Зависимость среднеквадаратичной шумовой девиации частоты генератора  
от среднеквадратичного шумового напряжения на диоде.  
б) Зависимость спектральной плотности мощности амплитудного шума   
γm(F)2ΔF от среднеквадратичного шумового напряжения на диоде.  
(Цифрами на кривых указаны отстройки от несущей частоты.) 

Представляет интерес сопоставление шумовых характеристик генераторов на кремниевых 
ЛПД и диодах Ганна на основе GaAs. На рис. 121 приведены типичные спектральные распределе-
ния относительной плотности мощности амплитудного шума для таких диодов в области частот 
35–40 ГГц; такой характер шумовых характеристик в основном сохраняется во всем миллиметро-
вом диапазоне при работе генератора Ганна на основной частоте. Можно видеть, что в области от-
строек от несущей частоты больших 5–10 кГц приборы на GaAs диодах Ганна имеют меньшие 
уровни шума по сравнению c ЛПД. На низких частотах F<1 КГц из-за фликкер-шума диоды Ганна 
уступают ЛПД.  

 

Рис. 121 
Спектральные распределения плотности  
мощности амплитудного шума  
кремниевых однопролетных ЛПД с профилем  
легирования  p+-n-n+  (сплошная кривая)  
GaAs ДГ (пунктирная кривая). 

В области частот больших 70–80 ГГц широко применяются диоды Ганна на основе InP. При 
работе на основной частоте и при работе на второй гармонике (f>150 ГГц) эти диоды характеризу-
ются мерами шума на 10–20 дБ меньшими, чем кремниевые ЛПД в этом диапазоне (см. рис. 2В). 
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Глава 3 Умножители частоты на полупроводниковых  
диодах 

Задача расширения рабочего диапазона радиочастот в сторону их увеличения всегда яв-
ляется важной и актуальной для создания радиоэлектронного оборудования и аппаратуры с 
новыми, более высокими техническими возможностями и характеристиками. Решение этой 
задачи достигается следующими путями: 
– созданием источников электромагнитных колебаний, действующих в более высокочастот-

ных диапазонах, часто требующих разработки новых принципов генерирования, приме-
нения новых материалов, новых технологий; 

– созданием эффективных умножителей частоты низкочастотных сигналов, формируемых 
при использовании уже разработанных источников с высокими энергетическими, спек-
тральными и диапазонными характеристиками. 
Оба указанных пути на протяжении всей истории радиоэлектроники развивались па-

раллельно в соответствии с требованиями увеличения частот вплоть до миллиметрового и 
субмиллиметрового диапазонов. При этом в освоении новых высокочастотных диапазонов 
метод умножения частот часто оказывался опережающим. Так, первые твердотельные источ-
ники сантиметрового диапазона волн были построены на основе усилительно-
умножительных цепочек (на транзисторах и варакторах) еще в начале 60-х годов прошлого 
столетия, до создания эффективных диодных генераторов и усилителей на основе ДГ и ЛПД. 
К этому же времени относятся и фундаментальные исследования умножителей частоты с ис-
пользованием нелинейных диодных элементов, нелинейных вольт-фарадных характеристик, 
явившиеся основанием для продвижения в миллиметровый диапазон волн [1, 2]. 

В освоении миллиметрового и субмиллиметрового диапазонов волн разработке умно-
жителей частоты на основе различных физических принципов принадлежит важная роль. 
Создание диодов Ганна и ЛПД позволило существенно продвинуться в миллиметровом диа-
пазоне, в область десятков и сотен гигагерц. Однако, частотные ограничения эффективности 
этих диодов, а также принципиальные особенности миллиметрового диапазона, затрудняю-
щие достижение высокой стабильности частоты и низкого уровня фазовых флуктуаций, по-
требовали создания новых классов диодов с высокой нелинейностью и развития методов 
снижения нестабильностей выходного сигнала умножителей частоты.  

Ниже рассматриваются основные пути построения диодных умножителей частоты, эф-
фективных в миллиметровом диапазоне: 
– генераторов гармоник на основе ДГ, ЛПД и TUNNETT-диодов; 
– умножителей частоты на основе нелинейных зависимостей их реактивных параметров от 

напряжения; 
– умножителей частоты высокой кратности на ЛПД, действующих в режиме радиоим-

пульсного возбуждения колебаний в области высоких частот и их синхронизации. 

3.1 Работа диодных генераторов на гармониках 

Многие области современной радиоэлектроники развиваются в направлении укороче-
ния длины волны, освоения коротковолновой части миллиметрового диапазона. Эта тенден-
ция определяется развитием исследований в радиоастрономии, физике атмосферы, атомной 
физике, спектроскопии, картографировании, разработкой новых систем электронного воору-
жения и т.п. В связи с этим большое значение приобретает создание полупроводниковых пе-
редающих и приемных устройств в области частот, превышающих 60–100 ГГц. На частотах 
вплоть до 300-400 ГГц в настоящее время наиболее мощными полупроводниковыми источ-
никами электромагнитного излучения являются кремниевые лавинно-пролетные диоды – 
см. рис. 1В. Эти полупроводниковые приборы, однако, характеризуются значительным уров-
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нем шума, на 10–15 дБ большим (вдали от несущей частоты), чем у диодов Ганна. В связи с 
этим диоды Ганна предпочтительны при построении гетеродинов высокочувствительных 
приемных устройств миллиметрового диапазона волн (см. рис. 2В). Однако энергетические 
параметры этих диодов при работе на основной частоте резко снижаются при переходе в ко-
ротковолновую часть миллиметрового диапазона волн.  

C целью решения проблемы создания малошумящих источников в коротковолновой 
части миллиметрового диапазона проводятся широкие исследования по увеличению эффек-
тивности диодов Ганна за счет оптимизации профиля полупроводниковых структур, напри-
мер, при создании в прикатодной области обедненного слоя с увеличенным электрическим 
полем для быстрого разогрева электронов или применения катодного контакта с ограничен-
ной инжекцией, за счет создания новых классов полупроводниковых структур, например, 
ТUNNETT диодов, применения новых материалов [3, 4].  

Еще один способ увеличения частоты полупроводниковых источников состоит в при-
менении методов умножения частоты. Эти методы могут быть реализованы двумя способа-
ми: при использовании дополнительного полупроводникового каскада умножения частоты, 
включенного в единую систему с низкочастотным источником; при построении однодиодно-
го генератора гармоник, режим работы, схема и конструкция которого обеспечивают выделе-
ние в нагрузке мощности гармоники его основной частоты (обычно второй или третьей гар-
моники). Принципиально, генераторы гармоник являются двухчастотными, развивающими 
мощности в двух полезных нагрузках: на основной частоте и на частоте гармоники. По эф-
фективности в коротковолновой части миллиметрового диапазона, генераторы гармоник, ра-
ботающие на второй или третьей гармонике, не уступают комбинированным схемам с авто-
номными умножителями частоты. Несомненным преимуществом генераторов гармоник яв-
ляется их очень высокая добротность на частоте гармоники, т.е. высокая стабильность часто-
ты по отношению к параметрам нагрузки на частоте гармоники. Эта особенность позволяет 
не применять невзаимные ферритовые элементы на выходе генератора, что значительно уп-
рощает и удешевляет конструкцию генератора.  

Наиболее простой и очевидный путь построения частотно стабилизированных источни-
ков в коротковолновой части миллиметрового диапазона основан на применении генератора 
гармоник при использовании стабилизирующего резонатора, настроенного на основную час-
тоту f 0=f out/N; N – номер гармоники, обычно N=2–3, f out – частота выходного сигнала. Неста-
бильность частоты генератора гармоник возрастает в N раз, а спектральная плотность мощ-
ности фазового шума в N 2 раз по сравнению с генератором, работающим на основной часто-
те f 0, т.е.: 

модуляционная нестабильность частоты    
δωout=δ(Nω0)=Ndω0,      (1a) 

спектральная плотность мощности фазового шума   
Wjs(Nω0)=N 2W(ω0)     (1б) 

Из сопоставления (1а, 1б) с выражениями, определяющими характеристики нестабиль-
ности в генераторах, работающих на основной частоте (80а, 80б), следует, что при работе на 
N-ой гармонике основной частоты ω0 и применении стабилизирующего резонатора, настро-
енного на частоту ω0, стабильность частоты увеличивается по сравнению со стабильностью 
генератора с резонатором, настроенным на частоту выходного сигнала Nω0.  

В основе работы генератора гармоник лежит существенная несинусоидальность тока и 
напряжения в цепи диода при работе на основной частоте колебаний. Указанная несинусои-
дальность связана со значительными нелинейностями активной и реактивной проводимостей 
диода. Создание генераторов гармоник эффективно при использовании активных элементов 
типа диодов Ганна, TUNNETT диодов, для которых характерна значительная нелинейность 
импеданса, приводящая к увеличению амплитуд высших гармоник в СВЧ-токе диода. 
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При разделении токов и напряжений на основной частоте и на частоте гармоники, что 

позволяет подключить к диоду независимые нагрузки на указанных частотах, и при учете 
только второй гармоники условия стационарного режима можно записать в виде: 

zd(ω, im
I, im

II, ϕI-ϕII, I0, θ0)+ZL
I(ω) = 0     (2а) 

– для автоколебаний на основной частоте,  
[zd(2ω, im

I, im
II, ϕI-ϕII, I0, θ0)+ZL

II(2ω)]im
II=ums

II    (2б)  
– для второй гармоники основной частоты. 

Здесь приняты обозначения: im
I, im

II – амплитуды токов на основной частоте и на второй 
гармонике; ϕI-ϕII – фазовый сдвиг между токами основной частоты и второй гармоники; ums

II 

– амплитуда напряжения на частоте 2ω, возникающая в СВЧ-цепи генератора в связи с нели-
нейностью импеданса zd(ω, im

I, im
II); ZL

I(ω), ZL
II(2ω) – импедансы нагрузки на основной часто-

те ω и на частоте второй гармоники соответственно.  
Из (2а, б) следует, что возможны различные режимы удвоения основной частоты авто-

колебаний: 
– режим пассивного умножения частоты, когда вещественная часть импеданса диода на  

частоте 2ω положительна, т.е. Re [zd
II(2ω, im

I, im
II, …)]>0. Этот режим сводится к извлече-

нию в полезную нагрузку ZL(2ω) мощности сигнала гармоники; 
– режим усиления сигнала гармоники, когда Re [zd

II(2ω, im
I, im

II, …)]<0, но ни при каких ус-
ловиях не выполняется условие zd

II+ZL
II(2ω)=0, т.е. не выполняется условие самовозбуж-

дения на частоте гармоники. При этих условиях реализуется режим усиления на частоте 
гармоники; 

– режим синхронизации на частоте гармоники, когда реализуется режим автоколебаний в 
некоторой области частот ΔωаII вблизи частоты 2ω гармоники основного сигнала и под 
воздействием сигнала гармоники с амплитудой ums

II выполняются условия устойчивого 
стационарного режима синхронизации; для выполнения условий синхронизации  необхо-
димо, чтобы отличие частоты автоколебаний ωa

II от частоты гармоники 2ω было меньшим 
ширины полосы синхронизации, т.е. ΔωаII<Δωs; этот режим не является режимом внешней 
синхронизации в обычном понимании, поскольку амплитуда напряжения синхронизи-
рующего сигнала ums

II зависит от параметров и режима активного элемента, т.е. синхрони-
зирующий сигнал не является независимым; указанное обстоятельство усложняет теоре-
тический анализ, но не изменяет характеристику рассматриваемого режима, как синхрон-
ного; 

– бигармонический режим, когда расстройка частоты автоколебаний относительно частоты 
гармоники превышает ширину полосы синхронизации, т.е. (ωa

II-2ω)>Δωs; спектр сигнала 
в нагрузке ZL

II будет содержать частоты 2ω и ωаII, а спектр сигнала в нагрузке ZL
I будет со-

держать основную частоту ω автоколебаний. 
Реализация того либо иного режима работы определяется типом и параметрами приме-

няемого диода и способом включения его в высокочастотную цепь, схемой и конструкцией 
высокочастотной системы, настройкой генератора гармоник [5, 6, 7, 8]. На основе известных 
результатов исследований можно сформулировать следующие требования к построению кон-
струкций генераторов гармоник.  
– Для достижения наибольшей мощности сигнала гармоники, высокочастотную систему  

следует выполнить так, чтобы амплитуда колебаний на основной частоте была макси-
мальной. С этой целью высокочастотная цепь выполняется без отбора мощности на ос-
новной частоте, т.е. в виде резонатора, активное сопротивление которого определяется 
только сопротивлением потерь. Такое решение обеспечивает не только максимальную ам-
плитуду колебаний, но и максимальную добротность резонансной системы генератора, 
необходимую для высокой стабильности частоты автоколебаний; 

– Необходимая высокая температурная стабильность частоты достигается использованием 
известных технических решений, таких, как введение термокомпенсации, применение ма-
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териалов с малыми коэффициентами теплового расширения и т.п. Для достижения наи-
лучших диапазонных характеристик система отбора мощности на частоте гармоники вы-
полняется с минимальной запасенной энергией. 
Конструкция должна иметь независимые органы настройки по частоте и по мощности на 

основной частоте и на частоте гармоники. Для обеспечения механической или электрической 
перестройки частоты в широком диапазоне Δf II необходимо решить задачу перестройки ре-
зонатора на основной частоте в полосе 0,5Δf II и выполнить высокочастотную цепь сигнала 
гармоники с минимальной добротностью. 

С учетом приведенных требований разработаны и находят широкое применение в мил-
лиметровом диапазоне волн, в том числе в коротковолновой его части, конструкции эффек-
тивных генераторов гармоник, приведенные на рис. 1а, б, в, г.  

Конструкция, представленная на рисунке 1а, основана на крестообразном сочленении 
волноводов прямоугольного сечения [6]. Волновод 1 применен в резонаторе на основной час-
тоте; волновод 2 запредельный для основной частоты и является волноводом вывода мощно-
сти на частоте гармоники. Диод 3 на теплоотводящем основании установлен в волноводе 2 и 
подключен к источнику постоянного тока питания I0 при помощи индуктивного штыря 4, 
проходящего через канал в поршне 5 коаксиальной линии. Отрезок коаксиальной линии меж-
ду волноводами 1 и 2 содержит радиальный фильтр 9, устраняющий прохождение мощности 
на частоте гармоники в волновод 1. В одном торце волновода 2 установлен поршень настрой-
ки на максимальную мощность гармоники, второй торец сочленен с полезной нагрузкой. 
Достижение максимальной амплитуды на основной частоте обеспечивается настройкой резо-
натора поршнем 6, оптимизацией включения диода в СВЧ-цепь при помощи поршня на-
стройки 5 в коаксиальной линии, изменением положения диода 3 вдоль его оси, выбором 
диаметра крышки 7 на торце диода. Для достижения максимальной стабильности частоты и 
наибольшей мощности на частоте гармоники отбор мощности на основной частоте устраня-
ется введением второго скользящего поршня в волновод 1. Механическая перестройка часто-
ты достигается изменением положения поршня в волноводе 1. Электронная перестройка час-
тоты достигается установкой секции с варакторным диодом вместо скользящего поршня 6. 

Высокочастотные системы типа скрещенных волноводов (рисунок 1а), согласно извест-
ным литературным источникам, применяются в области частот меньших 100 ГГц. Возможное 
применение этих генераторов основано на двухчастотном режиме работы с мощностями в 
полезных нагрузках на основной частоте и на второй гармонике. Такие генераторы находят 
применение при создании приемных систем с высокой чувствительностью.  

Важным решением, применяемым практически во всех конструкциях генераторов гар-
моник миллиметрового диапазона, является введение крышки на торце диода, создающей ра-
диальную линию, входной импеданс которой включен параллельно полупроводниковой 
структуре диода совместно с контактной пластинкой. Смысл этого решения особенно ясен 
при рассмотрении генератора второй гармоники. На основной частоте входной импеданс ра-
диальной линии носит емкостной характер и размер крышки выбирается так, чтобы осуще-
ствить оптимальную трансформацию импеданса диода в СВЧ-цепь генератора на основной 
частоте. На частоте второй гармоники электрическая длина радиальной линии увеличивается 
примерно в два раза, входной импеданс линии приобретает индуктивный характер, что при-
водит к соответствующему увеличению резонансной частоты диода в корпусе. При построе-
нии генераторов с широким диапазоном перестройки частоты возможно прохождение облас-
ти частот, в которой возникает последовательный резонанс радиальной линии с минимальной 
величиной входного импеданса. В этой области частот существенно снижается уровень вы-
ходной мощности генератора.  

На рисунке 1б представлена конструкция, в которой цилиндрический резонатор 1 на 
основной частоте возбуждается на волне типа TE011. Резонатор связан коаксиальной линией с 
волноводом 2 отбора мощности на частоте гармоники. Диод 3 установлен в волноводе 2 и 
электрическое питание c постоянным током I0 подводится к нему при помощи внутреннего 
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проводника 4 коаксиальной линии 5. В линии 5 установлены антипаразитная нагрузка 6 и 
режекторный фильтр 7 для частот Nω0.  

 
Рис. 1 
Конструктивные схемы построения генераторов гармоник: 
а) на основе скрещенных волноводов прямоугольного сечения:1- для основной частоты, 2- для час-
тоты гармоники; 
б) на основе цилиндрического резонатора 1 на основной частоте, на волне типа ТЕ011 и волновода 
прямоугольного сечения для частоты гармоники, запредельного для основной частоты; 
в) на основе волноводно-коаксиальной схемы, где 1-коаксиальная линия резонатора на основной час-
тоте, 2-волновод прямоугольного сечения для частоты гармоники, запредельный для основной час-
тоты; 
г) на основе резонатора прямоугольного сечения 1 на основной частоте и волновода 2 для частоты 
гармоники, запредельного для основной частоты. 

Генераторы гармоник, выполненные по схеме (рисунок 2б), обеспечивают наименьшие 
фазовые шумы и максимальную стабильность частоты в интервале температур. В качестве 
примера можно привести результаты разработки генераторов на GaAs диоде Ганна, [9]: 

– генератор второй гармоники в диапазоне 60 ГГц, рабочие частоты фиксированные, 
выходная мощность 30 мВт, интервал рабочих температур –50…+50°С, относи-
тельная температурная нестабильность частоты 0,3 МГц/°С, спектральная плот-
ность фазового шума при отстройке 10 кГц от несущей Wϕs<–96дБ/Гц; 

– генератор второй гармоники в диапазоне 94 ГГц, частоты фиксированные, выход-
ная мощность 15 мВт, спектральная плотность мощности фазового шума 
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Wϕs<-93 дБ/Гц/10кГц, интервал рабочих температур –50…+50°С, относительная 
температурная нестабильность частоты 0,5 МГц/°С. 

В конструкции, приведенной на рисунке 1в (схема Карлстрома [17]), применен коакси-
альный резонатор 1 для основной частоты, настраиваемый поршнем 7. Резонатор связан ще-
лью с волноводом 2 отбора мощности гармоники; в волноводе 2 установлен диод 3, питание 
которого постоянным током I0 производится при помощи центрального проводника 4; на-
стройка по уровню выходной мощности производится волноводным поршнем 8. По этой 
схеме выполнено большое число генераторов гармоник. В частности в [5] описан генератор 
второй гармоники на InP диоде Ганна со следующими основными параметрами: в режиме 
плавной перестройки частоты в диапазоне 119–147,5 ГГц, выходная мощность 
Pout=30-40 мВт; при настройке на дискретные частоты обеспечивается Pout=30мВт на частоте 
f out=63 ГГц, Pout=85 мВт на частоте f out=122 ГГц, Pout=8 мВт на частоте f out=170 ГГц. В связи 
со значительно меньшей добротностью коаксиального резонатора по сравнению с цилиндри-
ческим на волне типа TE011 генераторы гармоник, выполненные по схеме рисунка 1в, по ста-
билизационным и спектральным характеристикам уступают генераторам по схеме рисун-
ка 1б. В то же время возможность достижения широкого диапазона перестройки частоты при 
помощи коаксиального резонатора является несомненным достоинством рассматриваемой 
схемы.  

В коротковолновой части миллиметрового диапазона наиболее привлекательными пред-
ставляются конструкции, в которых коаксиальные линии минимальных размеров служат 
только для подведения электрического питания к диоду. Конструкция такого типа, нашедшая 
широкое применение, представлена на рисунке 1г. В частности, такая конструкция примене-
на в генераторах второй гармоники на GaAs TUNNETT диоде и на InP диоде Ганна [3]. Гене-
ратор на TUNNETT диоде в диапазоне 200–237 ГГц обеспечивал выходную мощность в пре-
делах 10-4 мВт. Резонатором, стабилизирующим основную частоту генератора, являлся отре-
зок волновода прямоугольного сечения 1, в котором установлен диод 3 на теплоотводящем 
основании 4. Волновод 2 вывода мощности второй гармоники WR-3 связан с резонатором 
при помощи волноводного отрезка WR-6; волновод WR-3 является запредельным для основ-
ной частоты. Полная длина резонатора и место установки в нем диода выбираются так, что-
бы амплитуда напряжения на диоде на основной частоте была максимальной. При использо-
вании конструкции, аналогичной рисунку 2г, достигнуты максимальные уровни мощности 
(0,7-1,2 мВт) на InP диодах Ганна на частотах в области 270–315 ГГц. Достигнутые уровни 
шума в [3] не указаны. В предположении, что собственная добротность прямоугольного ре-
зонатора с размещенным в нем диодом равна Q0=500 на основной частоте f 0=100 ГГц, а, 
также полагая, что чувствительность к вариациям тока у GaAs и InP диодов Ганна одинакова, 
можно получить оценку порядка величины фазовых шумов представленного удвоителя час-
тоты на InP диоде Ганна: Wϕ≈–70 дБ/Гц/10кГц. 

Для достижения высокой эффективности на частоте гармоники в коротковолновой час-
ти миллиметрового диапазона волн необходимо применить диоды наиболее эффективные на 
основной частоте и обладающие высокой нелинейностью. В связи с этим применяются дио-
ды Ганна на основе InP, оптимизируется структура диода, например введением в область ка-
тода стабилизирующего обедненного слоя (stable depletion layer – SDL); применяются 
TUNNETT диоды на GaAs, характеризующиеся высокой эффективностью на основной часто-
те в области частот 100–150 ГГц, уровень шума которых на 15–20 дБ меньше, чем у кремние-
вых ЛПД, а существенные нелинейные свойства, обеспечивают высокий уровень амплитуд 
гармоник основной частоты [3]. 

Построение диодных генераторов гармоник позволяет расширить рабочий диапазон в 
область частот, в которой активный элемент имеет незначительное отрицательное сопротив-
ление и поэтому не может обеспечить режим автоколебаний. В этом случае работа диода на 
частоте гармоники происходит, в лучшем случае, в режиме усиления. В связи с этим генера-
торы гармоник на GaAs диодах Ганна широко применяются для создания стабильных источ-
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ников электромагнитных колебаний в области частот 60–100 ГГц; этот режим успешно при-
менен для получения мощности на частотах 200–300 ГГц при использовании InP диодов Ган-
на и TUNNETT-диодов. Важным достоинством генераторов гармоник является их высокая 
добротность, обеспечивающая стабильную рабочую частоту при работе на реальную рассо-
гласованную нагрузку без применения невзаимного ферритового элемента. Так, согласно [9], 
в генераторе второй гармоники на GaAs ДГ добротность генератора составляет 
qг=2Γf /Δf =3×105; а полоса затягивания частоты при изменении фазы коэффициента отраже-
ния от нагрузки с модулем G=0,4 равна Δf =0,25 МГц. 

Значительный интерес представляют диодные генераторы гармоник в планарном ис-
полнении при использовании ДР на основной частоте. Такое решение позволяет применить 
ДР с большей величиной добротности, возрастающей примерно обратно пропорционально 
частоте резонанса [10]. В [11] описан стабилизированный автогенератор второй гармоники на 
GaAs диоде Ганна в планарном исполнении с диэлектрическим резонатором на основной 
частоте; частота выходного сигнала f out≈35,17 ГГц, частота резонанса ДР f 0=0,5f out. Увеличе-
ние добротности на основной частоте в два раза до Q0=4000 позволило уменьшить фазовый 
шум на частоте второй гармоники на 6 дБ по сравнению со случаем построения автогенера-
тора с ДР на основной частоте, равной 2ω0. 

Представляет интерес сопос-
тавление шумовых характеристик 
различных диодных генераторов, 
работающих на основной частоте и 
на второй гармонике. На рисунке 2 
приведены частотные зависимости 
спектральной плотности мощности 
фазового шума, рассчитанные по 
соотношениям подобия (80а, 80б), 
при исходных параметрах частотно 
стабилизированного генератора 
приведенных в таблице 6 (2.2.4, 
строка 1) – сплошная кривая для 
основной частоты, пунктирные кри-
вые для работы на второй гармони-
ке при разбросе исходных величин 
Wϕ на 5 дБ. На рис. 2 отложены из-
вестные из периодической литера-
туры результаты экспери-
ментальных исследований и разра-
боток диодных генераторов милли-
метрового диапазона со стабилиза-
цией частоты резонаторами. Цифры 
рядом с экспериментальными точ-
ками на рисунке 2 соответствуют 
номерам в библиографическом спи-
ске. Из рассмотрения приведенных результатов можно сделать следующие выводы. 

Рис. 2 
Частотные зависимости спектральной  плотности мощ-
ности фазового шума, рассчитанные по соотношениям 
подобия и экспериментальные результаты. 

1. Наилучшие результаты по уровню фазового шума достигнуты при разработках генера-
торов на GaAs диодах Ганна в диапазоне 30–100 ГГц [9, 12]; в 8-миллиметровом диапа-
зоне на GaAs диодах Ганна получены аналогичные результаты в работах [13, 14]. 

2. Приведенные лучшие результаты близки к теоретическим оценкам, основанным на  
соотношениях подобия (глава 2, 2.2, 2.2.4).  

3. Тщательная отработка полупроводниковых структур GaAs ЛПД при использовании 
молекулярно-лучевой эпитаксии, применение ридовских профилей легирования и ра-
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бота в режиме максимального КПД позволяет создать частотно стабилизированные 
генераторы с высоким уровнем мощности и фазовыми шумами близкими к достижи-
мым в генераторах на диодах Ганна.  

3.2  Умножители частоты на основе нелинейных вольт-фарадных 
характеристик диодов 

Применение диодов с нелинейными зависимостями реактивных параметров от управ-
ляющего напряжения (тока) для умножения частоты обусловлено возможностью достижения 
высокого коэффициента преобразования (коэффициента полезного действия) η=PLn/Pin, где 
PLn – мощность n-й гармоники в нагрузке на частоте nω, Pin– мощность входного сигнала с 
частотой ω. Эта особенность нелинейных реактивных элементов определяется уравнениями 
Мэнли-Роу, связывающими мощности, поступающие и отдаваемые нелинейными реактив-
ными элементами без потерь [18]. В соответствии с этими уравнениями сумма поступающих 
средних мощностей в элемент с нелинейной реактивностью и отдаваемых средних мощно-

стей этим элементом ∑ ∑
+∞

−∞=

+∞

−∞=
=

m n
nmP 0

.
, . Это означает, в частности, что диод с нелинейной 

емкостью без потерь может выполнять операцию умножения частоты с коэффициентом по-
лезного действия близким к единице. В то же время известно, что при использовании нели-
нейной вольт-амперной характеристики диода (т.е. нелинейности активного сопротивления) 
η<<1/n2 [19]. Указанное обстоятельство и определяет преимущества умножителей на реак-
тивных нелинейных элементах и, соответственно, их широкое распространение во всех час-
тотных диапазонах. 

Основными полупроводниковыми элементами с нелинейной реактивностью являются 
диоды с управляемыми напряжением барьерной и диффузионной емкостями. Известны дио-
ды и с нелинейной реактивностью индуктивного характера – это диоды со структурой ЛПД 
на частотах меньших частоты лавинного резонанса.  

Диоды с нелинейной емкостью получили в последние десятилетия 20 века наибольшее 
распространение. Это связано с многообразием применений таких диодов в различных по 
функциональному назначению электронных приборах: в параметрических усилителях, в ге-
нераторах с электронной перестройкой частоты, в приборах с электронным управлением ре-
зонансной частоты контуров и полосы пропускания фильтров, в умножителях частоты.  

Основные характеристики диодов с нелинейной емкостью (варакторов) рассмотрены в 
разделе 2.3.1. В данном параграфе мы рассмотрим особенности их построения для умножи-
телей частоты, основные соотношения, определяющие энергетические и диапазонные харак-
теристики умножителей. 

3.2.1 Умножители частоты на варакторных диодах 
Степень приближения умножительного варакторного диода к идеальному, для которого 

возможно достижение максимального коэффициента преобразования, характеризуется кри-
тической частотой 

v
c R

CCf
π
−

=
2

/1/1 maxmin       (3) 

и качеством варакторного диода – его добротностью Qс=f c/f ; 
здесь: Cmin – минимальная величина емкости варактора, принимаемая обычно, как емкость 
при напряжении на варакторе равном напряжению лавинного пробоя Ubr; Cmax – максималь-
ная емкость варактора, определяемая обычно при положительном смещении, вызывающем 
ток равный десяткам микроампер; Rv – суммарное сопротивление варактора, включающее 
сопротивление растекания rs, среднее за период входного сигнала сопротивление областей p, 
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n- базы диода rb, сопротивление контактов rc, т.е. Rv=rs+rb+rc – см. соотношение (84) (2.3.1). 
В литературе часто, для оценки качества варактора применяется предельная частота при на-

пряжении смещения на диоде, равном нулю: 
00

0 2
1

VV
V RC

f
π

= , CV0 и RV0 – емкость и омиче-

ское сопротивление диода соответственно при напряжении смещения на диоде U0=0. Доб-
ротность варактора при нулевом смещении QV0=f V0/f . 

Создание эффективных умножителей частоты в миллиметровом диапазоне волн требует 
построения варакторов с критическими частотами, превышающими входную частоту сигнала 
в десятки–сотни раз, т.е. f c>1000 ГГц. Оптимальным решением для миллиметрового диапа-
зона является применение эпитаксиальных GaAs структур с минимальными величинами кон-
тактных сопротивлений и минимальными емкостями. Высокая подвижность носителей в 
GaAs позволяет реализовать в варакторах малые сопротивления rb.  

На рис. 3 приведены расчетные зависи-
мости предельной частоты GaAs варактора 
при нулевом смещении f V0 от концентрации 
донорных примесей Nd в эпитаксиальном 
слое; расчеты проведены в предположении 
резкого перехода (γ=0,5), ϕс=1 В, при сопро-
тивлении n-контакта rcn=0,1 Ом, сопротив-
лении p-контакта rpc=2×10-6/Spn, сопротивле-
нии p-слоя rp=2×10-7/Spn. [20]; зависимость А 
рассчитана без учета паразитных сопротив-
лений; зависимости В учитывают реальные 
омические сопротивления и рассчитаны для 
различных диаметров перехода. Можно ви-
деть, что в идеальном случае, без учета па-
разитных сопротивлений, f V0 возрастает с 
увеличением концентрации доноров Nd и 
соответствующем уменьшении напряжения 
пробоя Ubr. В реальных структурах, при 
учете омических сопротивлений контактов, 
базы, p-слоя – имеет место оптимальная 
концентрация Ndopt, при которой f V0 дости-
гает максимальных величин.  

 
Рис. 3 
Расчетные зависимости предельной частоты 
GaAs варактора при нулевом смещении f V0  
от концентрации донорных примесей Nd. 

Нелинейность барьерной емкости варактора CV в интервале прилагаемых к нему обрат-
ных напряжений 0<u<Ubr при различных профилях легирования определяется выражением: 
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где u=U0+u(t), U0 – напряжение смещения, ϕ0 – контактная разность потенциалов, u(t) – зави-
сящая от времени периодическая составляющая напряжения на варакторе, C0(U0)=C0 – ем-
кость варактора при напряжении смещения U0; для резких переходов γ=1/2, для полупровод-
никовых структур с линейным распределением примесей γ=1/3. При использовании в качест-
ве варакторов p-i-n-диодов с узким i-слоем или аналогичных им структур величина γ может 
быть заметно уменьшена и приближаться к нулю. Варакторные диоды с различными величи-
нами γ находят применение в умножителях частоты в миллиметровом диапазоне волн. Диоды 
с резким переходом с величиной γ=1/2 наиболее широко применяются для умножения в 
2-3 раза частоты сравнительно слабых сигналов, для которых диод всегда находится в запер-
том состоянии.  
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Нелинейная зависимость емкости реализуется в диодах с p-n-переходом и в диодах с 

барьером Шоттки и эти типы диодов применяются в умножителях частоты сантиметрового и 
миллиметрового диапазонов волн. Однако, как будет показано ниже, диоды с p-n-переходами 
позволяют получить большую эффективность умножителя благодаря присущему им эффекту 
накопления зарядов неосновных носителей в области перехода.  

В коротковолновой части миллиметрового и в субмиллиметровом диапазонах необхо-
димо, для выполнения условий согласования импедансов, построение полупроводниковых 
структур с очень малыми диаметрами, около 1 мкм. Из-за явлений термодиффузии при этом 
возникают значительные технологические трудности в изготовлении диодов с p-n-
переходами. Задача создания структур с малыми диаметрами при использовании барьеров 
Шоттки значительно упрощает технологические процессы изготовления таких диодов. В свя-
зи с этим диоды с диаметрами единицы микрон и доли микрона выполняются в основном на 
основе барьеров Шоттки. Такие диоды находят широкое применение в детекторах, смесите-
лях и умножителях частоты в широком диапазоне частот, вплоть до единиц терагерц. 

Рассмотрим схемы и основные принципы построения умножителей частоты на варак-
торных диодах. В зависимости от метода включения диода в линию передачи возможны схе-
мы умножителей параллельного и последовательного типов – рис. 4a,б соответственно. 
В приведенных схемах Zg, Yg – комплексные величины импеданса и проводимости генератора 
напряжения eg и генератора тока Ig; F1 и Fn – фильтры, пропускающие сигналы с частотами 
ω1 и ωn=nω1 и не пропускающие все другие частоты. В параллельной схеме указанные 
фильтры имеют минимальные сопротивления, включаемые в схему на входной и выходной 
частотах и максимально большие сопротивления на других частотах. В последовательной 
схеме проводимости фильтров минимальны на частотах ω1 и nω1 и максимальны на всех дру-
гих частотах. В идеализированном случае, когда минимальные величины сопротивлений и 
проводимостей фильтров равны нулю, а максимальные величины стремятся к бесконечности, 
можно считать, что в параллельной схеме ток через варактор содержит только две состав-
ляющие: первую и n-ую гармоники; в последовательной схеме напряжение на варакторе име-
ет такие же составляющие. 

Рис. 4 
а) Схема умножителя 
частоты параллельного 
типа. 
б) Схема умножителя 
частоты последова-
тельного типа. 

Рассмотрим, прежде всего, параллельную схему умножителя частоты. Именно по таким 
схемам построены в основном умножители миллиметрового диапазона волн на волноводно-
коаксиальных конструкциях СВЧ-цепи. Для случая работы в режиме запертого варакторного 
диода, когда амплитуда входного напряжения um не превышает напряжение смещения U0 и 
выполняется условие U0+um≤Ubr могут быть определены основные соотношения, решающие 
задачу расчета и проектирования умножителей [21, 22]. 

При точной настройке фильтров F1 и Fn на частоты ω1, ωn=nω ток через диод можно 
представить суммой только двух составляющих: 

i=i1+in=Im1sin(ω1t+ϕ1)+Imnsin(nω1+ϕn).    (5) 
Принимая во внимание, что ток через нелинейную емкость связан с напряжением u на 

ней соотношением 
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в результате интегрирования (6) c учетом (4) и последующих расчетов, связанных с разложени-
ем u(t) в степенной ряд, определяется спектральный состав напряжения на диоде. Анализ пока-
зывает, что при использовании варактора с резким переходом (γ=1/2), напряжение u(t) содер-
жит сумму только четырех гармонических компонент с частотами ω1, 2ω1, 3ω1, 4ω1 и постоян-
ной составляющей. При этом мощность в нагрузку может отдавать только вторая гармоника на 
частоте 2ω1. Для получения в нагрузке мощности гармоники на частоте kω1 (2<k≤4) необходи-
мо введение в высокочастотную цепь умножителя еще одного дополнительного резонансного 
контура, настроенного на холостую частоту. Так, для получения мощности на частоте kω1 в 
умножителе должны быть три резонансных контура, настроенных на частоту ω1, на частоту 
kω1 и на одну из возможных холостых частот: (k-1)ω1, (k+1)ω1, (k/2)ω1. Расчет такого трехкон-
турного умножителя частоты на диоде с резким переходом выполнен в [23]. 

В отличие от случая резкого p-n-перехода при γ≠1/2 (например, γ=1/3) напряжение на 
диоде представляется постоянной составляющей и полным спектром кратных частот. Прин-
ципиально на любой из гармонических составляющих спектра возможно получение мощно-
сти в нагрузке при использовании двухконтурной схемы. Следует иметь в виду, однако, что 
введение дополнительного колебательного контура, настроенного на холостую частоту, по-
зволяет увеличить коэффициент передачи умножителя η=Pn/P1. 

В параллельной схеме умножителя через варактор протекают только токи i1 и in. Это 
позволяет представить умножитель частоты в виде двух линейных эквивалентных схем за-
мещения по первой и n-й гармоникам – см. рис. 5а. При резонансной настройке во входном и 
выходном контурах, когда все реактивные компоненты скомпенсированы, указанные схемы 
замещения можно представить рис. 5б [21]. В приведенных схемах сопротивления потерь в 
фильтрах RF1, RFn суммируются с сопротивлениями потерь варактора на частотах f 1, f n и 
представляются в схемах на рисунке 5 сопротивлениями Rs1, Rsn. Диод на основной частоте 
замещается активным сопротивлением R1=Um1/Im1 (сопротивление преобразования). 

 

Рис. 5 
Эквивалентные схемы умножителей частоты параллельного типа. 
а) Линейные схемы замещения по первой и n-ой гармонике. 
б) Схемы замещения при выполнении условий резонанса на первой и n-ой гармониках. 
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Коэффициент передачи по мощности умножителя частоты может быть определен как 

.
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s RR
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+
=ηη=η      (7) 

Здесь RL – сопротивление нагрузки для выходного сигнала умножителя на частоте nω1. При 
выполнении резонансной настройки входной и выходной цепей и выборе оптимальной на-
грузки умножителя коэффициент передачи равен наибольшему значению η=ηopt. Расчеты, 
выполненные в [21, 22], определяют ηopt, оптимальное сопротивление нагрузки RLopt, входное 
сопротивление умножителя при оптимальной его настройке Rinopt для диодов с резким пере-
ходом (γ=1/2) и плавным переходом (γ=1/3). Указанные величины определяются следующим 
образом: 

,
1
1

opt

opt
opt +

−
=η

p
p

      (8) 

RLopt=Rsnpopt, Rin opt=Rs1popt.       (9) 
При близких величинах сопротивлений потерь во входной и выходной цепях умножителя 
(Rs1≈Rsn) оптимальные сопротивления нагрузки и на входе умножителя – близкие величины. 
В приведенных соотношениях параметр p=RL/Rsn, а его оптимальная величина определяется 

функцией от величин γ, n, ω1/ω0=ω1C0Rs1, параметра модуляции .
)( 0001

1
ϕ+ω

=
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Im m   

На рисунках 6, 7 приведены расчетные зависимости popt=f (ω1/ω0), ηopt=f (ω1/ω0) для уд-
воителя частоты (n=2) на диоде с плавным переходом (γ=1/3). При использовании варакторов 
с плавным переходом эффективность умножителя несколько меньше, чем при варакторах с 
резким переходом. В то же время при использовании диодов с плавным переходом реализу-
ется возможность умножения частоты в n>2 в двухконтурной схеме, без применения допол-
нительных контуров, настроенных на холостые частоты. 

 
 

Рис. 6 
Зависимость параметра popt=(RL/Rs)opt

 от (1/Qd)=ω1/ω0 для варактора 
 в параллельной схеме умножителя,γ=1/3 

Рис. 7 
Зависимость оптимального коэффициента пе-
редачи ηopt от 1/Qd=ω1/ω0, γ=1/3, параллельная 
схема умножителя. 

В умножителях последовательного типа двухконтурная система применима для умно-
жения частоты в n>2 раз при γ=1/2, γ=1/3. Умножители этого типа находят применение при 
их выполнении на основе монолитных и гибридно-интегральных схем высокочастотных це-
пей. На рис. 8 приведены расчетные зависимости оптимального коэффициента передачи 
ηopt=f (n) и потерь преобразования L(дБ)=10lg(Pin/Pout)=10lg(ηopt)-1=f (n) от номера гармоники 
n для γ=1/2, 1/3. Можно видеть, что при увеличении номера гармоники n, выигрыш от приме-
нения варактора с резким переходом (по сравнению с плавным переходом) возрастает. Ясно 
также, что при использовании варакторов, работающих в закрытом состоянии p-n-перехода, 
при использовании нелинейной зависимости барьерной емкости от напряжения с любой ве-
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личиной γ=1/2, 1/3, увеличение номера гармо-
ники приводит к резкому уменьшению коэф-
фициента передачи.  

Аналогичные результаты имеют место и 
для параллельной схемы построения варак-
торного умножителя с введением дополни-
тельных контуров, настроенных на холостые 
частоты. 

Таким образом, использование в умно-
жителях частоты варакторных диодов в емко-
стном режиме, при запертом p-n-переходе, на 
высоких номерах гармоник (n>3) представля-
ется не эффективным.  

Заметное увеличение коэффициента пе-
редачи, особенно в умножителях с высоким 
номером гармоники n, может быть достигнуто 
в режиме, когда на некоторой части периода 
входного сигнала напряжение на диоде захо-
дит в положительную область и диод открывается, т.е. возникает небольшой прямой ток дио-
да. Представляет интерес сопоставление эффективности и выходной мощности умножите-
лей, действующих в чисто емкостном режиме и в режиме с частичным заходом напряжения 
на варакторе в положительную область. В соответствии с [24] формулы, определяющие ко-
эффициент передачи η и выходную мощность Pout удвоителя частоты для указанных двух ре-
жимов при γ=1/2, записываются в виде, приведенном в таблице 1. 

 

Рис. 8 
Зависимость оптимального коэффициента пе-
редачи ηopt и потерь преобразования 
L(дБ)=10lg(1/ηopt) от номера гармоники n 
 в последовательной схеме умножителя; 
Qd=100.

Таблица 1 
Тип умножителя Параметры Коэффициент передачи Выходная мощность, Вт 

0<⎟u⎟<⎟Ubr⎟ 
γ=½, n=2 

Fin=35 ГГц; f in/f c=0,02; 
Cmin=0,1 пФ Ubr=30 В 

1–19,9f /f c; 
η=0,6 

0,0277 Ubr
2
 Cmin ωin

Pout=0,55 
0 < u> -Ubr 

γ=½, n=2 
Fin=35 ГГц; f in/f c=0,02; 
Cmin=0,1 пФ; Ubr=30 В 

cffe /3,8 out−
; 

η=0,71 
0,0835 Ubr

2
 Cmin ωin

Pout=1,65 
 
Можно видеть, что режим с частичным открыванием p-n-перехода заметно увеличивает вы-
ходную мощность и коэффициент передачи удвоителя частоты. 

3.2.2 Умножители частоты на составных варакторных структурах и на ISIS 
диодах 

Увеличение выходной мощности варакторного умножителя частоты требует увеличения 
амплитуды Um1 напряжения входного сигнала. Максимальная амплитуда Um1 ограничена 
величиной напряжения пробоя диода Ubr. Увеличение Ubr может быть реализовано при 
уменьшении концентрации примесей в базе диода. Однако при этом уменьшается предельная 
f V0 и критическая f с частоты диода (см. 3.2.1, рис. 3), что приводит к ухудшению его энерге-
тических характеристик. 

Решением этой проблемы может явиться последовательное соединение нескольких ва-
ракторных диодов в единой конструкции. Впервые идея построения многоструктурных вы-
соковольтных варакторов была высказана еще в 1958 г. [25]. Дальнейшее развитие этой идеи 
было реализовано на основе построения составных варакторов, каждый из которых собран 
на индивидуальной подложке; диоды объединены в единой конструкции совместно с керами-
ческими герметизирующими втулками – см. рис. 9 [26]. 
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Улучшение теплового сопротивления составного варакторного диода достигается при-

менением керамики с высокой теплопроводностью из окиси бериллия для создания гермети-
зирующих колец корпуса составного диода.  

Очевидным недостатком такой 
конструкции является увеличение по-
следовательного сопротивления и соот-
ветствующее уменьшение критической 
частоты при увеличении числа N варак-
торов в конструкции составного диода. 
На рис. 10 представлены зависимости 
критической частоты f c составного ва-
рактора, включающего N корпусиро-
ванных GaAs варакторов (N=1–5) от 
напряжения пробоя. Индивидуальный 
варактор в этом составном диоде харак-
теризуется параметрами: Cmin=0,2 пФ, 
Ubr=30 В, f c=1000 ГГц. Построение со-
ставных варакторов в соответствии с 
рис. 9 увеличивает напряжение пробоя 
примерно в N раз, но критическая час-
тота f c диода уменьшается. Это связано 
с увеличением суммарного последова-
тельного сопротивления составного ва-
рактора при увеличении числа N. Необ-
ходимо также отметить значительное 
увеличение продольного размера со-
ставного варактора, затрудняющее его 
применение в умножителях частоты 
миллиметрового диапазона волн.  

 

Рис. 9. 
Составной варакторный диод.  
1 - полупроводниковая структура 
диода;  
2-теплоотводящее основание ка-
ждой полупроводниковой струк-
туры;  
3-контактная пластинка;  
4-керамическая втулка корпуса 
диода;  
5-общее теплоотводящее основа-
ние. 

 

Рис. 10  
Зависимости критической частоты f c (ГГц) от напряже-
ния пробоя Ubr составного варактора, включающего N 
GaAs корпусированных варакторов  
с величиной Сmin=0,2 пФ. 

Важным шагом в построении высоковольтных мощных варакторов миллиметрового диа-
пазона явилось создание ISIS – диодов (Integrated series IMPATT structures). Эти диоды являют-
ся многослойными конструкциями с перемежающимися слоями n- и p-проводимости, выра-
щенных эпитаксиально на общем теплоотводе – см. схему построения на рис. 11 [27, 28]. Ос-
новная область полупроводниковой структуры диода, определяющая его вольт-фарадную ха-
рактеристику, непосредственно присоединена к теплоотводу. Это существенно снижает омиче-
ское сопротивление растекания Rs и тепловое сопротивление RT диода.  

Увеличение числа p-n-переходов N в ISIS диоде при фиксированных параметрах каждо-
го парциального перехода приводит к уменьшению полной емкости в N раз и к увеличению 
полного омического сопротивления RS=rc+Nri, включающего сопротивление контактов и уве-
личивающееся сопротивление эпитаксиальных слоев диода. При этом критическая частота 
несколько возрастает при увеличении N. На рис. 11 представлена зависимость f c(Ubr) для 
ISIS диода с N=1–5 и минимальной емкостью каждого перехода Cmin=0,2 пФ. Можно видеть, 
что реализуется одновременное увеличение критической частоты и напряжения пробоя.  

Для использования ISIS диодов в конструкциях умножителей частоты, рассчитанных на 
применение единичного варактора, необходимо сохранить импеданс диода на входной и вы-
ходной частотах. Для этого площадь диода следует увеличивать пропорционально N. При 
этом полные емкость и сопротивление ISIS диода остаются примерно такими же, как и одно-
го варакторного диода, а напряжение пробоя увеличивается в N раз. 

Определение возможностей ISIS диода, как источника большой мощности на выходной 
частоте умножителя f вых=f n, требует знания его теплового сопротивления. В [28] расчет теп-
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лового сопротивления проведен численно для конкретного случая, по специально разрабо-
танной программе.  

Для понимания физики и оценки влияния различных параметров на тепловое сопротив-
ление, целесообразно приближенное аналитическое рассмотрение.  

Рассматриваемая модель представлена на рис. 11. Мощность, рассеиваемая в активном 
сопротивлении диода RS=NR1, 

.)1()1( in NPPP iη−=η−=Σ      (10) 
Здесь Pi – входная мощность, рассеиваемая на каждой парциальной структуре p+-n-n+, 
η=Pout/Pin – коэффициент преобразования или КПД диода. Вводя нумерацию слоев: i=1 – пер-
вый слой, расположенный на теплоотводе, i=N – слой, выращенный на высоколегированной 
подложке n++, получим следующее выражение для приращения температуры наиболее нагре-
того N-го слоя: 
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где λi – коэффициент теплопроводности і-ой структуры, зависящий от температуры полупро-
водника, li – размер i-ой структуры, λT0 – коэффициент теплопроводности материала теплоот-
водящего основания диода, rpn – радиус полупроводниковых структур. При сравнительно ма-
лых нагревах диода, когда можно не учитывать температурную зависимость коэффициента 
теплопроводности, т.е. λTi=λT0i, тепловое сопротивление N-го слоя определится выражением: 
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Рис. 11 
Зависимости критической частоты f c(ГГц) ISIS диода от напряжения пробоя Ubr,  
содержащего N слоев; Cmin=0,2 пФ; схема построения ISIS диода. 

В рассматриваемом случае, при фиксированной площади Spn, тепловое сопротивление растет 
линейно с увеличением N. Если при конструировании ISIS диода удовлетворяется требование 
равенства импедансов на входе и выходе умножителя импедансам одиночного варакторного 
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диода, площадь Spn необходимо увеличивать пропорционально N. При этом тепловые сопро-
тивления ISIS диода оказываются несколько меньшими, чем у одиночного варактора. 

Приведенные результаты рассмотрения характеристик ISIS диодов позволяют сделать 
следующие выводы. 
– При увеличении числа N структур p+-n-n+ в конструкции ISIS диода при сохранении фик-

сированной площади диода растет напряжение Ubr диода пропорционально N, медленнее, 
чем N, но все же возрастает критическая частота (см. рис. 11), однако, примерно пропор-
ционально N увеличивается тепловое сопротивление. В этом случае, при работе на фик-
сированной частоте, может увеличиться КПД диода и рост температуры 
ΔTmax=RTmaxPin(1-η) замедлится при увеличении N, несмотря на рост теплового сопротив-
ления. В связи с ограниченной величиной ηmax диоды рассматриваемого типа всегда име-
ют оптимальную величину N, соответствующую максимальной достижимой выходной 
мощности Pout.  
На рис. 12 приведены расчетные зависимости выходной мощности ISIS диодов в непре-

рывном режиме, определенные для фиксированной емкости перехода на каждой частоте, про-
порциональной (f )-1, при максимальной температуре полупроводниковой структуры 140°С [29]. 

Как отмечалось выше, для сохранения пара-
метров согласования ISIS диодов с высоко-
частотной цепью, необходимо площадь Spn увели-
чивать пропорционально N. Тепловое сопротивле-
ние диода при фиксированной теплопроводности 
λT0 определится выражением: 
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В этом случае продольная составляющая 
RTmax уменьшается при увеличении N, приближаясь 
к величине 0,5li/S1λT0, т.е. к половине теплового 
сопротивления одноструктурного варактора с пло-
щадью Spn=S1. При учете температурной зависимо-
сти теплопроводности этот эффект уменьшится. 
В рассматриваемой конструкции ISIS диода можно 
ожидать увеличения выходной мощности пропор-
ционально N 2, поскольку напряжение пробоя Ubr 
пропорционально N. Ограничением указанного 
роста достижимой мощности является увеличение 
энергетических потерь в диоде, нарушающих до-

пустимый температурный режим. Известные достигнутые результаты при использовании в 
удвоителях частоты ISIS диодов приведены в таблице 2 [30]. 

Таблица 2 

Выходная частота, 
ГГц 

 
Рис. 12 
Расчетные зависимости выходной мощно-
сти ISIS диодов в непрерывном режиме от 
количества p-n-переходов N  
при фиксированной емкости на каждой 
частоте; потери СВЧ-цепи не учитыва-
ются; ΔT=140°C. 

Длина импульса, 
мкс 

Выходная мощность, 
Вт 

КПД, 
% 

22 Непрерывный режим 7,3 50 
35 Непрерывный режим 5,5 60 
44 Непрерывный режим 2,5 50 
35 0,5 10,6 53 
35 7,0 9,9 58 
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Приведенные в таблице 2 результаты свидетельствуют о возможности достижения на 

основе умножителей частоты на ISIS диодах в длинноволновой части миллиметрового диапа-
зона уровней непрерывной мощности больших, чем у диодных генераторов с наиболее эф-
фективными диодами на основе GaAs и Si.  

Можно полагать, что достижение более высоких параметров, предсказанных теорией в 
области более высоких частот, потребует тщательной отработки  технологических процессов 
изготовления ISIS диодов. 

3.3 Конструкторская реализация варакторных умножителей час-
тоты и достигнутые результаты 

Варакторные умножители частоты получили широкое распространение во всем милли-
метровом диапазоне волн. Разработанные конструкции умножителей построены на высоко-
частотных цепях различного класса: волноводах, коаксиальных линиях, микрополосковых 
линиях. Рассмотрим особенности разработанных конструкций и достигнутые результаты их 
испытаний. 

3.3.1 Волноводно-коаксиальная конструкция учетверителя частоты 
Общий вид конструкции приведен на рис. 13 

[31]. Конструкция содержит входной волновод 1 
со скользящим поршнем 8 для сигнала в 
X-диапазоне, волноводно-коаксиальный переход 2, 
включающий горизонтальный стержень 3, обес-
печивающий жесткость конструкции и подвод к 
варакторному диоду напряжения смещения, коак-
сиальную линию 4 совместно с фильтром низких 
частот, варакторный диод 5, резонансный контур 
на холостую частоту второй гармоники входного 
сигнала, выполненный как последовательное со-
единение емкости варактора и индуктивности 
контактного штыря–иглы в волноводе вывода 
мощности 6. Узел, включающий коаксиальную 
линию 4, фильтр нижних частот, варактор 5 с ре-
зонатором на вторую гармонику, выходной волновод 6 конструктивно выполнен в общей пла-
стине. Контакт с варактором производится при помощи иглы 7. Высота выходного волновода в 
области расположения варакторного диода уменьшена в два раза по сравнению со стандартной. 
Сочленение с волноводом стандартного сечения производилось при помощи чебышевского пе-
рехода. Рассматриваемая конструкция выполнена по параллельной схеме (см. 3.2). 

 
 
Рис. 13 
Волноводно-коаксиальная конструкция ум-
ножителя частоты в четыре раза (учетве-
рителя); f out =50,4 ГГц, η=8-10%, 
Рout=10 мВт 

Применялись два типа диодов на GaAs: c диффузионным переходом и с барьером Шотт-
ки. Исследовались диоды с различной концентрацией примесей Nd=5×1016…3×1017 см-3, и в со-
ответствии с этим напряжения пробоя лежали в интервале Ubr=9–26 В. Критические частоты 
исследованных диодов находились в интервале частот (1–2)103 ГГц. Настройка холостого резо-
натора на частоту второй гармоники f х ≈25,2 ГГц производилась изменением индуктивности 
контактной иглы за счет изменения ее длины, а также выбором варактора с необходимой емко-
стью перехода. Индикатором правильности настройки холостого резонатора являлся уровень 
выходной мощности на 4-й гармонике выходного сигнала. Диоды с диффузионным переходом 
дали уровни выходной мощности значительно большие, чем диоды с барьером Шоттки. 
Это поясняется тем, что наилучшие энергетические характеристики умножителя частоты дос-
тигаются при частичном заходе напряжения на диоде в область открытого p-n-перехода и нако-
плении заряда неосновных носителей (см. 3.2). Этот эффект в диодах с барьером Шоттки от-
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сутствует. КПД рассматриваемого учетверителя на частоте f out=50,4 ГГц равен η=8–10%, мак-
симальная выходная мощность Pout=10 мВт на частоте f out=50,4 ГГц. 

3.3.2 Утроитель частоты на основе волноводно-микрополосковой системы  
Данная конструкция разработана в связи с необходимостью применения широкополос-

ного перестраиваемого гетеродина в диапазоне 200–290 ГГц для криогенного приемника [32]. 
Геометрия рассматриваемого утроителя приведена на рис. 14а, 14б. Входная мощность 

через волновод 1 стандартного сечения подводится к варактору при помощи настраиваемого 
перехода 2 к микрополосковой линии, содержащей семизвенный полосовой фильтр нижних 
частот 3 с малыми потерями для входной частоты f 1 и с большими потерями для частот гар-
монических составляющих. Бескорпусной варакторный чип 4, представляющий собой кубик 
со стороной 0,1 мм, установлен на основании фильтра, в области выходного волновода 5 
уменьшенной высоты. 

Один из многих диодов, расположенных на чипе, связан с волноводом при помощи 
штыря 6 с тонкой пружинкой из фосфористой бронзы 7, диаметр которой равен 0,0125 мм, а 
длина 0,15 мм. Настройка связи варактора с выходным волноводом производится при помо-
щи короткозамыкающего поршня в этом волноводе. Напряжение смещения подводится к 
диоду при помощи линии 8 с большим волновым сопротивлением W=140 Ом. В линию 
включен емкостной фильтр нижних частот 9. Один торец линии 8 соединяется с низкоомным 
звеном фильтра 3, а другой торец присоединен к коаксиальному вводу напряжения смещения. 
На частоте 95 ГГц расстояние от емкости 9 до звена фильтра 3 составляет четверть длины 
волны, благодаря чему цепь смещения не изменяет параметры полосового фильтра 3. Чет-
вертьволновый, двухсекционный трансформатор импедансов сочленяет волновод 5 с разме-
рами 1,14×0,23 мм с выходным волноводом с размерами 0,76×0,38 мм. Размеры секций этого 
трансформатора приведены в таблице на рис. 14б. Мощность второй гармоники может про-
ходить через волновод 5, но выходной волновод является запредельным для этих частот. 
В результате двухсекционный четвертьволновый трансформатор с длиной, равной половине 
длины в волноводе (на частоте второй гармоники), от плоскости, в которой расположен диод, 
выполняет функции холостого резонатора на частоте 2f 1. Длина контактной пружинки 7 вы-
брана такой, что возникает резонанс ее индуктивности и средней величины емкости варакто-
ра на частоте входного сигнала. Такой выбор длины пружинки 7 обеспечивает, совместно с 
настраиваемым поршнем в волноводе 5, согласование диода с выходным волноводом на час-
тоте выходного сигнала f out=3f 1.  

На частоте входного сигнала фильтр низких частот 3, длина которого примерно равна 
половине длины волны, трансформирует импеданс диода (порядка 20–30 Ом) к трансформи-
рующему переходу 2. Согласование волновода на входной частоте обеспечивается при помо-
щи двух настраиваемых поршней 11 – в волноводе 1 и 12 – в последовательно включенном 
волноводном отрезке. Применение такой схемы, с настройкой поршней в каждой точке диа-
пазона, обеспечивает согласование входного волновода с диодом во всей полосе частот вол-
новода.  

В качестве варактора применен GaAs диод c барьером Шоттки, с резким профилем ле-
гирования, соответствующем γ=0,5. Емкость при нулевом смещении C0=0,021 пФ. Напряже-
ние пробоя Ubr=14 В.  

Достигнутая выходная мощность на третьей гармонике в полосе частот 200–290 ГГц 
превышает 2 мВт при входной мощности 80 мВт. Максимальная мощность в указанном диа-
пазоне составляла 4,6 мВт при ηmax=5,75%. Необходимо отметить, что широкий диапазон пе-
рестройки частоты данного умножителя обеспечивается плавной настройкой трех скользя-
щих поршней во входном и выходном волноводах на каждой частоте диапазона.  
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Рис. 14 
а) Схема построения умножителя частоты в три раза (утроителя) в диапазоне 200-290 ГГц 
б) Схема и параметры узла волноводного трансформатора и резонатора на холостую частоты 
f x=2f 1. аi – ширина i-го шага волноводного трансформатора; bi – высота i-го шага волноводного 
трансформатора. 

3.3.3 Умножители частоты на основе ISIS диодов  
Преобразование частоты от f 1=11,75 ГГц до f out=94 ГГц достигнуто в системе трех уд-

воителей частоты, использующих ISIS диоды [30]. Преобразование от 11,75 до 47 ГГц вы-
полняется двумя следующими друг за другом удвоителями частоты, собранными на трех-
структурных ISIS диодах. Преобразование от 47 до 94 ГГц производится удвоителем частоты 
с двухструктурным ISIS диодом. Применены GaAs диоды с резким переходом, установлен-
ные в кварцевых корпусах. Емкость корпуса и индуктивность монтажной пластинки в корпу-
се равны Cp=0,1 пФ, Lp=0,12 нГ. Напряжения пробоя двухструктурных и трехструктурных 
ISIS диодов равны 50 и 100 В соответственно. Критическая частота высокочастотного двух-
структурного диода при нулевом смещении f 0C=800–1000 ГГц. Высокочастотные цепи для 
всех удвоителей частоты выбраны одинаковыми с использованием входного и выходного 
волноводов, связанных коаксиальной линией, содержащей полосовой фильтр низких частот.  

Схема построения умножителей приведена на рис. 15. Высоты входного 1 и выход-
ного 2 волноводов при сочленении с коаксиальной линией 3 уменьшены в 2 раза по сравне-
нию со стандартными сечениями. Сочленения со стандартными волноводами выполняются 
при помощи чебышевских переходов. В каждом 
из волноводов установлены скользящие поршни 
4, 5 для согласования импедансов. Коаксиаль-
ная линия содержит фильтр низких частот 6 в 
цепи постоянного напряжения смещения, под-
водимого к диоду при помощи центрального 
проводника коаксиальной линии. В линию 3 
включен также полосовой фильтр, пропускаю-
щий к диоду частоты входного сигнала и не 
пропускающий частоты гармоник. Включение в 
высокочастотную цепь ISIS диода 8 произво-
дится при помощи фильтра и трансформатора 
импедансов 7, 9 в коаксиальной линии.  

 
Рис. 15 
Волноводно-коаксиальная схема построения 
умножителя частоты на ISIS диоде. 

Выходная мощность двух связанных уд-
воителей частоты в полосе частот 46–48,5 ГГц в 
непрерывном режиме составляет 29,5–31 дБм; 



3.3  Конструкторская реализация варакторных умножителей частоты 213
потери преобразования цепи двух удвоителей равны 7–8 дБ; входной сигнал на частотах 
11-12 ГГц с уровнем мощности до 10 Вт формируется мощным полевым транзисторным уси-
лителем. 

Удвоитель частоты 47–94 ГГц имеет максимальную выходную мощность 22 дБм при 
входной мощности 28 дБм. В интервале частот 93–95 ГГц уровень выходной мощности 
уменьшается на 2 дБм. В импульсном режиме работы выходная мощность удвоителя свыше 
29 дБ достигается в диапазоне частот 93–95 ГГц при длительности импульса 2,5 мкс и 
скважности Q=20. Внутриимпульсные изменения фазы импульсного выходного сигнала не 
превышают 3° при длительности импульса 15 мкс.  

Значительный интерес представляет разработка умножителей частоты (n=2) в монолитно- 
и гибридно-интегральном исполнении с использованием трехслойного ISIS диода [33].Схема 
высокочастотной цепи этого умножителя приведена на рис. 16. В этой цепи включены микро-
полосковые линии входа 1 и выхода 2, согласующие отрезки линий 3, 4, 5 на входе и выходе, а 
также холостые отрезки радиальных линий 6, обеспечивающие оптимальные величины импе-
дансов, приведенных к ISIS диоду 7. В качестве ISIS диода применена структура на основе 

GaAs, состоящая из трех варакторов с 
p-n-переходами, выполненными в еди-
ном процессе многослойной эпитак-
сии. Размеры приведенной схемы со-
ставляют 4×8 мм. Данный удвоитель 
частоты в гибридно-интегральном ис-
полнении обеспечивал параметры: 
входная частота f in=22 ГГц, выходная 
частота 44 ГГц, коэффициент переда-
чи (эффективность) η=50%, выходная 
мощность в непрерывном режиме 
Pout=4,4 Вт. 

 
 
Рис. 16 
Схема удвоителя частоты 8- миллиметрового диапазона 
волн (f out=36,8 ГГц) в монолитно или  гибридно-
интегральном исполнении с ISIS варактором. 

Построение малогабаритных умножителей частоты в монолитно- и гибридно-
интегральном исполнении совместно с фазовращателями и усилительными MMIC [33] пред-
ставляется перспективным направлением для создания модулей фазированных антенных ре-
шеток, а также для построения малогабаритных передающих устройств. 

3.4 Активные умножители частоты высокой кратности на ЛПД  

Проблема создания высокостабильных источников СВЧ колебаний представляет значи-
тельный интерес для многих применений. Один из известных путей построения таких источ-
ников основан на применении лавинно-пролетных диодов (ЛПД) в режиме эффективного пре-
образования частоты высокостабильного низкочастотного сигнала. Как известно, этот режим 
обеспечивает уровень мощности выходного сигнала на N-ой гармонике Pвых∼1/n [34, 35], что 
существенно превосходит достижимые характеристики умножителей на диодах с накоплением 
заряда, для которых Pвых∼1/n2 [36]. 

Теоретическое рассмотрение характеристик умножителя частоты на ЛПД основано на 
идеализированной схеме включения диода в СВЧ цепь генератора и подведении к ЛПД на-
пряжения U(t)=U0+Um1 sin(Ωt). В результате действия опорного напряжения с частотой Ω 
при достаточно большой амплитуде Um1 в высокочастотной цепи, в течение временных ин-
тервалов τп, проходят импульсы высокой частоты ω, лежащей в рабочей полосе частот гене-
ратора. При определенных условиях происходит фазовая синхронизация высокочастотных 
колебаний n-ой гармоникой опорного сигнала и в результате возникает последовательность 
когерентных СВЧ сигналов с частотой ω=nΩ. 
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Механизм преобразования частоты высокой кратности на ЛПД не раскрыт в полной 

мере и во многих работах трактуется неправильно. В этих работах полагается, что, прежде 
всего, значительная нелинейность лавинного процесса в ЛПД играет первостепенную роль в 
достижении высокой эффективности умножения частоты и в связи с этим анализируются ме-
тоды обострения импульсов тока через диод с целью увеличения содержания гармоник. 

Приведенный в [37] анализ показывает, что высокая эффективность активного умноже-
ния частоты на ЛПД определяется в основном механизмом возбуждения колебаний с ампли-
тудой Im(t) в пределах длительности импульса тока через диод и фазовой синхронизацией 
этих СВЧ колебаний гармониками периодической последовательности импульсов тока. Та-
кой механизм активного умножения частоты хорошо известен [38] и может быть применен к 
различным электронным приборам СВЧ. 

Рассмотрим эквивалентную схему рис. 17 автогенератора на ЛПД при воздействии 
внешнего субгармонического сигнала, модулирующего ток питания диода с частотой Ω: 
I0(t)=I0+I1sin(Ωt). В этой схеме диод 1 с импедансом zd = rd(ω, Im, I0)+jxd(ω, Im, I0) включен по-
следовательно с индуктивностью Lп, пересчитанным сопротивлением нагрузки RL и с омиче-
ским сопротивлением растекания и монтажа rs в металлокерамический корпус с емкостью 
диэлектрической втулки Cк. Корпусированный ЛПД включен в коаксиальную линию 2 элек-
трического питания, в которой установлен режекторный фильтр 3 для частот рабочего диа-
пазона генератора. К линии 
2 подключены генератор 
субгармонического внешне-
го сигнала 4 через емкость 5 
и источник постоянного то-
ка питания 6 через фильтр 
низких частот 7. Схема рис. 
17 с необходимой полнотой 
для данного рассмотрения 
характеризует особенности 
реальной волноводно-коак-
сиальной конструкции ум-
ножителя [37], [25 из гл.2, 
части I]. 

 
Рис. 17 
Эквивалентная схема генератора на ЛПД при воздействии внешне-
го субгармонического сигнала 

Нарастание колебаний возникает при токе питания I0(t), превышающем пусковой ток Iп, 
когда RL<⎪-rd(I0, (Im=0), ω)⎪-rs. При введении в цепь питания внешнего гармонического воз-
действия с частотой Ω на определенных временных интервалах τп, на которых I(t)>Iп, сум-
марное сопротивление RΣ=(-rd+rs+RL)<0, т.е. возникают условия для нарастания колебаний в 
высокочастотной цепи с частотой nsΩ, близкой к  собственной частоте ω0. 

Усиление сигнала is(t)=Ims(t)sin(nsΩt) в пределах интервала времени τп характеризуется 
рядом особенностей. Во-первых, нарастание амплитуды колебаний в высокочастотной цепи 
происходит при постоянно изменяющейся величине тока питания диода I0(t); во-вторых, в 
интервалах времени, в которых I(t)<Iп, усиленные колебания с частотой nsΩ практически 
полностью затухают. В результате в высокочастотной цепи возникают импульсы, когерент-
ность которых определяется степенью стабильности усиливаемого внешнего сигнала и ха-
рактеристиками синхронного режима. В полезной нагрузке, после полосового фильтра, вы-
деляется усредненная мощность Pout=Pmω/Qe, где Pmω – максимальный уровень мощности в 
импульсе, Qe – эффективная скважность импульсов, для определения которой требуется зна-
ние закона изменения во времени амплитуды колебаний. 

Строгое теоретическое рассмотрение данной задачи требует решения системы нели-
нейных уравнений в нестационарном режиме, определяющих взаимодействие внешнего пе-
риодического сигнала на основной частоте Ω с полупроводниковой структурой, установлен-
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ной в высокочастотной цепи, настроенной для работы на частоте гармоники ω=nΩ. При этом 
должны быть определены характеристики нарастания гармонической компоненты внешнего 
периодического сигнала в течение интервалов времени τп, равных нескольким периодам час-
тоты гармоники. В конечном итоге должны быть найдены условия формирования и характе-
ристики когерентного выходного сигнала системы на ЛПД при внешнем субгармоническом 
воздействии. Решение этой задачи возможно только методами численного интегрирования 
полной системы уравнений, учитывающих основные физиические процессы в полупровод-
никовой структуре и в высокочастотной системе. В настоящее время решение задач такого 
класса не известно. 

Для понимания физических процессов, определяющих особенности режима, и для 
оценки достижимых характеристик и параметров значительный интерес представляет при-
ближенное рассмотрение процесса нарастания амплитуды колебаний в высокочастотной це-
пи при субгармоническом воздействии. 

В данном разделе такое рассмотрение проведено при введении следующих упрощаю-
щих предположений: 
- Предполагается, что возникновение гармонических компонент периодического тока 

питания с основной частотой Ω происходит из-за нелинейной вольт-амперной характе-
ристики диода. При этом коэффициенты Фурье для разложения тока Im1sin(Ωt) с отсеч-
кой θ в последующих расчетах используются только для определения величин I0, Im1. 
Применение Фурье-разложения для определения амплитуд высших гармонических 
компонент imn дает завышенные оценки, что связано с характерной для ЛПД инерцион-
ностью лавинообразования, описываемой включением в цепь питания нелинейной ин-
дуктивности лавины LЛ~1/I0. В результате реализуемые временные зависимости I0(t) ха-
рактеризуются плавным нарастанием и спадом тока в области малых величин I0. В свя-
зи с этим в последующих расчетах амплитуды высших гармонических компонент опре-
деляются как imn=Im1(I0max, θ)/n2. Справедливость такого подхода определена на основе 
численных расчетов [37]. 

- Допустимо применение импедансного подхода для определения характеристик полу-
проводникового активного элемента и высокочастотной цепи в процессе изменения то-
ка питания I0(t) и нарастания амплитуды колебаний imn. 

- Предполагается выполнение условия резонанса в высокочастотной цепи для собствен-
ной частоты ω=ω0, при котором реактивная компонента полупроводниковой структуры 
xd (емкостного характера) и емкость корпуса диода Ck компенсируются индуктивно-
стью Lп монтажного элемента, включенного последовательно с полупроводниковой 
структурой, т.е. выполняется условие резонанса диода в корпусе в широком интервале 
изменений I0, Im: xd(I0, Im, ω0)-1/ω0Ck+ω0Lm≈0. 

- Условие резонанса выполняется при удалении области лавинного резонанса от рабочих 
частот, а также при xd(I0, Im, ω0)<< 1/ω0Ck. 

- Предполагается, что избирательность высокочастотной цепи генератора такова, что 
высшие гармонические компоненты внешнего сигнала, для которых не выполняется ус-
ловие nsΩ≈ω0, не оказывают какое-либо влияние на характеристики нарастания колеба-
ний на собственной частоте системы ω0. 
Рассмотрим два режима работы генератора на ЛПД (ГЛПД), в которых реализуется ак-

тивное умножение частоты высокой кратности: субгармоническое воздействие на генератор 
с жестким режимом самовозбуждения, субгармоническом воздействии на ГЛПД в бестоко-
вом режиме. В указанных двух режимах нарастание колебаний возможно только на части 
периода τп <T=2π/Ω, когда I0(t)>Iп. Различие этих режимов проявляется лишь при выключе-
нии опорного сигнала Um1 sin(Ωt). В генераторе с жестким режимом самовозбуждения при 
этом постоянный ток питания диода I0≠0, а в ГЛПД в бестоковом режиме I0=0. 

Оценки достижимых характеристик генератора проведем для 8-ми миллиметрового 
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диапазона волн при использовании кремниевого однопролетного ЛПД оптимальной струк-
туры, параметры которого в широком интервале плотностей тока питания и амплитуд СВЧ-
сигнала рассчитаны в [39]. 

При рассмотрении генератора с жестким режимом самовозбуждения с целью увеличения 
τп рассматриваются углы токовой отсечки 2θ = 3200, 3400. Бестоковый режим ГЛПД выполня-
ется при 2θ≤1800. Расчеты проведены для коэффициентов умножения частоты ns=5, 10, 20. 

Разбивая длительность временного интервала протекания тока I0(t) через диод на мини-
мальные по продолжительности временные отрезки ΔτIi и полагая, что на каждом из этих ин-
тервалов с индексом i значения I0i и imi остаются постоянными, можно рассчитать временную 
зависимость тока СВЧ с частотой nsΩ и, следовательно, временную зависимость мощности 
Pout(t) в нагрузке. На каждом элементарном временном интервале ΔτIi увеличение амплитуды 
тока СВЧ определяется выражением imкi/imнi=exp(δiΔτIi), где δ=(-rd+Rs+RL)/2Lп, imкi и imнi – ам-
плитуды тока СВЧ через диод в начале и в конце временного интервала ΔτIi. В расчетах зави-
симостей выходной мощности принято, что вне временных интервалов, в которых RΣ<0, ве-
личина сопротивления диода становится равной изотермическому дифференциальному со-
противлению RД=(W/vs)/2Cd, где W – ширина области пролета, vs – скорость носителя заряда 
в области пролета, Cd=εSpn/W. 

На рис. 18 приведены расчетные зависимости выходной мощности Pout(t), определенные 
для n=5 (кривая 1), n=10 (кривая 2), n=20 (кривая 3) при следующих исходных параметрах: 
2θ=3200, диаметр полупроводниковой структуры dpn=60 мкм, RL=4 Ом, rs=0,5 Ом, Lп=0,075 нГ, 
тепловое сопротивление полупроводниковой структуры RT=40º/Вт. На этом же рисунке приве-
дена форма тока I0(t) через диод, позволяющая оценить запаздывание импульса выходного 
сигнала. Можно видеть, что максимум мощности Pout(t) смещен относительно максимума тока 
I0 max примерно на четверть периода внешнего 
сигнала с частотой Ω. В рассматриваемом слу-
чае максимальная плотность тока через диод 
J0max=J0+Jm1=10,3 кА/см2, максимальный ток 
I0max=290 мА, пусковой ток Iп=116 мА. В рас-
сматриваемом расчете, длительность импуль-
сов тока через диод не превышает сотых долей 
наносекунды, что значительно меньше времен 
продольной и поперечной тепловой релаксации 
полупроводниковой структуры τh=h2

pn/α=20 нс 
и τr=rpn

2/α=18 мкс, соответственно (коэффи-
циент температуропроводности α=0,5 см2/с – 
для кремния при ϑ=500 К). При этом темпера-
тура нагрева полупроводника определяется 
средней мощностью питания диода P0 и мощ-
ностью низкочастотного внешнего сигнала PΩ: 
Δϑ=RT(P0+PΩ)≈180º; мощность внешнего низ-
кочастотного сигнала PΩ=(0,5Im1)2Rд=0,16 Вт. 
Таким образом, в приборах рассматриваемого 
класса возможно значительное увеличение 
максимальной плотности тока J0max для дос-
тижения более высоких энергетических харак-
теристик. Основные параметры рассматривае-
мого режима при n=5, 10, 20 приведены в таб-
лице 3. 
 
 

 
Рис. 18 
а) Временная зависимость тока питания диода; 
б) Расчетные зависимости выходной мощности для 
n=5 (кривая 1), n=10 (кривая 2), n=20 (кривая 3) 
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Таблица 3 

N imn, мА  Pωmax  мВт Qе Pω ср.  мВт 
5 6,0 280 3,2 88 

10 1,5 580 3,75 154 
20 0,725 530 5,5 96 

Из приведенных результатов видно: уровень максимальной мощности в импульсе Pωmax 
выходного сигнала наиболее низкий при умножении в 5 раз, когда ток внешнего воздействия 
im5 максимален и превосходит im10, im20 в 4 и в 16 раз соответственно; уровни импульсной 
мощности Pωmax  при n=10 и n=20 практически одинаковы, а величины средней мощности 
уменьшаются примерно обратно пропорционально n, что связано с уменьшением imn и уве-
личением скважности Qе. 

Величина выходной мощности при прочих равных условиях определяется двумя фак-
торами: величиной амплитуды спектральной компоненты с частотой nsΩ=ω0 и продолжи-
тельностью интервала времени τп, в течение которого происходит нарастание колебаний. 
При величинах ns=5 на интервале времени τп укладывается около 5 периодов колебаний, что 
совершенно недостаточно для нарастания амплитуды выходного сигнала. При n>10 решаю-
щую роль приобретает уменьшение imn, что увеличивает скважность Qe и снижает среднюю 
мощность выходного сигнала. Основная причина снижения уровня средней выходной мощ-
ности при n=20 связана с уменьшением imn, что приводит к увеличению эффективной скваж-
ности Qe и снижению средней мощности выходного сигнала.  

Достижение высоких энергетических параметров требует преодоления дефицита вре-
мени, в течение которого происходит усиление сигнала, т.е. RΣ<0. Возможным путем реше-
ния этой задачи может явиться увеличение коэффициента преобразования частоты n=f/F при 
неизменной величине частоты выходного сигнала. В некоторых пределах увеличения n воз-
растание интервала времени τп может оказаться более существенным фактором, чем умень-
шение амплитуды гармонической компоненты внешнего сигнала с требуемой частотой 
ω=nsΩ. При дальнейшем увеличении n, однако, амплитуда imn существенно снижается что 
приводит к уменьшению Pωmax. В конечном итоге при увеличении n амплитуда imn оказывает-
ся соизмеримой с уровнем амплитудного шума лавины в области малых токов, близких к ну-
лю. При этом механизм формирования когерентного выходного сигнала нарушается. 

При рассмотрении генератора в бестоковом режиме (при отсутствии внешнего воздей-
ствия) примем угол отсечки 2θ=1800. Ток через диод проходит в течение части периода, рав-
ного 0,5T=π/Ω, когда напряжение на диоде превышает напряжение лавинного пробоя. При 
достаточно большой амплитуде импульсов тока, проходящих через диод, отрицательное со-
противление RΣ возникает лишь в пределах временных интервалов τп, когда возможны уси-
ление и генерация. 

В пределах длительности импульсов тока через диод возникает усиление одной из гар-
монических составляющих низкочастотного опорного сигнала с частотой nsΩ, близкой к 
собственной частоте ω0. Усиление происходит в течение всего времени, когда суммарное со-
противление RΣ=-rd+rs+RL<0 на данной частоте ω0=nsΩ и прекращается в области заднего 
фронта импульса тока, когда исчезает отрицательное сопротивление. Длительность импульса 
СВЧ сигнала оказывается существенно меньшей длительности импульса тока через диод. 
Последовательность СВЧ импульсов после фильтрации образует выходной непрерывный 
сигнала на частоте ω0=nsΩ. Гармоника опорного сигнала с частотой ω0=nsΩ является синхро-
низирующим сигналом, обеспечивающим когерентность импульсов выходного сигнала и 
уровень фазового шума такой же, как и в умножителях частоты, т.е. λϕ~1/n2. Можно видеть, 
что все физические процессы в рассматриваемом режиме такие же, как и в рассмотренном 
случае генератора с жестким режимом самовозбуждения. 

При соотношении частот выходного и опорного сигналов ω/Ω=n и θ≈π/2 в пределах 
длительности импульса тока через диод укладывается примерно n/2 периодов высокой час-
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тоты. В результате наиболее важным фактором, ограничивающим выходную мощность, яв-
ляется дефицит времени, в течение которого происходит нарастание амплитуды колебаний. 
При фиксированной частоте выходного сигнала длительность импульса тока через диод 
уменьшается при уменьшении n. Поэтому режим активного умножения частоты (радиоим-
пульсного преобразования) наиболее эффективен при значительных величинах n≥10-15. 

Эффективным методом увеличения мощности выходного сигнала в режиме активного 
умножения частоты на ЛПД является создание формы опорного сигнала близкой к меандру, 
при которой заметно возрастает длительность импульса через диод и соответственно дли-
тельность режима усиления. Приближением к такому решению может  явиться создание ис-
точника опорного сигнала на транзисторе в классе Б и установка этого источника совместно 
с ЛПД в одной микрополосковой линии при минимальном расстоянии между ними. Возмож-
ным методом приближения к прямоугольной форме внешнего сигнала может явиться введе-
ние в цепь питания диода нечетных гармоник 3Ω, 5Ω…, как это показано в [37]. 

С целью выяснения особенностей нарастания ко-
лебания в рассматриваемом гипотетическом режиме 
проведены расчеты Pω(t) для внешнего сигнала прямо-
угольной формы (меандра). Расчеты проведены для ге-
нератора на кремниевом ЛПД со структурой p+n-n+, с 
dpn=60 мкм для n=5, 10, 20 при угле отсечки тока θ=π/2 
и частоте f=37,2 ГГц. Приняты следующие исходные 
параметры: J0 max=10,3 кА/см2, I0 max=290 мА, величины 
амплитуд im5=11,6 мА, im10=2,9 мА, im20=0,725 мА. Рас-
четные зависимости Pω(t) для n=5, 10, 20 (кривые 1, 2. 3 
соответственно) приведены на рисунке 19. Можно ви-
деть, что при увеличении n от 5 до 20 время τп увели-
чивается. В соответствии с этим при n=5 амплитуда im5 
не успевает нарасти до стационарного значения, при 
n=10 стационарная величина im10 достигается в самом 
конце импульса тока, а при n=20 режим автоколебаний 
возникает уже в средней части импульса тока. Степень 
приближения к рассматриваемому идеализированному 
режиму определяется возможностью создания внешне-
го периодического сигнала с требуемой прямоугольной формой. 

 
Рис. 19 
Расчетные зависимости выходной 
мощности для n=5 (кривая 1),  
n=10 (кривая 2), n=20 (кривая 3) при 
прямоугольной форме опорного сигнала

Приведенные результаты позволяют оценить характеристик активных умножителей час-
тоты на лавинно-пролетных диодах с различными профилями легирования полупроводни-
ковой структуры. Так, в [37] анализ характеристик активных умножителей проведен для двух-
пролетных кремниевых ЛПД со структурой p+-p-n-n+. Профиль легирования полупроводнико-
вой структуры выбран оптимальным для режима усиления и генерации колебаний в области 
частот 33–37 ГГц: lp=ln=1 мкм, Nа=Nd=3×1016 см-3, где lр, ln, Na, Nd – протяженности p и n 
областей и концентрации примесей в них. Зависимости активной Gd и реактивной BBd 
компонент комплексной проводимости полупроводниковой структуры, от плотности тока J0, 
для ряда фиксированных значений амплитуд Um СВЧ сигнала приведены в [40].  

На рис. 20 приведена временная зависимость плотности тока проводимости через диод 
J0(t) (тонкая сплошная кривая) при U0=30 В, U1=30 В и F=1,75 ГГц. Пунктирной кривой пред-
ставлен управляющий сигнал U(t). Из рис. 20 видно, что длительность импульса тока на уров-
не 5% τΙ ≈0,7(T/2), где T – период управляющего сигнала. При выбранных значениях U0 и U1 
средняя плотность тока J0ср=5 кА/см2. Можно видеть, что влияние нелинейной индуктивности 
области лавинного размножения свелось к запаздыванию импульса тока проводимости J0(t) и к 
плавным законам нарастания и спада плотности тока в областях малых значений J0. 
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На рис. 21 приведено спектральное распре-

деление амплитуд спектра Jn(n) периодических 
импульсов плотности тока J0(t). Можно видеть, 
что на гармониках в области частоты 35 ГГц 
(n=19) отношение амплитуды n-ой гармоники Jmn 
к амплитуде первой гармоники импульса плотно-
сти тока Jm1 составляет Jm19/Jm1=2,5×10-3. Особен-
ностью приведенного спектра является отсутст-
вие компонент, принимающих нулевые значения, 
разделяющие области спектра, сдвинутые по фазе 
на 1800. Эта особенность связана с плавным на-
растанием и спадом тока из-за индуктивного ха-
рактера импеданса ЛПД на частотах меньших 
частоты лавинного резонанса. В гипотетическом 
случае отсутствия индуктивности лавины в ана-
логичном режиме работы ЛПД максимальные 
значения Jm20/Jm1=0,015, т.е. значительно превы-
шают соответствующее значение компоненты 
спектрального разложения J0(t) в реальном ЛПД. 
Приведенные результаты подтверждают справед-

ливость принятой аппроксимации imn=Im1(I0max, θ)/n2. 

 

Рис. 20 
Временные зависимости управляющего сиг-
нала U(t) – пунктир, плотности тока прово-
димости через диод J0(t) – тонкая сплошная 
кривая, мощности P(t) – на частоте nF – 
сплошная жирная кривая.

На рис. 20 сплошной жирной кривой представлена расчетная зависимость мощности 
Pω(t) на частоте nF для случая коэффициента умножения n=19 и величинах параметров экви-
валентной схемы rs=0,3 Ом, rн=2 Ом, Lп=0,16 нГ. Диаметр меза-структуры диода выбран рав-
ным 70 мкм. Как видно из рис. 20, максимальное значение мощности Pω max(t)=2,6 Вт, а сред-
нее значение полезной мощности Pср=360 мВт. Максимальное значение мощности достига-

ется в области заднего фронта им-
пульса тока, где модуль сопротивле-
ния rΣe приближается к нулю. При 
этом мощность питания диода посто-
янным током Pо=5,7 Вт, а мощность 
управляющего сигнала (на частоте F) 
P1 =5,2 Вт. 

 
Рис. 21 
Распределения амплитуд спектра Jn(n) периодических 
 импульсов плотности тока J0(t)  
при гармоническом управляющем сигнале U(t) 

Существенной особенностью 
ЛПД, определяющей динамические 
характеристики преобразователя час-
тоты, является зависимость модуля 
отрицательного сопротивления полу-
проводниковой структуры от ампли-
туды СВЧ сигнала. Свойственное 
ЛПД уменьшение величины |rd| при 
возрастании im стабилизирует уровень 
мощности выходного сигнала при 
значительных изменениях амплитуды 
n-ой компоненты спектра управляю-
щего сигнала. Так, для случая, приве-
денного на рис. 20, уменьшение ам-
плитуды 19-ой гармоники тока прово-
димости I0(t) в два раза практически 
не влияет на уровень выходной мощ-
ности. 
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Нарастание уровня выходной мощности Pω(t) существенно ограничено из-за малой про-

должительности импульса тока. Малая продолжительность импульсов мощности приводит так-
же к увеличению скважности импульсов P(t) и в результате к снижению среднего значения 
мощности на частоте f=nF. Так же, как при рассмотрении ГЛПД на основе однопролетных дио-
дов, энергетические характеристики могут быть улучшены при форме опорного сигнала, при-
ближающейся к меандру. 

Рассмотрим приближение к прямоугольной форме за счет введения дополнительных гар-
монических компонент управляющего сигнала. Рассмотрим воздействие на ЛПД управляющего 
сигнала U(t)=U0+U1sin(Ωt)+U3 sin(3Ωt)+U5 sin(5Ωt) при U0 =30 В, U1=30 В, U3 = 10 В, U5 = 6 В и 
F = 1,75 ГГц. Параметры ЛПД те же, что и в 
предыдущем рассмотрении чисто гармони-
ческого воздействия. Зависимости U(t), J0(t), 
P(t) для данного случая при N=20 приведе-
ны на рис. 22. Спектр импульсов тока при-
веден на рис. 23. Можно видеть, что при-
ближение временной зависимости опорного 
напряжения к меандру привело к значи-
тельному увеличению амплитуд спектраль-
ных компонент тока через диод, длительно-
сти импульса тока и длительности импульса 
мощности: длительность импульса тока 
возросла до τI ≈ 0,9(T/2), а длительность им-
пульса мощности на уровне 10% увеличи-
лась до τp≈0,65(T/2). Как видно из рис. 22, 
максимальная мощность в импульсе 
Pmax=2,07 Вт, средняя мощность на частоте 
35 ГГц Рср=575 мВт при мощности источ-
ника постоянного тока Р0=6,05 Вт и полной 
мощности управляющего сигнала на часто-
тах Ω, 3Ω и 5Ω Рвх=4,67 Вт.  

 

Рис. 22 
Временные зависимости U(t) – пунктир, J0(t) – тон-
кая сплошная кривая, P(t) на частоте nF – сплошная 
жирная кривая при управляющем сигнале, включаю-
щем 1, 3 и 5 гармоники частоты F. 

В представленных выше расчетах 
рассмотрены ЛПД с оптимальным профи-
лем легирования для режима авто-
колебаний и усиления сигнала, т.е. изме-
нения в законе легирования для увели-
чения эффективности преобразования 
частоты не введены. Известны экспери-
ментальные работы, в которых реализо-
ваны умножители частоты, использующие 
промышленные генераторные диоды и 
обеспечивающие эффективное умножение 
частоты при n = 23 с уровнем выходной 
мощности Рвых/Рвх=-(14…17) дБ в полосе 
умноженных частот 40…50 ГГц [41]. 

Рис. 23 
Распределения амплитуд спектра Jn(n) периодических 
импульсов плотности тока J0(t) при управляющем 
сигнале U(t), представленном на рисунке 22. 

В то же время, согласно [34, 35] оп-
тимальные по эффективности умножи-
тельные диоды со структурой p+-n-n+ ха-
рактеризуются профилем легирования, 
приближающимся к p-i-n диоду с факто-
ром прокола 2–2,2 (в оптимальном по эф-
фективности генераторном ЛПД фактор 
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прокола равен 1). Оптимизация профиля легирования умножительного диода уменьшает 
омическое сопротивление области пролета диодной структуры при напряжении на диоде 
меньшем напряжения прокола, удаляет область лавинного резонанса от рабочей области час-
тот. Необходима, однако, такая оптимизация профиля легирования, при которой не будет за-
метно уменьшаться модуль отрицательного сопротивления полупроводниковой структуры в 
пределах длительности импульса тока через диод.  

Приведенное рассмотрение работы приборов на ЛПД в режиме «радиоимпульсного 
преобразования частоты» (активного умножителя частоты) высокой кратности позволяют 
сделать следующие выводы: 
- Эффективное умножение частоты достигается при выполнении условия резонанса (1) в 

высокочастотной цепи ЛПД, для чего необходимо: а) увеличить dpn так, чтобы выпол-
нялось условие xd<<1/ω0Сk в широком интервале изменений токов I0, Im1, б) по возмож-
ности удалить область лавинного резонанса от интервала рабочих частот, приблизив 
профиль легирования к p-i-n-диоду. 

- Достижение высокого уровня мощности выходного сигнала требует работы с такой 
максимальной плотностью J0max в импульсе тока I(t), при которой нагрев полупровод-
ника средним током I0 и током внешнего низкочастотного источника Im1 не превышает 
допустимую величину. 

- Для увеличения эффективности преобразования частоты целесообразно формировать 
опорный низкочастотный сигнал с формой, приближающейся к прямоугольной и рабо-
та при этом должна проводиться с углом отсечки 2θ≈1800. 

- При гармоническом внешнем воздействии наиболее целесообразным является угол от-
сечки 2θ≈300-3400. 

- Параметры корпуса диода целесообразно выбирать такими, при которых его доброт-
ность минимальна, т.е. индуктивность Lп должна быть минимальной, при которой вы-
полняется условие резонанса вблизи частоты ω0. 

- Сопротивление полезной нагрузки, пересчитанной в высокочастотную цепь ЛПД следует 
выбирать минимальной, но превышающей сопротивление потерь rs более чем в 3-4 раза, 
для обеспечения приемлемого КПД. 

Конструктивная схема построения рас-
сматриваемого активного умножителя часто-
ты на ЛПД приведена на рис. 24. Диод 1 на 
теплоотводящем основании 2 установлен в 
волноводе прямоугольного сечения 3, разме-
ры которого определяются выходной часто-
той fout=nF. Постоянный ток питания и пере-
менное входное напряжение на частоте F 
подводится к диоду при помощи централь-
ного проводника коаксиальной линии 4. 
В линию включен полосовой фильтр 5, про-
пускающий только низкие частоты входного 
сигнала и постоянный ток питания. 
В выходном волноводе 3 установлен полосо-

вой фильтр 6, пропускающий сигнал с частотой nF. Подведение постоянного тока питания и 
входного низкочастотного сигнала предусматривает включение в цепь питания фильт-
ров 7, 8.Согласование с нагрузкой и оптимизация коэффициента преобразования достигаются 
настройкой поршнем в волноводе 3 и регулируемым положением диода в волноводе. 

В данной схеме обеспечивается форма управляющего напряжения на клеммах диода, 
приближающаяся к меандру, поскольку источником входного напряжения является полевой 
транзистор, работающий в режиме насыщения, подключенный к диоду цепями с минималь-
ными реактивными элементами. Очевидно, что с целью уменьшения габаритов, конструкция 

Рис. 24 
Конструктивная схема построения преобразова-
теля частоты высокой кратности на ЛПД  
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умножителя может быть построена с применением микрополосковых линий, аналогично ре-
шениям для варакторных умножителей частоты (см. 2.4). 

Принципиально важной задачей при конструировании рассматриваемых преобразова-
телей частоты на ЛПД является обеспечение эффективного теплоотвода с диода, поскольку к 
ЛПД подводится значительная мощность входного сигнала P1 и электрического питания 
ЛПД P0, а полный КПД преобразования η=Pout/(P0+Pout) меньше процента. Эта особенность 
во многих случаях ограничивает область применения преобразователей частоты данного 
класса.  

Активные умножители частоты на ЛПД активно разрабатывались в ГП НИИ «Орион» 
для многих применений: в системах связи и радиолокации в миллиметровом диапазоне волн, 
в медицинском и научном приборостроении, для построения уровнемеров высокой точности 
и т.д. [42, 43] Типичные параметры и характеристики разработанных активных умножителей 
частоты приведены в таблице 4. 

Таблица 4 
Параметры W-диапазон, WR-10 F-диапазон, WR-8 D-диапазон,WR-6 

Диапазон частот, ГГц 75-110 90-140 110-170 
Выходная мощность, мВт 30 20 10 
Коэффициент умножения 12-15 13-20 15-24 
Рабочая полоса частот, ГГц 2 2 2 
Входная мощность, Вт 0,5-1,0 0,5-1,0 0,5-1,0 
Потребляемая мощность (сме-
щение ЛПД), В/А 27/0,15 25/0,15 25/0,15 

Приведенные в таблице № 4 умножители характеризуются высокой надежностью (вре-
мя наработки на отказ не менее 50000 часов). 

 



 
 
 
 

Часть II  

ТРАНЗИСТОРНЫЕ  
ИСТОЧНИКИ МОЩНОСТИ  

МИЛЛИМЕТРОВОГО ДИАПАЗОНА ВОЛН 
 

Введение  
Последние десятилетия XX века ознаменовались значительными достижениями в созда-

нии, разработке и промышленном освоении новых классов трехэлектродных полупроводнико-
вых приборов в диапазонах сантиметровых и миллиметровых волн (транзисторов СВЧ). Конст-
руктивные особенности этих приборов, а также присущие им энергетические, диапазонные и 
спектральные характеристики, решают принципиальные задачи построения нового поколения 
радиоэлектронных устройств, динамические и эксплуатационные параметры которых недости-
жимы при использовании полупроводниковых приборов других классов. 

Пройденный путь развития транзисторов от первых образцов конца сороковых годов c то-
чечными контактами на германии и размерами контактных элементов, превышающими 50 мкм 
(Bardeen and Brattain, 1948; Shokley, 1949) до современных многослойных полупроводниковых 
структур с размерами основных элементов, равными сотым долям микрона – это непрерывная 
цепь новых принципиальных решений построения трехэлектродных приборов на основе изуче-
ния физических процессов в сложных полупроводниковых структурах, выбора оптимальных 
материалов и их композиций, разработки технологических операций и высокоточного техноло-
гического и контрольно-измерительного оборудования и т.п.  

В результате выполненных исследований и разработок найдены пути построения транзи-
сторов СВЧ во всем диапазоне сантиметровых и миллиметровых волн вплоть до 300 ГГц. Соз-
даны эффективные мощные транзисторы с уровнями непрерывной мощности десятки и сотни 
Ватт в сантиметровом, единицы Ватт в миллиметровом диапазоне волн, широко применяемые 
при построении малогабаритных передающих устройств СВЧ различного назначения; созданы 
малошумящие усилительные и смесительные транзисторы, на основе которых строятся совре-
менные радиолокационные, радионавигационные и связные устройства с высокой чувствитель-
ностью. Амплитудно-частотные характеристики современных транзисторов СВЧ позволяют 
создавать сверхширокополосные усилители в сантиметровом и миллиметровом диапазонах волн 
с полосой рабочих частот, превышающей 2–3 октавы.  

Новые результаты по созданию современных типов транзисторов и построению оптималь-
ных схем их применения в различных радиотехнических устройствах рассматриваются в основ-
ном только в периодической научной литературе. При этом, как правило, независимо рассмат-
риваются вопросы построения полупроводниковых активных элементов – транзисторов и во-
просы проектирования высокочастотных схем разного назначения с их применением. Система-
тическое изложение этих материалов в книгах и монографиях практически отсутствует.  

В предлагаемой части II настоящей книги сделана попытка дать краткое описание совре-
менной транзисторной электроники СВЧ, включающее принципы построения, оптимизации и 
достижимые характеристики различных классов транзисторов и радиотехнических приборов и 
устройств СВЧ на их основе.  

Излагаются физические принципы действия транзисторов различных классов, вопросы вы-
бора полупроводниковых материалов, оптимизации полупроводниковых структур и конструк-
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ций. Рассматриваются вопросы построения схем и конструкций полупроводниковых приборов 
сантиметрового и миллиметрового диапазонов различного функционального назначения, вы-
полненных на основе транзисторов. Излагаются особенности и характеристики широко приме-
няемых технологических операций и путей построения микроволновых схем в монолитно- и 
гибридно-интегральном исполнении, таких как технология “flip-chip”, применение тонкопле-
ночных микрополосковых линий и т.п. При этом рассмотрены следующие полупроводниковые 
приборы и устройства на их основе. 
– Гомоструктурные и гетероструктурые биполярные и полевые транзисторы, эффектив-

ные в сантиметровом и в миллиметровом диапазонах волн; перспективные транзисторы 
на горячих электронах и с применением широкозонных полупроводниковых материа-
лов. 

– Микроволновые усилители, генераторы, умножители частоты в гибридном и монолит-
ном интегральном исполнении. 

– Автогенераторы с высокой частотной стабильностью при использовании высокодоб-
ротных диэлектрических и объемных резонаторов, а также умножителей частоты высо-
кой кратности.  

– Транзисторные генераторы в режиме внешней синхронизации сигналами на основной 
частоте и на частотах субгармоник. 

– Транзисторные источники большой мощности на основе суммирования мощностей в 
разветвленных и гибридных СВЧ-цепях, а также в пространственно развитых квазиоп-
тических системах.  
Приведенные в части II книги материалы не охватывают в полном объеме новые ре-

зультаты по современной транзисторной электронике СВЧ и могут рассматриваться как вве-
дение в эту область знаний. 
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Глава 1 Транзисторы миллиметрового диапазона волн 
Трехэлектродные полупроводниковые приборы (транзисторы) являются наиболее ранними 

разработками твердотельных источников электромагнитных колебаний в диапазоне СВЧ. Первые 
идеи по созданию полупроводниковых приборов аналогичных вакуумным триодам по характерис-
тикам управления выходной мощностью и по величинам импедансов на входе и выходе прибора 
относятся к 1931–1933 годам [1, 2]. Эти идеи относились к построению трехэлектродных полупро-
водниковых устройств, ток в которых управляется электрическим полем – полевым транзисторам 
(field effect transistors – FET). Потребовалось, однако, два десятилетия прежде, чем были преодолены 
многие принципиальные и технологические проблемы по созданию полевых транзисторов СВЧ.  

Первым действующим трехэлектродным полупроводниковым прибором в низкочастотной 
части микроволнового диапазона волн явился транзистор с точечными контактами, изобретенный и 
созданный в 1948–1949 годах [3, 4]. Этот прибор послужил основой для построения биполярного 
транзистора (BJT) с плоскими p-n-переходами. Таким образом, можно считать, что создание транзи-
стора в 1948 году определило начало эры полупроводниковой электроники СВЧ [5]. 

В течение долгих лет, вплоть до 70-х годов, почти не упоминалось о возможности создания 
транзисторов с высоким быстродействием, обеспечивающим их работу в сантиметровом и мил-
лиметровом диапазонах волн. Потребовались еще десятилетия для создания современной базы 
активных полупроводниковых приборов СВЧ в широком диапазоне, действующих на частотах 
вплоть до 200–300 ГГц.  

В настоящее время полевые и биполярные 
транзисторы завоевывают ведущее место, как 
мощные источники электромагнитных колеба-
ний в автогенераторах, широкодиапазонных и 
малошумящих усилителях сантиметрового и 
миллиметрового диапазонов волн. Достигнутые 
к 2000 году уровни непрерывной мощности раз-
личных электронных приборов, в том числе 
транзисторов, представлены на рис. 1 (по мате-
риалам [6, 7]). Можно видеть, что выходные 
мощности транзисторов на частотах меньших 
30 ГГц, существенно выше, чем у ЛПД, а в диа-
пазоне 30–100 ГГц достигнутые средние мощ-
ности транзисторов и ЛПД практически одина-
ковы. При этом максимальные достижимые 
значения КПД современных транзисторов зна-
чительно выше, чем у наиболее эффективных 
диодов. Достигнутые результаты по уровням 
КПД (по добавленной мощности) ηad для тран-
зисторов различных классов, HBT, GaAs FET, 
PHEMT, InP HEMT, MHEMT, в широком диа-
пазоне частот приведены на рисунке 2. Различ-
ные классы транзисторов отмечены на этом ри-
сунке значками с разной геометрией. Таким об-
разом, транзисторы являются в настоящее время 
наиболее эффективными и мощными полупро-
водниковыми приборами непрерывного дейст-
вия в сантиметровом и миллиметровом диапа-
зонах волн. В связи с высокими значениями 
КПД на основе транзисторов выполнимы эффективные сумматоры мощностей N транзисторов с 
уровнями непрерывной выходной мощности сотни Ватт в сантиметровом и десятки Ватт в мил-

 
Рис. 1 
Достигнутые к 2000 году уровни непрерывной 
мощности различных электронных приборов, в 
том числе транзисторов: 

 – Гиротроны 
 – Клистроны 
 – ЛБВ с соленоидальной фокусировкой и на 
связаных резонаторах 

 – Умножитель поперечного поля 
 – ЛБВ с периодической магнитной фокуси-
ровкой 

 – Лампы обратной волны 
 – Биполярные транзисторы 
 – Полевые транзисторы 
 – Генераторы на ЛПД 
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лиметровом диапазонах волн. Такие сумматоры мощностей транзисторов уже в настоящее время 
могут конкурировать с определенным классом современных электровакуумных приборов, в част-
ности, с ЛБВ непрерывного действия сантиметрового диапазона волн, так называемыми мощными 
модулями СВЧ [6]. 

Рис. 2 
Достигнутые к 2000 году уровни 
КПД (по добавленной мощности)ηd
для транзисторов различных клас-
сов 

 
Важной особенностью транзисторов, значительно упрощающей их применение в различных ра-
диотехнических схемах, является значительная изоляция между входными и выходными клем-
мами. Эта изоляция позволяет создавать автогенераторы и усилители без применения невзаим-
ных устройств (ферритовые вентили, циркуляторы), необходимых для развязки между элемен-
тами схем. В результате упрощается и удешевляется конструкция радиотехнического устройст-
ва, увеличивается устойчивость параметров к климатическим воздействиям.  

Значительные успехи в создании современных быстродействующих транзисторов в интер-
вале частот до сотен ГГц, c быстродействием единицы пикосекунд, с непрерывными мощностя-
ми единицы Ватт и КПД десятки процентов обусловлены следующими основными факторами: 
– применением наиболее прогрессивных технологий для обеспечения прецизионной точности 

выполнения полупроводниковых структур с размерами до сотых долей микрона; 
– широким применением для создания транзисторов арсенида галлия и других полупроводни-

ковых материалов и их композиций, позволивших решить проблемы быстродействия и соз-
дать новые классы транзисторов с высокими энергетическими параметрами; 

– значительным успехам в разработке новых физических идей построения трехэлектродных 
полупроводниковых приборов. 
В данной главе обсуждаются основные физические идеи, лежащие в основе создания совре-

менных транзисторов сантиметрового и миллиметрового диапазонов волн, применяемых в аппа-
ратуре различного назначения. Рассматриваются особенности построения новых перспективных 
классов транзисторов (гетероструктурные полевые и биполярные транзисторы, псевдоморфные и 
метаморфные полевые транзисторы) и достижимые на этих транзисторах характеристики и пара-
метры. Кратко обсуждаются новые направления исследований сверхбыстродействующих транзи-
сторов на горячих электронах. 

Материалы данной главы обобщают опыт разработок и исследований трехэлектродных по-
лупроводниковых приборов, изложенный в обширной учебной, научной литературе, в том числе в 
периодических научных изданиях. 
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1.1 Биполярные транзисторы  

Биполярные транзисторы, как уже отмечалось, явились первыми трехэлектродными по-
лупроводниковыми приборами (генераторами и усилителями), действующими в области ра-
диочастот на первом этапе и вплоть до сотен гигагерц на основе гетероструктур в настоящее 
время. С использованием биполярных транзисторов были созданы первые монолитно инте-
гральные схемы на одном чипе (1961), включающие биполярный транзистор и пассивные 
элементы. Эти работы определили начало исключительно успешного промышленного разви-
тия микроэлектроники. 

В начале 60-х годов были созданы первые полевые транзисторы (metal-semiconductor-
field-effect transisitors – MESFET) на основе GaAs, с быстродействием существенно большим, 
чем у кремниевых биполярных транзисторов (BJT). Однако BJT, хотя и были вытеснены из 
ряда областей, прежде всего, связанных с цифровыми логическими схемами, находят широ-
кое применение и в настоящее время на частотах до 20–30 ГГц. Это обусловлено тем, что, 
во-первых, кремниевые BJT характеризуются высокими энергетическими и низкими шумо-
выми параметрами в области частот меньших 10 ГГц и, во-вторых, технология изготовления 
этих приборов базируется на хорошо отработанных процессах, не требующих реализации 
элементов с субмикронными размерами, что характерно для производства современных по-
левых транзисторов.  

Традиционные биполярные транзисторы (БТ, в англоязычной литературе – BJT) строят-
ся с использованием единственного полупроводникового материала во всем приборе (обыч-
но кремния). Это так называемые гомоструктурные биполярные транзисторы. В то же время 
быстродействие и энергетические параметры биполярного транзистора могут быть сущест-
венно улучшены при использовании полупроводниковых материалов с различными величи-
нами энергетических зазоров и введении в конструкцию транзистора широкозонных мате-
риалов. В таких транзисторах, в основе построения которых лежит схема БТ, применяются 
один или два гетероперехода и приборы этого класса получили название гетеро-биполярных 
транзисторов (ГБТ, HBT). В настоящее время разработка ГБT в широком частотном диапа-
зоне, вплоть до 300 ГГц, является одним из наиболее важных направлений развития полу-
проводниковой электроники СВЧ. 

В данном разделе рассматриваются основные особенности построения БT и ГБT и их 
достижимые характеристики в сантиметровом и миллиметровом диапазонах волн. Предпола-
гается, что читатель знаком с основными вопросами построения биполярных транзисторов, 
изложенными в обширной научной и учебной литературе (например, [9], [10], [11]). Для 
полноты изложения ниже приводятся известные основные положения и соотношения для 
биполярных транзисторов. 

1.1.1 Гомоструктурные биполярные транзисторы 

а) Основные соотношения, режимы, структуры  
Простейшая схема построения биполярного транзистора со структурой n-p-n приведена 

на рисунке 3а. На этом же рисунке обозначены компоненты токов, протекающих в транзи-
сторе: IЭ – суммарный ток эмиттера, IБ – суммарный ток базы, IК – суммарный ток коллекто-
ра, InЭ – полный ток электронов в эмиттере, IrЭ – ток рекомбинации электронов с дырками из 
базы в области перехода эмиттер-база, IpЭ – ток дырок из базы, прошедших потенциальный 
барьер эмиттер-база, IrБ – ток рекомбинации в базе, IgК – ток генерации в области простран-
ственного заряда перехода база-коллектор, Ir – ток рекомбинации на электродах, боковых 
поверхностях. Пунктирные линии на рис. 3а определяют границы областей пространствен-
ного заряда в переходах эмиттер-база и база-коллектор. Значительная несимметрия границ 
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этих областей относительно плоскостей p-n-переходов определяется различием уровней ле-
гирования электродов транзистора.  

Типичные уровни концентрации примесей в электродах составляют: 1020 см-3 в эмитте-
ре, 1018 см-3 в базе, 1016 см-3 в коллекторе. На рисунке 3б приведен профиль легирования би-
полярного транзистора. Области обеднения расширяются в электродах с меньшей концен-
трацией примесей согласно соотношению ln×Nd=lp×Na, l=ln+lp; здесь ln, lp - протяженности 
области пространственного заряда (области обеднения) в электродах с n и p проводимостями 
и с концентрациями примесей Nd и Na соответственно, lj – полная ширина области простран-
ственного заряда p-n-перехода с индексом j (j=1 – эмиттер-база, j=2 – база-коллектор): 
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Здесь ε – диэлектрическая проницаемость (ε=10-10 А×с)/(B×м) в кремнии), q – заряд электрона, 
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NNU  – контактная разность потенциалов, Uj – приложенное напряжение к переходу j, 

тепловое напряжение UT=(kT/q), ni – собственная концентрация примесей. При комнатной темпе-
ратуре  для кремния ni=1,45×1010 см-3, UT=26 мэВ. В активном режиме работы транзистора к его 
электродам подводятся питающие напряжения: прямое смещение к переходу j=1 эмиттер-база 
(UЭБ) и обратное смещение к переходу база-коллектор (UБК). В соответствии с (1) включение пря-
мого смещения к переходу эмиттер-база приводит к сокращению области пространственного 
заряда p-n-перехода j=1 и к снижению высоты барьера в этом переходе. Обратное смещение в об-
ласти перехода j=2 значительно увеличивает ширину области пространственного заряда в 
основном в области коллектора, где концентрация примесей минимальна. На рис. 3в приведено 
распределение напряженности электрического поля E(x) вдоль оси транзистора, а на рис. 3г – 
диаграмма энергетических зон для n-p-n-транзистора в активном режиме при подведении 
питающих напряжений U0БЭ, U0КЭ к его электродам. Представленные на рисунке 3а потоки 
электронов и дырок формируют токи электродов транзистора: 

IЭ=InЭ+IpЭ+IrЭ,       (2a) 
IК=InЭ-Ir+IgК,       (2б) 
IБ=IpЭ+IrЭ-IgК+Ir        (2в) 

Усиление тока в схеме с общим эмиттером определяется соотношением: 
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мо малым величинам токов генерации и рекомбинации. В рассматриваемой упрощенной мо-
дели транзистора учитываются два компонента токов в эмиттере, соответствующих диффу-
зионным потокам электронов и дырок через переход эмиттер-база. В связи с тем, что кон-
центрация примесей в эмиттере значительно большая, чем в базе, т.е. NdЭ>>NaБ, справедливо 
неравенство: InЭ>>IpЭ. На основе диффузионной модели можно записать: 
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где Dn, Dp – коэффициенты диффузии электронов и дырок, отношение которых, согласно со-
отношению Эйнштейна равно отношению соответствующих подвижностей μn, μp. NdЭ – кон-
центрация доноров в эмиттере, NаБ – концентрация акцепторов в базе, WЭ, WБ – протяженно-
сти областей эмиттера и базы соответственно.  
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Эффективность эмиттера определяет-

ся коэффициентом инжекции, определяю-
щим отношение между инжектирован-
ными электронами из эмиттера в базу и 
обратно инжектированными дырками из 
базы в эмиттер 
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где Lp,n – диффузионнные длины для ды-
рок и электронов. 

Электроны диффундируют через базу, 
протяженность которой WБ выполнена ми-
нимально возможной, значительно меньшей 
диффузионной длины Ln, захватываются 
полем пространственного заряда перехода 
(j=2) база-коллектор и попадают в коллек-
тор. В транзисторах с тонкой базой, для ко-
торых справедливо условие WБ/Ln<<1, ток 
коллектора и ток эмиттера близки друг к 
другу. Величина этих токов определяется 
выражением [8]: 
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Эта формула учитывает выполнение эмит-
тера в виде тонкой полоски с общей длиной 
Z и шириной аэ. Именно конструкции тако-
го типа, с большим отношением периметра 
эмиттера к площади структуры оказались 
наиболее эффективными при увеличении 
рабочих частот транзистора (многоэмиттер-
ные конструкции). 

Поскольку IБ≈IЭ-IК, ток базы опреде-
ляется соотношением подобным (6). Таким 
образом, приближенно можно полагать, что 
усиление β не зависит от тока коллектора 
при умеренных его величинах. Большая 
плотность носителей в переходе коллектор-база приводит к уменьшению электрического поля в 
базе из-за смещения максимума поля пространственного заряда в область коллектора (эффект 
Кирка). В результате прохождение электронов в коллектор уменьшается и соответственно сни-
жается усиление. При малых плотностях тока усиление β зависит от величины тока из-за допол-
нительного тока рекомбинации в области пространственного заряда перехода эмиттер-база. 

Рис. 3 
Характеристики n-p-n БТ: 
а) схема построения БТ 
б) профиль легирования БТ 
в) распределение напряженности электрического 
поля E(x) 
г) диаграмма энергетических зон n-p-n БТ; Eс – дно 
зоны проводимости; Ev – потолок валентной зоны; 
EF – уровень Ферми

Важным параметром транзистора является его крутизна: 

БЭ

К

U
IS

Δ
Δ

= .       (7) 

Поскольку S является производной экспоненциальной функции (6), эта величина пропорцио-
нальна току эмиттера и может принимать очень большие значения.  

Эффективность работы транзистора (усиление по току в схеме с общей базой) опреде-
ляется коэффициентом передачи тока 
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α0=IК/IЭ=γ×αT=1-
|| Э

Б

I
I       (8) 

где γ – коэффициент инжекции, αT – коэффициент прохождения носителей через базу: 
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Б
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n
T L

W
−≈α .      (9) 

Как следует из (5, 8, 9), для достижения коэффициента передачи тока близкого к единице не-
обходимо создать структуру транзистора с соотношениями NdЭ/NaБ>>1 и LnБ/WБ>>1. 

Коэффициент усиления в схеме с общим эмиттером связан с коэффициентом усиления 
в схеме с общей базой соотношением: 

0

0

Б

К
0 1 α−

α
==β

I
I .     (10)  

 
Рис. 4 
Входные характеристики n-p-n биполярного транзистора: 
а) включение в схеме с общей базой (ОБ) 
б) включение в схеме с общим эмиттером (ОЭ); UEa - напряжение Эрли 

Для оценки влияния напряжений коллектор-база UКБ, коллектор-эмиттер UКЭ на усиление 
биполярного транзистора рассмотрим вольт-амперные характеристики БТ (рис. 4), определяю-
щие, зависимости тока коллектора IК от указанных напряжений. В схеме с общей базой (ОБ) 
(рис. 4а) ток коллектора определяется, прежде всего, величиной тока эмиттера IЭ (IК=α0IЭ), фик-
сированные значения которого являются параметрами для каждой из кривых семейства. Усло-
вие пропорциональности при α0≈1 достаточно хорошо выполняется от области насыщения 
(UКБ<0) до области лавинного пробоя перехода коллектор-база при UБК=Ubr. Область характери-
стик при UКБ>0 соответствует активному режиму; область характеристик при UКБ<0 относится к 
режиму насыщения, где напряжение коллектора становится прямым и с его ростом экспоненци-
ально возрастает ток инжекции, направленный противоположно току коллектора, инжектиро-
ванного из эмиттера. Поэтому полный ток уменьшается и может даже изменить направление.  

В схеме с общим эмиттером (ОЭ) (рис. 4б) вольт-амперные характеристики IК(UКЭ) при 
фиксированных величинах тока базы IБ в значительной степени зависят от эффекта модуляции 
ширины нейтральной базы WБ при изменении напряжения коллектор-база (эффект Эрли [9]). 

При введении напряжения Эрли 
ε

=
2
ББWqNUEa  указанные характеристики представлены на 

рис. 4б. В высокочастотных транзисторах, в связи с уменьшением WБ, напряжение UEa стано-
вится малым. При этом на пологих участках характеристик, где UКЭ>UБЭ, ток коллектора за-
метно увеличивается при увеличении UКЭ вследствие повышения β. Таким образом, диффе-
ренциальное выходное сопротивление транзистора в активном режиме для схемы ОЭ значи-
тельно ниже, чем для схемы ОБ. Поскольку β зависит от тока коллектора, а значит и от тока 
базы, то характеристики неэквидистантны, т.е. при одинаковых изменениях тока базы характе-
ристики располагаются на разных расстояниях друг от друга.  
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Крутые участки характеристик при малых напряжения UКЭ соответствуют режиму насы-

щения. При больших напряжениях UКЭ резкое увеличение тока обусловлено лавинным пробоем. 
В схеме ОЭ напряжение пробоя UКЭbr значительно ниже, чем в схеме ОБ. Это связано с тем, что 
при постоянной величине тока базы, дырки, возникающие при ударной ионизации в обедненной 
области j=2, накапливаются в базу, увеличивают ее потенциал, т.е. прямое напряжение на пере-
ходе j=1. В результате возрастает инжекция электронов в базу из эмиттера, увеличивается ток 
коллектора, что вызывает возрастание актов ударной ионизации. Таким образом, в схемах ОЭ 
имеет место внутренняя положительная обратная связь, приводящая к снижению напряжения 
пробоя UКЭbr. В схеме ОБ потенциал базы не изменяется и описанный механизм положительной 
обратной связи отсутствует. Отношение напряжений пробоя транзистора в схемах с ОЭ и ОБ 
UКЭbr(ОЭ)/UКБbr(ОБ)=1/[1+β]1/m. Здесь m=3 для кремния n-типа, m=5 для кремния p-типа.  

б) Особенности работы биполярного транзистора на высоких частотах 
Здесь и в последующем изложении под высокими частотами понимаются такие, для кото-

рых период колебаний соизмерим или меньше времени протекания физических процессов в 
транзисторе. Такое определение охватывает и импульсные сигналы, временные характеристики 
которых (например, длительность импульса) соизмеримы с временными задержками в транзи-
сторах. Таким образом, понятие "высокие частоты" является относительным, привязанным к 
инерционным свойствам конкретного транзистора.  

На высоких частотах реактивные сопротивления емкостей транзистора соизмеримы c диф-
ференциальными сопротивлениями p-n-переходов j=1, 2. В связи с этим параметры, описываю-
щие работу транзисторов при их моделировании (h-параметры, Y-параметры, а также коэффици-
енты усиления α, β в схемах ОЭ и ОБ) становятся комплексными, зависящими от частоты. В ча-
стности, с увеличением частоты увеличиваются модули входной и выходной проводимостей 
транзистора, увеличивается модуль коэффициента обратной связи по напряжению h12=U1/U2 при 
разомкнутом входе по переменной составляющей и т.п.  

Частотные зависимости модуля коэффициента 
передачи тока ⎢h21⎢=⏐IК/IЭ⏐приведены на рис. 5 (ло-
гарифмический масштаб) [10]. Из рисунка видно, что, 
начиная с некоторой частоты fα для схемы ОБ и fβ для 
схемы ОЭ величины⏐h21⏐заметно уменьшаются, что 
ограничивает работу транзистора в области высоких 
частот.  

Важнейшей характеристикой транзистора, оп-
ределяющей его инерционные свойства, является 
граничная частота коэффициента передачи тока fT. 
Она определяется как частота, на которой коэффици-
ент передачи тока (коэффициент усиления по току) 
равен единице. Эта частота связана со временем запаздывания τкэ импульса коллекторного тока 
по отношению к импульсу тока, введенному в эмиттер соотношением: 

 
Рис. 5 
Частотные зависимости модуля коэф-
фициента передачи ⎪h21⎪=⎪IC/IE⎪=α0

fT=1/(2πτкэ).       (11) 
Точное определение τкэ требует численного расчета. Приведенный ниже приближенный 

расчет основан на разделении структуры транзистора на несколько областей, соответствую-
щих последовательному продвижению носителей от эмиттера к коллектору. В этом случае 
время запаздывания  

τкэ=τЭп+tпрБ +tпрКп +τКп,      (12) 
где τЭп, τКп – постоянные времени эмиттерного и коллекторного переходов; tпрБ, tпрКп – сред-
нее время пролета электронов через базу и коллекторный переход.  

Постоянная времени τЭп определяет время задержки тока инжекции в эмиттерном пере-
ходе и определяется как  
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τЭп =rЭСЭбар=ϕТСЭбар/IЭ.      (13) 

Здесь СЭбар – барьерная емкость перехода эмиттер-база (j=1). 
Второе слагаемое в (12) отражает время зарядки диффузионнной емкости эмиттерного пе-

рехода, равное времени пролета электронов от эмиттера к коллектору и определяется соотноше-
нием: 

 tпрБ=       (14) ).2/(2 ηnБ DW
η=0,5ln(NаБ1/NаБ2)+1 – коэффициент неоднородности легирования базы; NаБ1, NаБ2 – величины 
концентрации примесей в базе соответственно на границах с областью эмиттера и областью 
коллектора.  

Третье слагаемое в (12), как показывает анализ, определяется соотношением: 
tпрКп=LобК/(2vs),      (15) 

где LобК – ширина обедненной области коллекторного перехода, в котором электроны движутся 
в сильном электрическом поле со скоростью насыщения vs. 

Последняя составляющая задержки τКп определяет время перезарядки барьерной емкости 
коллекторного перехода. При изменении тока коллектора на ΔIК напряжение на коллекторном 
переходе изменяется на ΔIКrК (rК – активное сопротивление области коллектора). Напряжение 
изменится при перезарядке барьерной емкости коллекторного перехода с постоянной времени 

τКп=rКСКбар.       (16) 
Из приведенных соотношений (11–16) следует, что для повышения граничной частоты 

надо уменьшать толщину базы WБ и сопротивление rК, т.е. толщину высокоомной области 
коллектора, увеличить напряженность электрического поля в базе (т.е. коэффициент η), 
подвижность носителей в базе и плотность тока. Так как подвижность электронов в несколь-
ко раз выше, чем дырок, граничная частота n-p-n транзистора выше, чем p-n-p транзистора 
при одинаковой толщине базы.  

Частотную зависимость коэффициента передачи тока в схеме ОЭ можно представить 
аппроксимацией: 

h21Э= /[1+j(f/f0
Э21h β)].      (17) 

Здесь fβ – предельная частота коэффициента передачи в схеме ОЭ. На этой частоте 
(см. рис. 5) модуль коэффициента передачи уменьшается на 3 дБ по сравнению с его максималь-
ным низкочастотным значением . В области частот f> f0

Э21h β зависимость ⎢h21Э(f)⎢ представляется 
прямой (в логарифмическом масштабе), проходящей через ⎢h21Э(f)⎢=1 при f=fT. Поскольку на ли-
нейном участке зависимости h21Э(f) произведение коэффициента передачи тока на частоту оста-
ется постоянным, граничную частоту можно определить, измеряя ⎢⎢h21Э(f)⎢на любой частоте, со-
ответствующей прямолинейному участку.  

На рисунке 6 приведена типичная зависимость гра-
ничной частоты от тока эмиттера [10]. В области малых 
токов, в соответствии с (13), граничная частота увеличива-
ется с увеличением тока, что связано с уменьшением 
дифференциального сопротивления эмиттерного перехо-
да. В области больших токов увеличивается толщина базы 
(эффект Кирка) и время пролета электронов через базу, 
что приводит к уменьшению граничной частоты.  

Частотную зависимость коэффициента передачи тока 
в схеме ОБ также можно представить функцией вида 
h21Б= /[1+j(f/f0

Б21h α)], где fα – предельная частота коэффици-
ента передачи тока в схеме ОБ. На этой частоте модуль ко-
эффициента передачи тока уменьшается в 21/2 по сравне-
нию с его максимальным низкочастотным значением Б21 . 
Предельная частота в схеме ОБ значительно выше, чем в схеме ОЭ (см рис. 5). 

 
Рис. 6 
Зависимость граничной частоты fT 
БТ от тока эмиттера IЭ0h
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Наибольшую частоту, на которой транзистор может работать в схеме автогенератора, назы-

вают максимальной частотой генерации fmax.. Эта частота определяется выражением: 
fmax=[fT/(8πrБ′CКбар)].     (18) 

Цепочка rБ′CКбар определяет внутреннюю отрицательную обратную связь в транзисторе. 
Для увеличения частоты fmax нужно уменьшать постоянную времени этой цепочки. Для этого 
эмиттер выполняется в виде узкой полоски шириной аЭ и длиной Z. При сохранении площа-
ди эмиттера и увеличении его длины (и протяженности базы) ток эмиттера остается неиз-
менным и постоянная времени rБ′CКбар не изменяется. В то же время уменьшение ширины 
эмиттера и базы значительно уменьшает постоянную времени цепочки.  

в) Особенности построения СВЧ-биполярных транзисторов  
Абсолютное большинство биполярных транзисторов СВЧ строится на основе кремния. 

Его основным преимуществом перед германием является большая ширина запрещенной зо-
ны (1,12 эВ для кремния, 0,67 эВ для германия). В связи с этим для кремния повышаются 
максимальная допустимая температура и пробивные напряжения переходов транзистора и, 
следовательно, реализуются большие уровни выходной мощности. Применение арсенида 
галлия представляется с первого взгляда перспективным для увеличения быстродействия 
транзисторов в связи с большой подвижностью электронов в этом материале. Однако время 
жизни неосновных носителей в GaAs очень мало и в связи с этим диффузионная длина зна-
чительно меньше, чем в кремнии. Поэтому оказывается невыполнимым условие WБ/LnБ<<1 – 
см. (9), что необходимо для достижения высокого токопрохождения через базу. 

В подавляющем большинстве случаев биполярные транзисторы имеют структуру типа 
n-p-n, поскольку большая подвижность электронов, чем дырок, в кремнии (1300 и 470 см2/В×с 
соответственно) обеспечивает меньшее время их дрейфа через базу с дырочной проводимо-
стью, а следовательно большее быстродействие.  

Создание эффективных биполярных транзисторов сантиметрового и миллиметрового 
диапазонов волн потребовало решения большого числа задач, носящих во многом противоре-
чивый характер. Рассмотрим основные проблемы построения СВЧ-биполярных транзисторов.  
– Для увеличения выходной мощности транзистора следует увеличивать ток и напряже-

ние коллектора. Увеличение тока реализуется при увеличении поперечного сечения 
структуры транзистора и, в частности, площади эмиттера Zaэ см. (6). При этом, однако, 
существенно ухудшаются частотные свойства транзистора из-за увеличения емкостей 
переходов (j=1, 2). 

– Для увеличения допустимого напряжения на коллекторе следует повысить удельное 
сопротивление коллекторной области, но при этом возрастает сопротивление rК, в ре-
зультате чего снижается КПД коллектора.  

– Для увеличения коэффициента усиления в схеме ОЭ и коэффициента передачи тока в 
схеме ОБ следует уменьшить толщину баз WБ. Но при этом возрастает ее поперечное 
сопротивление rБ′, т.е. возрастает нежелательная отрицательная обратная связь в тран-
зисторе и снижается напряжение пробоя эмиттерного и коллекторного переходов и, 
следовательно, снижается выходная мощность.  

– Для уменьшения сопротивления активной области базы и увеличения напряжения про-
боя необходимо увеличить концентрацию примесей в базе, но при этом возрастают ем-
кости переходов, что ухудшает быстродействие транзистора. 

– Для снижения емкости эмиттерного перехода с целью увеличения быстродействия, а 
также для уменьшения эффекта уменьшения тока на краях эмиттерного перехода эмит-
тер выполняется в виде узкой полоски (или ряда полосок в многоэмиттерных конструк-
циях) с уменьшенной шириной аэ. При этом усилительные свойства транзистора улуч-
шаются с увеличением отношения периметра эмиттера к площади структуры. Однако 
при уменьшении ширины эмиттера снижается максимально допустимый ток, и возни-
кают трудности создания надежного контакта с эмиттерным электродом.  
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Совершенствование биполярного транзистора производилось в течение 2–3 десятиле-

тий путем тщательной отработки оптимальных параметров его структуры, конструкции, и 
технологии его изготовления. Значительные успехи достигнуты в 90-е годы прошлого столе-
тия на основе создания полупроводниковых структур при использовании технологии "внут-
реннего самоформирования". Для пояснения принципов построения современных биполяр-
ных транзисторов с улучшенными характеристиками в диапазоне СВЧ рассмотрим конст-
руктивные схемы их построения.  

На рисунке 7а приведена традиционная схема построения n-p-n биполярного эпитаксиально-
планарного транзистора. На сильнолегированной подложке 1 n+-типа сформирован слаболегиро-
ванный эпитаксиальный слой 2 n-типа толщиной WЭn. Методом диффузии примесей или ионным 
легированием созданы области базы 3 p-типа и эмиттера 4 n+-типа. Металлические тонкопле-
ночные слои 5, 6, 7 образуют электроды эмиттера, базы и коллектора соответственно. На повер-
хности полупроводника расположен тонкий защитный диэлектрический слой двуокиси кремния. 
На рисунке7б приведена конфигурация в плане эмиттерной и базовой областей, а также тонкопле-

ночных проводников 5, 6 (заштрихованы). 
На рисунке 7в приведены распределения 
концентраций примесей вдоль продольной 
оси транзистора.  

Обеспечение работоспособности 
транзистора в коротковолновой части 
сантиметрового и в миллиметровом 
диапазонах требует существенного 
уменьшения его продольных и попе-
речных размеров. Типичными размера-
ми СВЧ-транзисторов являются: тол-
щина базы WБ=xК-xЭ≤0,1–0,3 мкм; ши-
рина эмиттера аЭ≤0,3 мкм; длина поло-
ски (пальца) эмиттера bЭ=20-40 мкм; 
расстояние от края эмиттера до кон-
такта базы аЭБ≈0,3–0,5 мкм.  

Одной из наиболее сложных задач, 
решаемых при использовании традицион-
ной технологии производства БТ, является 
уменьшение размера аЭБ. Уменьшение 
этого размера существенно увеличивает 
максимальную рабочую частоту транзи-
стора. Действительно, постоянная времени 
внутренней отрицательной обратной связи 
БТ τК=rБ’CКбар значительно уменьшается 
при уменьшении аЭБ, так как rБ’~ аЭБ, 
CКбар~aЭ+ аЭБ. 

В БТ, выполненных по традиционной 
технологии, активные области создаются 
ионной имплантацией. Внешние контакт-
ные области, приводящие к появлению 
значительных паразитных емкостей и со-
противлений, не могут быть уменьшены 
из-за реализуемых точностей процессов 
фотолитографии.  

Значительное улучшение параметров 
БТ достигнуто на основе технологических 

 
Рис. 7 
а) схема построения n-p-n биполярного транзистора; 
б) эмиттерная и базовые области n-p-n биполярного 
транзистора; 
в) распределение концентраций примесей 
в n-p-n биполярном транзисторе. 
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процессов внутреннего формирования структур транзисторов (self-aligned transistor structures): само-
совмещения, самоформирования. В рамках этих процессов применяются полисиликоновые слои для 
диффузионного выращивания из них эмиттеров и внешних областей баз транзисторов; полисилико-
новые слои при этом остаются на поверхности формируемого транзистора, создавая соответствую-
щие контактные поверхности. Полисиликоновые слои выдерживают высокотемпературные техно-
логические процессы и могут быть оксидированы и, таким образом, могут быть применены для дос-
тижения ряда положительных технических решений. Например, достижимо разделение эмиттерно-
го и базового контактов при помощи диэлектрического изолирующего элемента с толщиной, кон-
тролируемой в пределах нескольких десятых долей микрона. 

Конструктивная схема построения БТ на основе новых 
технологических процессов приведена на рисунке 8 [12]. 
Структура транзистора (рис. 8) ограничена глубокими изоли-
рующими каналами (ИК), проникающими в область основания 
p. Применение этих изолирующих каналов позволяет значи-
тельно повысить плотность монтажа активных элементов в 
комплесированных устройствах, выполненных на основе ин-
тегральной технологии. 

Структуры транзисторов, приведенные на рисунках 7, 8, 
имеют многие идентичные особенности. Обе структуры уста-
новлены на n+-основаниях, содержат сильнолегированный 
слой n+ субколлектора, соединенный с металлическим контак-
том электрода коллектора, эпитаксиальный слой n, содержа-
щий область коллектора, в котором при дальнейших техноло-
гических операциях создаются слои базы и эмиттера. 

Технологические процессы построения структуры БТ 
по схеме рисунка 8 представлены на рисунке 9 [12]. 
В исходном слое полисиликона p+ (рисунок 9а) создается ме-
тодом литографии окно для последующего формирования 
эмиттера. Размер этого окна равен 1 мкм, а в результате многократных операций формирования 
изолирующей диэлектрической вставки (рис. 9б–9д) создается эмиттер с окончательным размером 
0,35 мкм. Сильно легированная область полисиликона n+ эмиттера (рис. 9д) может занимать зна-
чительно большую область, чем область контакта, что уменьшает последовательное сопротивле-
ние. Из рисунков 8, 9 следует, что применение современных технологических процессов изготов-
ления БТ приводит к существенному уменьшению размеров структуры и, в частности, к значи-
тельному уменьшению расстояния аЭБ между базой и эмиттером. 

Формирование эмиттера методом силиконовой технологии позволяет заметно увеличить 
усиление тока и приводит к увеличению граничной частоты транзистора. Принципиальное значе-
ние силиконовой технологии связано с уменьшением скорости рекомбинации s0 на поверхности 
эмиттера, определенном экспериментально. При контакте эмиттера с металлом в традиционных 
БТ величина s0 очень велика и при этом величина тока базы возрастает при уменьшении толщины 
эмиттера.  

Рис. 8 
Конструктивная схема построе-
ния биполярного транзистора по 
технологии самоформирования  
(self-aligned transistor structure). 

г) Результаты разработок биполярных транзисторов  

Современная технология производства БТ позволила существенно уменьшить паразит-
ные параметры транзисторов и в результате увеличить их быстродействие и улучшить шу-
мовые характеристики. Граничные частоты fT, fmax лежат в миллиметровом диапазоне волн, и 
при этом в промышленном производстве fT=25 ГГц, а максимальные достигнутые граничные 
частоты fT=100 ГГц.  

Типичные параметры и характеристики моноструктурных промышленных БТ, выпол-
ненных на основе современной технологии, приведены в таблице 1 [13, 14]. В таблице при-
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ведены максимальные значения β, fT, fmax, соответствующие приведенным величинам тока 
коллектора.  

 
Рис. 9 
Технологические процессы построения структуры БТ с рис. 8. 

Таблица 1  
Размеры эмиттера АЭ 0,6×20 мкм 
Ширина разделения эмиттер-база аЭБ 0,15 мкм 
Усиление по току β 90 
Напряжение пробоя перехода Э-Б UЭБbr 2 В (I=1 мкА) 
Напряжение пробоя перехода К-Б UКБbr 10 В (I=1 мкА) 
Напряжение пробоя перехода К-Э UКЭbr 2,9 В (I=1 мкА) 
Емкость перехода Э-Б CЭБ 81,6 фФ (при нулевом смещении)
Емкость перехода К-Б CКБ 44,0 фФ (при нулевом смещении)
Емкость перехода коллектор-основание p- CКО 91,0 фФ (при нулевом смещении)
Граничная частота передачи тока fT 36 ГГц (VБК=0, IК=10,5 мА) 
Максимальная частота генерации fmax 38 ГГц (VБК=0, IК=10,5 мА) 
Полное сопротивление базы rБ 23 Ом (VБК=0, IК=10,5 мА) 

На основе транзисторов с параметрами, приведенными в таблице 1 (промышленные 
транзисторы фирмы Сименс B6HF fT=25 ГГц), созданы основные компоненты коммуникаци-
онных систем со скоростями передачи информации 10 Гб/с при максимальных достижимых 
скоростях 30 Гб/с. Лабораторные образцы транзисторов имеют граничные частоты fT=50 ГГц. 
С использованием этих транзисторов созданы мультиплексоры со скоростями 50 Гб/с [15], 
входные усилители со временем запаздывания 12 пс и т.д. 

1.1.2 Гетеро-биполярные транзисторы (биполярные транзисторы на основе 
гетеропереходов) 

Широко применяемые биполярные транзисторы (БТ) построены на единственном по-
лупроводниковом материале, прежде всего кремнии. БТ на основе кремния являются значи-
тельно более инерционными транзисторами, чем полевые транзисторы на основе GaAs, InP 
(GaAs FET, InP PHEMT). Максимально достижимые частоты эффективных БТ лежат в об-
ласти Ka-диапазона (28–40 ГГц). 

Биполярные транзисторы на основе гетеропереходов (ГБТ, в англоязычной литературе HBT) 
основаны на применении различных полупроводниковых материалов в эмиттере, базе и коллекторе. 
Принципиальной особенностью ГБТ является применение в эмиттере материала с более широкой 
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запрещенной зоной, чем в базе. Смысл такого решения понятен из рассмотрения энергетической 
диаграммы перехода эмиттер-база (см. рисунок 10). Приведенная энергетическая диаграмма пред-
полагает отсутствие зарядов на границе раздела между полупроводниками. Это означает, что посто-
янные решетки материалов 1, 2 мало отличаются друг от друга. Это условие должно соблюдаться в 
широком интервале температур, что означает примерное равенство коэффициентов расширения 
рассматриваемых материалов. 

 
Рис. 10 
Энергетическая диаграмма гетероперехода эмиттер-база в гетеро-биполярном транзисторе. 

На рисунке 10а представлены исходные структуры материалов эмиттера I и базы II. На этом 
рисунке применен эмиттер n-типа, а база p-типа. Такое легирование наиболее целесообразно для ра-
боты в диапазоне СВЧ, поскольку эффективность транзистора зависит от подвижности неосновных 
носителей в области базы, а электроны, диффундирующие в базу из эмиттера, характеризуются 
большей подвижностью и соответственно большим, чем дырки коэффициентом диффузии. Когда 
полупроводники I и II приводятся в контакт (см. рис. 10б), основные подвижные носители в полу-
проводниках 1 и 2 (электроны – n и дырки – p соответственно) диффундируют: из 1 в 2-электроны и 
из 2 в I-дырки. Этот процесс продолжается до тех пор, пока не сравняются уровни Ферми EF1 и EF2 и 
не наступит равновесное состояние. На рисунке 10 приняты следующие обозначения: пунктирная 
линия E=0 – нулевой уровень, соответствующий вакууму; Ec 1,2 – нижние уровни зон проводимости; 
Ev 1,2 – верхние уровни валентных зон; Eg 1,2 – ширина запрещенной зоны; χ1,2 – энергия электронного 
сродства, необходимая для перевода электрона со дна уровня проводимости на уровень вакуума; 
EF 1,2 – уровни Ферми в полупроводниках 1, 2. Параметры энергетической диаграммы (рис. 10б) оп-
ределяются соотношениями: 

ΔEc=χ2-χ1,        (19a) 
ΔEv=(Eg1-Eg2)-(χ2-χ1)      (19b) 

Принципиальной особенностью ГБТ является то, что широкозонный эмиттер создает допол-
нительный барьер для обратной инжекции из базы в эмиттер ΔE=ΔEc+ΔEv= Eg1-Eg2.  

Введение в структуру транзистора гетероперехода эмиттер-база с широкозонным полу-
проводником в области эмиттера позволяет на порядок увеличить максимальную рабочую 
частоту ГБТ по сравнению с обычным биполярным транзистором, что объясняется следую-
щим образом.  

В обычных биполярных транзисторах высокие энергетические параметры достигаются 
следующими путями.  
– Применением профиля легирования полупроводниковых слоев эмиттера, базы и кол-

лектора NdЭ>>NaБ>>NdК. Так, типичные концентрации примесей в кремниевых бипо-
лярных транзисторах NdЭ=1020 см-3, NaБ=1018 см-3, NdК=1016 см-3. 

– Выбором полупроводникового материала транзистора, при котором выполняется усло-
вие WБ<<Ln. 
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– Уменьшением толщины базы WБ, что ограничено в связи с увеличением омического сопро-

тивления базы, величина которого уже достаточно велика из-за малой концентрации NaБ. 
Принятые решения в БТ приводят к значительному уменьшению быстродействия и 

достижению максимальных рабочих частот диапазоном Ка. Это связано со значительным 
увеличением емкости и сопротивления в цепи Э-Б из-за малой концентрации примесей в базе 
и большой концентрации примесей в эмиттере. 

Введение в HBT широкозонного полупроводника в эмиттере устраняет обратно инжек-
тированный ток из базы в эмиттер благодаря возникновению дополнительного энергетиче-
ского барьера ΔE=Eg1-Eg2. Профиль легирования в связи с этим может быть оптимизирован 
из соображений быстродействия транзистора, без учета жестких требований к уменьшению 
обратной инжекции. Эта особенность применения широкозонного материала в эмиттере бы-
ла высказана еще Шокли в его патенте 1948 г. Энергетические  зазоры запрещенных зон Eg1, 
Eg2 в гетеропереходе Э-Б выбираются при этом независимо от степени легирования областей 
эмиттера и базы. Это позволяет создавать ГБТ c высокой концентрацией примесей в базе и 
уменьшенной концентрацией в эмиттере. Для уменьшения емкости в цепи коллектора кон-
центрация примесей в нем также снижается. Поэтому по сравнению со стандартным бипо-
лярным транзистором ГБТ имеет уменьшенное сопротивление базы, уменьшенную величину 
емкости обедненных областей эмиттера и коллектора, что, в конечном итоге, приводит к 
значительному увеличению граничной частоты fT. 

Хотя преимущества в применении широкозонных полупроводников для эмиттера известны 
с 1948 года, принципы построения современных ГБТ предложены Kroemer’ом в 1957 г. [16]. 
Существенные достижения и реализация предсказанных характеристик HBT относятся к семи-
десятым годам [17, 18] на основе применения полупроводников типа AlGaAs/GaAs. Тем не ме-
нее, основные результаты в создании современных ГБТ оказались возможными только на основе 
молекулярно-лучевой эпитаксии [19]. К началу 90-х годов были достигнуты максимальные 
частоты усиления тока в ГБТ транзисторах fT=200 ГГц. В настоящее время величины fT достига-
ют 300 ГГц.  

В последние 10–15 лет проводятся интенсивные работы по созданию ГБТ на основе 
Si/SiGe и GaInP/GaAs. [19], [20]. 

В кремниевых ГБТ SiGe применяется как материал базы транзистора; поскольку SiGe 
имеет более узкую запрещенную зону, оказывается возможным применить Si, как материал 
эмиттера с широкой зоной. Несомненным преимуществом Si/SiGe ГБТ является то, что они 
превосходят обычные Si ГБТ по быстродействию, возможности работы в миллиметровом 
диапазоне и производство их базируется на отработанной кремниевой технологии; в связи с 
этим предполагается их более низкая стоимость, чем других СВЧ-транзисторов, выполнен-
ных на основе материалов InP, GaAs. Приборы этого класса активно разрабатываются в на-
стоящее время. 

ГБТ на основе GaInP/GaAs в соответствии с известными теоретическими и эксперимен-
тальными работами характеризуются более низким уровнем шума, чем полевые транзисторы 
GaAs и InP HEMT и обеспечивают лучшую линейность характеристики Pout(Pin) [21]. Транзи-
сторы этого класса широко исследуются ведущими фирмами с целью оптимизации их струк-
тур и увеличения их надежности. По энергетическим характеристикам эти ГБТ уступают по-
левым транзисторам HEMT в миллиметровом диапазоне волн. Но благодаря высокой линей-
ности и малым шумам InP ГБТ во многих разработках приборов миллиметрового диапазона 
уже в настоящее время заменяют GaAs и InP HEMTs. 

Наиболее широко распространены и применяются в настоящее время AlGaAs/GaAs 
ГБТ [22]. AlGaAs является широкозонным материалом эмиттера. Промышленный выпуск этих 
транзисторов в 1999 году составлял 20 млн. в год. 

Разработка, промышленный выпуск биполярных транзисторов с гетеропереходами при-
вели к существенному улучшению энергетических, диапазонных и спектральных характери-
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стик усилителей мощности, приемопередающих устройств СВЧ. Приведем основные резуль-
таты выполненных работ по созданию ГБТ, опубликованные в литературе.  

Известные достигнутые результаты по уровням КПД (по добавленной мощности) ηad 
для транзисторов различных классов, ГБТ, GaAs FET, pHEMT, InP Hemt, metamorphic HEMT 
(mHEMT), в широком диапазоне частот приведены на рисунке 2. Различные классы транзи-
сторов отмечены на этом рисунке значками с разной геометрией. Рядом со значками для ГБТ 
приведены достигнутые уровни непрерывной мощности и цифры, соответствующие номеру 
литературного источника.  

Можно видеть, что по величинам ηad в сантиметровом диапазоне волн ГБТ превосходят 
транзисторы других классов. Действительно, ηad=50–80% для ГБТ и менее 30–45% для GaAs 
полевых транзисторов на частотах f<20 ГГц. В диапазоне миллиметровых волн ГБТ по уров-
ням КПД и мощности значительно уступают pHEMT, InP HEMT. Большинство приведенных 
на рис. 2 результатов относятся к ГБТ на основе AlGaAs/GaAs. Транзисторы на основе 
GaInP/GaAs также относятся к приборам с высокими величинами ηad=45–65% в сантиметро-
вом диапазоне волн. Транзисторы на основе Si/SiGe характеризуются в настоящее время 
меньшими энергетическими параметрами.  

КПД ГБТ существенно зависит от режима работы транзистора. В режиме А, соответст-
вующем работе без отсечек тока при наибольшей линейности, КПД минимален. При перехо-
де к режиму АБ и С КПД значительно возрастает, принимая наибольшие значения в режи-
ме С. На рисунке 2 переход из режима АБ к режиму С иллюстрируется увеличением КПД 
ГБТ на частоте 6 ГГц примерно на 10%, достигая наибольшего известного в литературе для 
СВЧ-транзисторов ηad>80% [22]. В этом режиме, однако, возрастает нелинейность усиления 
– вторая гармоника увеличивается на 7 дБ. В связи с приведенными на рисунке 2 результа-
тами, из которых следует значительное превышение КПД биполярных транзисторов с гете-
ропереходами над КПД полевых транзисторов в длинноволновой части сантиметрового диа-
пазона, необходимо отметить следующее: данные для ГБТ взяты из журнальных статей, а 
данные для полевых транзисторов характеризуют уровень промышленного производства 
фирм Fudjitsu [23] и Mitsubishi [24]. Можно, однако, утверждать, что в области частот 
f<20 ГГц рассматриваемые транзисторы ГБТ характеризуются высокими  энергетическими 
параметрами. 

Важным и общепризнанным преимуществом ГБТ является существенно более низкий 
уровень их шума. Это обстоятельство приводит к тому, что в ряде применений в миллимет-
ровом диапазоне, где наиболее важным параметром является уровень шума, а не мощность, 
ГБТ находит применение вместо pHEMT и InP HEMT [25]. В [26] приводятся данные о дос-
тигнутых уровнях спектральной плотности мощности фазового шума Wϕ гетеродина на GaAs 
FET и AlGaAs/GaAs HBT на частоте 6 ГГц при отстройке от несущей частоты на F – см. таб-
лицу 2. 

Таблица 2 
Отстройка от несущей F [кГц] 1 кГц 10 кГц 100 кГц 1 МГц 
Wϕ GaAs FET дБ/Гц/F –28 –63 –83 –108 
Wϕ AlGaAs/GaAs ГБТ дБ/Гц/F –43 –73 –98 –118 

 
Производство гетеро-биполярных транзисторов не требует реализации субмикронных 

размеров, применения ряда сложных технологических процессов, таких, как электронная ли-
тография. ГБТ, особенно на основе Si/SiGe, InGaAs/GaAs, разрабатываются сравнительно 
недавно, в последние 10 лет. Однако уже на этом этапе ГБТ заметно дешевле, чем полевые 
транзисторы при идентичных диапазонных и энергетических характеристиках. Это несо-
мненное преимущество ГБТ во многих применениях. 
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1.2 Полевые транзисторы  

Полевые транзисторы завоевывают ведущее место, как источники электромагнитных колеба-
ний в автогенераторах, широкодиапазонных и малошумящих усилителях сантиметрового и милли-
метрового диапазонов волн. Достигнутые к 2000 году уровни непрерывной мощности различных 
электронных приборов, в том числе и полевых транзисторов, представлены на рисунке 1. Можно 
видеть, что выходные мощности полевых транзисторов  на частотах, меньших 30 ГГц, существенно 
выше, чем у ЛПД, а в диапазоне 30–100 ГГц достигнутые средние мощности ПТ и ЛПД практиче-
ски одинаковы. Следует иметь в виду, что уровни мощности, приведенные на рисунке 1, относятся к 
одиночным полупроводниковым приборам. Активно разрабатываемые и уже разработанные методы 
суммирования мощностей транзисторов позволяют значительно увеличить достижимые уровни 
мощности.  

Построение эффективных транзисторов СВЧ оказалось возможным благодаря развитию но-
вых технологических процессов и соответствующего технологического оборудования – созданию и 
внедрению высокоточных технологических процессов, таких как рентгеновская, электронно-
лучевая и ионно-лучевая литография, молекулярно-лучевая эпитаксия (MBE), эпитаксия на основе 
осаждения из парогазовой фазы с металло-органическим катализатором (OMCVD – organic-metallic 
chemical vapor deposition), плазмохимические и ионные методы травления и др. 

Первые идеи по созданию полупроводниковых приборов, аналогичных вакуумным триодам 
по характеристикам управления выходной мощностью и по величинам импедансов на входе и вы-
ходе прибора, относятся к 1931–33 годам [1, 2]. Идея, приведенная в этих работах, базировалась на 
создании конденсатора с управляющими электродами, между которыми устанавливается полупро-
водниковая пластина. Боковые торцы этой пластины также соединены с электродами (истоком и 
стоком), создающими ток вдоль полупроводниковой пластины при подведении соответствующего 
напряжения. При изменении напряжения на управляющем электроде (затворе) должно изменяться 
сопротивление продольного канала, по которому протекает ток, и, соответственно, изменяться уро-
вень выходного сигнала. Идея очень простая. Но, в описанном виде она не работала. Причиной яв-
лялись поверхностные уровни на полупроводниковой пластине, захватывающие электроны, как 
только они появлялись на поверхности полупроводника. Потребовались два десятилетия, прежде 
чем были найдены решения по реализации полевого транзистора.  

Решение было предложено Шокли в 1952 году [40, 41]. Он предложил в тонком слое полу-
проводника n-типа создать у поверхности p-n-переход с сильно легированной p+-областью. Про-
водящий канал транзистора располагается при этом под p-n-переходом в n-области и его сопро-
тивление регулируется управляющим напряжением на электроде (затворе) p+-области. Таким 
образом, проводящий канал оказался удаленным от поверхности, и трудности, связанные с по-
верхностными уровнями, были устранены. Приборы этого класса получили название транзисто-
ров с p-n-переходом (П ПТ, Junction FET-J FET). 

Следующим важным шагом в развитии транзисторов СВЧ явилось создание и промышлен-
ный выпуск в начале 60-х годов МДП ПТ – металл-диэлектрик-полупроводник ПТ (MISFET – 
Metal-Insulator-Semiconductor FET). Полупроводниковым материалом, с которым были достигну-
ты первые успехи, явился кремний, а диэлектриком – двуокись кремния; транзисторы этой группы 
на основе кремния носят название МОП ПТ (металл-окисел-полупроводник ПТ). В англоязычной 
литературе эти транзисторы получили название MOS FET (metal-oxide-silicon FET); при проводи-
мости затвора n-типа – NMOS FET. В МОП ПТ на поверхности кремниевой пластины расположен 
тонкий слой двуокиси кремния (SiO2), на поверхности окиси кремния расположен управляющий 
электрод (затвор), а проводящий управляемый канал расположен под слоем окисла. Таким обра-
зом, поверхностные уровни оказываются удаленными от проводящего канала. Рабочие частоты 
JFET, MOSFET лежат, в основном, в области единиц ГГц. Значительная инерционность этих тран-
зисторов связана, во-первых, с малыми скоростями носителей в токопроводящем канале, выпол-
ненном на основе Ge, Si, и во-вторых, со значительным временем перезарядки емкости затвора. 



1.2 Полевые транзисторы 241
МДП ПТ получили в 1989 году новый толчок в развитии благодаря применению слоя AlGaAs в 
качестве изолятора на поверхности канала из InGaAs (на полупроводнике GaAs) [42]. По энерге-
тическим параметрам и быстродействию такие полевые транзисторы, относящиеся к приборам с 
гетеропереходами (HFET) приближаются к наиболее эффективным в настоящее время – так назы-
ваемым псевдоморфным транзисторам с высокой подвижностью электронов (Pseudomorphic High 
Electron Mobility Transistors – PHEMT) и отличаются от PHEMT только тем, что слой AlGaAs ос-
тается нелегированным.  

Дальнейшее развитие транзисторной электроники было связано с увеличением быстродейст-
вия, созданием эффективных полевых транзисторов в коротковолновой части сантиметрового 
диапазона и в миллиметровом диапазоне. Прорывом в этом направлении явилось создание в нача-
ле 70-х годов GaAs полевых транзисторов с затвором Шоттки – ПТШ (MES FET – metal-
semiconductor field effect transistor) [12]. Применение затвора Шоттки позволило значительно пони-
зить его постоянную времени τз благодаря отсутствию в нем неосновных носителей и устранению 
диэлектрика из области затвора. Применение в ПТШ GaAs эпитаксиальных пленок позволило 
уменьшить время пролета носителей через токопроводящий канал τпр благодаря увеличению ско-
рости насыщения носителей до 2×107 см/с (вместо 0,8×107 – в кремнии и 0,6×107 – в германии). 
Уже в 70-х годах при использовании GaAs ПТШ были достигнуты максимальные рабочие часто-
ты fmax≥30 ГГц. В настоящее время рабочие частоты этих транзисторов достигают 50–70 ГГц; 
уровни максимальной мощности в непрерывном режиме превышают 15 Вт на частотах f<10 ГГц и 
единицы Ватт в коротковолновой части сантиметрового диапазона. 

В последние 15–20 лет наиболее активно разрабатываются транзисторы с гетероструктур-
ными переходами (HFET – Heterojunction Field Effect Transistors). Первое сообщение о действую-
щем макете HFET появилось в 1981 г. [43]. Однако история создания HFET относится к значи-
тельно более раннему периоду. Приборы с гетеропереходами впервые предложил W.Shockley [44]. 
В 1969 году L.Esaki и R.Tsu обнаружили, что подвижность электронов вблизи интерфейс-
поверхности между двумя полупроводниками с различными по ширине зонами значительно воз-
растает. Объяснение этого явления было дано в 1984 году [45] и сводилось оно к следующему. 
Вблизи интерфейс-поверхности в зоне проводимости полупроводника с более узкой энергетиче-
ской зоной возникает потенциальная яма, в которой аккумулируются электроны; в результате об-
разуется слой зарядов, толщина которого составляет примерно 100 ангстрем. Эта толщина много 
меньше длины волны де Бройля. Поэтому электроны квантуются в двумерный электронный газ 
(2DEG – 2-dimension electron gas), ограниченный очень малым расстоянием в направлении пер-
пендикулярном к поверхности. Физическое отделение электронов от доноров уменьшает рассея-
ние на примесях и поэтому увеличивает скорость электронов под воздействием электрического 
поля. Этот двумерный электронный газ используется в HFET как активный канал и может моду-
лироваться полем на затворе. 

Транзисторы с гетеропереходами по безынерционности превосходят ПТШ и все другие типы 
полевых транзисторов. На основе гетеропереходов созданы, активно разрабатываются и уже вы-
пускаются промышленностью новые классы полевых транзисторов (HEMT, PHEMT и др.). 

Так же, как и для биполярных транзисторов, работоспособность полевого транзистора (ПТ) 
при увеличении частоты определяется его граничной частотой fT. Стремление увеличить быстро-
действие полевых транзисторов и продвинуться в коротковолновую часть миллиметрового диапа-
зона волн определяло направления совершенствования и создания новых технологических про-
цессов. В результате были найдены пути увеличения fT до 100-300 ГГц. Одним из важнейших фак-
торов, определивших такое увеличение fT, явилось уменьшение поперечных и продольных разме-
ров основных элементов в конструкции: длины затвора, глубины перехода, толщины оксидной 
пленки (в МДП ПТ).  

На рисунке 11а∗), приведены темпы уменьшения указанных размеров полевых транзисторов 
в период с 1960 по 2000 годы. С начала 60 годов ежегодное уменьшение размеров основных эле-
                                                 
∗) Зависимости на рисунках 11а, 11б заимствованы из [12]. 
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ментов ПТ составляло 13%. При этом соответственно увеличивалась fT в зависимости от длины 
затвора LЗ для разных классов ПТ (см. рис. 11б). Этот рисунок характеризует также разные клас-
сы ПТ с точки зрения их быстродействия. Можно видеть, что наиболее быстродействующими 
являются гетероструктурные ПТ; при длине затвора LЗ=0,1 мкм их граничная частота fT=200–300 
ГГц. Наиболее инерционными ПТ являются NMOS FET, для которых при LЗ=0,1 мкм fT=50 ГГц. 
Для PMOS FET величины fT значительно ниже, так как подвижности дырок меньше, чем элек-
тронов. При одинаковых длинах затворов величины fT для MES FET и MOD FET (HEMT) на ос-
нове AlGaAs/GaAs и AlInAs/GaInAs в 3–8 раз выше, чем для NMOS FET благодаря большим 
подвижностям и скоростям электронов. Создание современных быстродействующих транзисто-
ров потребовало внедрения высокоточных технологических процессов, разработки новых полу-
проводниковых материалов, решения многих проблем построения сложных полупроводниковых 
структур. 

 
Рис. 11 
а) Изменение длины затвора LЗ, глубины p-n перехода hp-n, толщины оксидной пленки δ0  
в МДППТ в период с 1960 по 2000 годы: (a) минимальная характеристика длины, 
(b) глубина перехода, (c) толщина оксидной пленки. 
б) Зависимость граничной частоты fT полевых транзисторов разных классов  
от длины затвора LЗ

В данном разделе рассматриваются основные особенности и проблемы построения гомост-
руктурных (изготовленных из однородного по составу полупроводника) и гетероструктурных по-
левых транзисторов ГПТ (HFET) и их достижимые характеристики в сантиметровом и миллимет-
ровом диапазонах волн. Приводятся результаты теоретического рассмотрения перспективных по-
левых транзисторов на широкозонных полупроводниковых материалах.  

1.2.1 Гомоструктурные полевые транзисторы. Структуры, режимы, основ-
ные соотношения для полевых транзисторов 

Принцип действия полевого транзистора основан на управлении проводимостью про-
межутка, расположенного между двумя электродами транзистора (истоком и стоком), при 
помощи специального (управляющего) электрода (затвора), на который подается управляю-
щее напряжение. Отличительной особенностью полевого транзистора является то, что ос-
новной управляемый поток зарядов – это основные носители в области токопроводящего ка-
нала. В биполярных транзисторах управляется поток неосновных носителей.  

Известные гомоструктурные полевые транзисторы (ПТ), широко применяемые в аппа-
ратуре различного функционального назначения можно разделить на следующие основные 
группы, различающиеся, прежде всего принципами построения управляющего электрода и 
токопроводящего канала в объеме полупроводника: 
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– Транзисторы типа МДП, MOS FET со встроенным каналом – затвор в виде структуры 

металл-диэлектрик-полупроводник; полупроводник под всеми электродами имеет один 
и тот же тип проводимости; в транзисторах с n-каналом под истоком и стоком прово-
димость n+, под затвором n-типа; n-канал формируется на подложке p-типа (рис. 12а). 
Преимущественно применяется Si. 

– Транзисторы типа МДП с индуцированным каналом – затвор в виде структуры металл-
диэлектрик-полупроводник; тип проводимости полупроводника под истоком и стоком 
n+, под затвором p-типа; токопроводящий канал формируется на подложке p-типа 
(рис.12б). 

– Транзисторы типа МЕП ПТ, MES FET – электроды истока, стока и затвора на основе 
контактов металл-полупроводник (переходы Шоттки); тип проводимости под электро-
дами один и тот же; полупроводник токопроводящего канала формируется на полуизо-
лирующей подложке (рис. 12в). В большинстве действующих приборов применяется 
GaAs n-типа. 

– Транзисторы типа П ПТ, J FET – затвор в виде перехода p+-n, на поверхности p+ кото-
рого формируется металлический контакт. Токопроводящий канал n-типа; под электро-
дами исток и сток полупроводник с проводимостью n+ (рис. 12г). 
 

Рис. 12 
Схемы построения гомоструктурных полевых 
транзисторов: 
а) МДППТ со встроенным каналом; 
б) МДППТ с индуцированным каналом; 
в) МДППТ на основе контакта металл-
полупроводник; 
г) ППТ – затвор в виде перехода p+-n: 
1, 2, 3 – металлические электроды истока, 
затвора, стока соответственно, 
4 – слой диэлектрика, 5 – проводящий канал с 
управляемой проводимостью, 
6 – p+ слой управляющего p-n-перехода 

 
Рассмотрим особенности построения и основные характеристики приведенных групп 

транзисторов. 
1. МДП ПТ, МОП ПТ (металл-окисел-полупроводник), см. рис. 12а, впервые созданы 

1960 году с диапазоном рабочих частот доли–единицы ГГц. В процессе развития технологии 
производства МДП ПТ их размеры уменьшались до долей микрона, а граничные частоты увели-
чивались до десятков ГГц (см. рисунки 11а, 11б). N-канальные транзисторы (NМДП ПТ) менее 
инерционны, чем P-канальные (PМДП ПТ) из-за большей скорости электронов. В связи с этим 
NМДП ПТ находят наибольшее применение. PМДП ПТ находят применение при создании ком-
планарных транзисторов (СMOS), представляющих собой соединение N и P-канальных транзи-
сторов, расположенных на одном чипе. Такие транзисторы характеризуются очень малым током 
потребления (суммарный ток проходит только при изменении напряжений на электродах) и в 
связи с этим  находят применение в больших интегральных схемах, например, при создании ми-
ниатюрных приемопередающих устройств на одном чипе. 

Особенности построения и принципы действия МДП ПТ являются во многом общими для 
транзисторов всех указанных выше групп и в связи с этим в этом разделе они рассматриваются 
более детально.  

Структура n-канального МДП ПТ представлена на рисунке 13. Транзистор создается на 
слаболегированной кремниевой подложке p-типа 1 с концентрацией акцепторов 1015 см-3. У по-
верхности подложки ионным имплантированием или диффузией создаются сильнолегирован-
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ные n+-области истока 3 и стока 4 с концентрацией Nd≥1019 см-3. На поверхности полупроводни-
ка создан тонкий слой двуокиси кремния 5 толщиной dd=0,05-0,1 мкм. Контакты с электродами 
транзистора истоком, стоком и затвором выполнены нанесением металлических пленок 6, 7, 8 
соответственно. В приповерхностном слое 9 толщиной около 0,1 мкм методом ионного легиро-
вания вводят примеси, тип и концентрация которых определяют значение и знак порогового на-
пряжения Uпор.  

Принципы действия МДП ПТ основаны на физических закономерностях, характеризую-
щих работу перехода металл-диэлектрик-полупроводник [10]. В зависимости от величины и на-
правления приложенного напряжения затвора, а, следовательно, и электрического поля в припо-
верхностном слое полупроводника возможны три режима: обеднения, инверсии и обогащения. 

Режиму обеднения соответствует увеличение концентрации неосновных носителей (элек-
тронов) в приповерхностном слое с концентрацией np<Na, где Na – концентрация акцепторов. 
Для структуры рис. 13 этот режим имеет место при положительном напряжении на затворе, 
меньшем порогового значения Uпор, определяемого из условия np=Na.  

Режиму инверсии соответствует такое состояние приповерхностного слоя, при котором кон-
центрация неосновных носителей превышает концентрацию 
акцепторов в этом слое, т.е. nn>Na. Тонкий проводящий слой 1 
n-типа с высокой концентрацией электронов называется ин-
версным, так как его тип проводимости противоположен типу 
проводимости подложки (см. рис. 14а). Распределение кон-
центраций электронов и дырок в полупроводнике в инверс-
ном режиме представлены на рисунке 14б. Плотность объем-
ного заряда в инверсном слое λ(x)=-q[n(x)+Na], где 
n(x)=np0exp(-ϕ(x)/ϕT) – распределение плотности неосновных 
носителей, np0 – равновесное значение концентрации неос-
новных носителей в полупроводнике с концентрацией акцеп-
торных примесей Na, ϕT=kT/q. В результате решения уравне-
ния Пуассона для инверсной области полупроводника можно 
показать, что напряженность электрического поля в этом слое 
резко уменьшается при удалении от поверхности. Вблизи по-
верхности при разности потенциалов на поверхности и на 
расстоянии x от нее ϕпов-ϕ(x)<<ϕT E(x)=E повexp(-x/Ld), где рас-
стояние 

Ld=[ε0εпϕT/(qNa)]1/2,      (20) 

 

Рис. 13 
Структура N-канального МДП ПТ.

– дебаевская длина экранирования. При увеличении напряженности внешнего электриче-
ского поля растет напряженность в инверсном слое 1, а за его пределами, т.е. в обеднен-
ном слое 2 напряженность поля почти не изменяется (стабилизируется). В этом проявля-
ется экранирующее действие инверсного слоя (см. рис. 14в). Инверсионный режим иллю-
стрируется энергетической диаграммой приповерхностного слоя полупроводника – 
рис. 14г. У поверхности полупроводника уровень Ферми EF расположен выше середины 
запрещенной зоны, что соответствует условию инверсионного режима. 
Режим обогащения возникает при изменении полярности напряжения на затворе, так как 

дырки притягиваются к затвору и в результате образуется обогащенный слой с концентрацией за-
ряда большей Na. 

Если слой 9 (рис. 13) легирован акцепторами, то пороговое напряжение положительно и в 
интервале напряжений на затворе относительно истока UЗ<Uпор проводящий канал в транзисторе 
отсутствует. Канал возникает (индуцируется) при UЗ>Uпор. Такие приборы называются транзисто-
рами с индуцированным каналом.  

Если слой 9 легирован донорами, то пороговое напряжение отрицательно и канал образуется 
в области отрицательных напряжений на затворе. Такие приборы называются транзисторами со 
встроенным каналом. Принцип работы МДП ПТ рассмотрим на примере прибора с индуцирован-
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ным n-каналом (рис. 13). Положительное напряжение затвора, приложенное между затвором и ис-
током, индуцирует отрицательный заряд в приповерхностном слое. В результате этого энергети-
ческие зоны изгибаются так, как показано на рис. 14г и при этом уменьшается концентрация ды-
рок и увеличивается концентрация электронов в приповерхностном слое. При достаточно боль-
шом потенциале на затворе Uз>Uпор, как видно из энергетической диаграммы рис. 14г, возникает 
инверсия p-типа в n-тип. В этом случае на p-n-переходах истока и стока исчезают барьеры и между 
этими переходами открывается проводящий канал n-типа для тока исток-сток – см. рис. 15а. При 
увеличении положительного напряжения между стоком и истоком ток возрастает (см. выходные 
характеристики транзистора – IС(UСИ) при фиксированных напряжениях на затворе UЗИ – рис. 16). 
Однако при этом одновременно возрастает ширина области пространственного заряда (области 
обеднения) в переходе n+-p – под стоком и ширина проводящего канала уменьшается (рис. 15б). 
В связи с этим крутизна нарастания тока при увеличении напряжения сток-исток 
ΔIС/ΔUСИ⎪  уменьшается (см. область напряжений 0<U.constЗИ=U СИ<Uнас на рисунке 16). При некото-
ром напряжении, равном напряжению насыщения UСИ=Uнас проводящий канал отсекается от стока 
и его ширина в точке отсечения становится равной нулю (рис. 15в). Дальнейшее увеличение UСИ 
приводит к сокращению длины проводящего канала (рис. 15г) и к насыщению зависимости 
IС(UСИ) при фиксированном напряжении UЗИ на затворе (рис. 16). При уменьшении напряжения на 
затворе ток насыщения Iнас и напряжение Uнас уменьшаются. Зависимости Iнас(Uнас) представлена 
пунктирной кривой на рис. 16. Значение UЗИ, приведенные в скобках, соответствуют транзистору 
со встроенным каналом. 

 

Рис. 14 
Действия внешнего электриче-
ского поля на проводник: 
а) инверсия типа проводимости 
в приповерхностном инверсном 
слое; 
б) распределение электронов и 
дырок в инверсном режиме;  
в) изменение напряженности 
поля Е(x) в инверсном слое; 
г) энергетическая диаграмма в 
инверсном слое E(x), En – энер-
гетический уровень дна зоны 
проводимости, Ev – энергетиче-
ский уровень потолка валент-
ной зоны,  
ϕs – поверхностный потенциал, 
EF – уровень Ферми. 

Следует отметить, что представление об отсечении проводящего канала от стока является 
идеализацией, не учитывающей, что скорость электронов на участке ΔL становится равной скоро-
сти насыщения vs и при этом плотность тока J≈qNkvs. Толщина канала на участке перекрытия 
dk≈IС/(qNkvsb). Например, при vs=107 см/с, ширине затвора b=50 мкм, Nk=1017 см-3, dk≈0,05 мкм.  

Для идеализированного транзистора, без учета заряда на диэлектрике и разности работ вы-
хода электронов из полупроводника и металла, при напряжении между подложкой и истоком U’=0 
величина Iнас при UСИ=Uнас  определяется соотношением: 

Iнас= 2
порЗИ

З
)( UUC

L
sb

in −μ ,     (21а) 

где b – ширина затвора, LЗ – длина затвора, μn –подвижность электронов, Сi=εi/di – удельная ем-
кость диэлектрической пленки, s – коэффициент, зависящий от уровня легирования; при малых 
уровнях легирования s=0,5.  

Для упрощения расчета ВАХ применяются следующие аппроксимации: 
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IС=K[( )UпорЗИ UU − СИ-UСИ

2/2] – при UСИ<Uнас,     (21б) 
IС=(K/2)[( )порЗИ UU − 2] – при UСИ≥Uнас,      (21в) 

где K=bμnε0εі/LЗdі.       (21г) 

 
Рис. 15 
Области проводящего канала и обеднения в МПД ПТ при различных напряжениях UСИ

Рассмотрим основные параметры, характеризующие работу транзистора.  

Рис. 16 
Выходные характеристики МДП ПТ IС(UСИ):  
IС – ток стока, 
UСИ – напряжение между стоком и истоком, 
UЗИ – напряжение между затвором и истоком. 
Значения UЗИ в скобках, соответствуют 
МПД транзистору со встроенным каналом. 

Крутизна стокозатворной (передаточной) характеристики IС(UЗИ). Дифференцируя 
(21б, в), определим крутизну транзистора в точке насыщения UИС=Uнас:

S= )( порЗИ
ЗЗИ

нас UUC
L
sb

dU
dI

in −μ= .      (22) 

Типичные передаточные характеристики IС(UЗИ) при фиксированных напряжениях UСИ 
приведены на рисунке 17a,б для МДП ПТ с индуцированным и встроенным каналами (ри-
сунки а, б соответственно). Квадратичный характер IС(UЗИ) соответствует области напряже-
ний UСИ≥ Uнас; при UСИ<Uнас характеристики IС(UЗИ) близки к линейным.  

Из (22) следует, что для увеличения крутизны необходимо уменьшить толщину di ди-
электрической пленки и длину канала Lк, увеличить ширину канала b и подвижность элек-
тронов μ0 в нем. Так как подвижность электронов больше подвижности дырок, то крутизна 
n-канальных транзисторов больше, чем p-канальных при прочих одинаковых параметрах.  

При расчете по соотношениям (21, 22) следует иметь в виду, что подвижность элек-
тронов в приповерхностном канале меньше объемной подвижности полупроводника с той 
же концентрацией примесей (из-за влияния дополнительных поверхностных центров рас-
сеяния). Для электронов в кремнии она составляет не более 500-700 см2/В·с, а для дырок 
200–300 см2/(В·с), что в 2 раза меньше, чем вдали от поверхности.  
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Рис. 17 
Передаточные характеристики МДП ПТ IС(UЗИ):  

а)     б) 

UЗИ – напряжение между затвором и истоком, 
U0=Uпор – пороговое напряжение между затвором и истоком. 

Внутреннее сопротивление Ri=dUСИ/dIС при постоянных напряжениях на затворе UЗИ и на 
подложке U’ определяется выходными характеристиками транзистора (рис.16). Величина Ri при-
нимает наименьшее значение при напряжении UСИ=0: Rimin=1/S, где S – крутизна в пологой облас-
ти выходной характеристики. При использовании транзистора в цифровых схемах требуется обес-
печить, возможно, меньшее Ri, что достигается приведенными выше способами увеличения кру-
тизны. 

Наибольшее значение Ri принимает в пологой области выходной характеристики и эта вели-
чина определяется эффектом модуляции длины проводящего канала L при изменении напряжения 
UСИ: Rimax=(LЗС/IС)(dLЗС/dUСИ). При работе транзистора в линейных усилительных схемах величину 
Ri следует увеличивать. Это достигается увеличением длины канала и концентрации примесей Np 
в подложке, так как dLЗС/dUСИ~(1/Np)1/2. Величина Ri возрастает также при увеличении напряжения 
на стоке UСИ и уменьшении тока стока IС. 

Коэффициент усиления по напряжению при постоянном токе стока IC=const. 
Ку=dUСИ/dUЗИ=SRi. Методы увеличения усиления ПТ – это методы увеличения крутизны и внут-
реннего сопротивления. 

Напряжение пробоя стокового перехода UСИ ограничивает максимальное допустимое на-
пряжение на стоке, а, следовательно, и максимальный достижимый уровень мощности. Лавинный 
пробой происходит на краях стокового перехода у поверхности. Напряженность электрического 
поля в этой области максимальна при минимальном напряжении на затворе, т.е. в закрытом тран-
зисторе. При увеличении напряжения на затворе напряжение пробоя UСИпроб уменьшается. На вы-
ходных ВАХ МДП ПТ рост тока при больших напряжениях UСИ связан с развитием лавинного 
пробоя в области стока. 

Напряжение пробоя подзатворного диэлектрика UЗ проб, ограничивает максимальное на-
пряжение на затворе. Напряжение пробоя определяется материалом и толщиной диэлектрика. 
Для двуокиси кремния критическая величина напряженности электрического поля, приводящая 
к пробою, равна 107 В/см, что, при толщине dС=0,05 мкм соответствует напряжению пробоя 
UЗ проб=50 В. Пробой диэлектрика необратим, т.е. при его пробое транзистор разрушается.  

Частотные свойства МДП ПТ определяются в значительной мере емкостями, прису-
щими их физической структуре. На рисунке 18 приведена малосигнальная упрощенная схема 
транзистора. Конденсаторы в этой схеме характеризуют следующие емкости структуры: СЗИ 
– емкость затвор-исток; СЗС – емкость затвор-сток; ССП – емкость сток-подложка, т.е. барьер-
ная емкость стокового перехода; для схемы включения с общим истоком СЗИ=CЗК+C*, где 
CЗК – емкость затвор-канал, C* – емкость перекрытия канала и сильнолегированных областей 
n+-истока и стока, CЗС=C*; резистор Ri характеризует внутреннее сопротивление транзистора.  



Часть II, глава 1 248 

Конечность времени пролета от истока до стока τпр= ∫ μ
L

E
dx

02
1  приводит к комплексному 

характеру крутизны: 
⎯S =S/[1+j(f/fs)],       (23) 

где fs=1/(2πτпр) – предельная частота крутизны. 
В усилительных схемах рабочая точка обычно 

располагается на пологой части выходной характеристи-
ки (рис. 16). В этом режиме путь, проходимый электро-
нами, L=L′+ΔL (см. рис. 15г), а время пролета 
τпр=τпр.к+τпр.пер, где τпр.к – время пролета канала, τпр.пер – 
время пролета области перекрытия. Принимая во внима-
ние, что средняя напряженность электрического поля в 
канале Ek=(UЗИ-Uпор)/L′, а скорость электронов в области 
перекрытия равна скорости насыщения vs, получим: 

τпр= (L′)2/[μn(UЗИ-Uпор)]+ ΔL/ vS.      (24) 

Рис. 18 
Малосигнальная эквивалентная схема 
транзистора МДП. 

Если ΔL<<L′, можно преобразовать (24) к виду: τпр=CЗК/S=CЗКRi0, где Ri0 – сопротивле-
ние канала при нулевом напряжении на стоке. Из приведенных соотношений следует, что 
предельная частота крутизны возрастает при уменьшении длины канала, увеличении под-
вижности электронов и увеличении напряжения затвора. 

Уменьшение крутизны при f>fS приводит также к уменьшению коэффициента усиления 
транзистора. Граничная частота fT, на которой коэффициент усиления Ку=1, определяется 
выражением: 

fT≈fSCЗК/Cвых=S/(2π Cвых).      (25) 
Здесь Свых=ССП+CН, где CН – емкость нагрузки транзистора. Значительное влияние выходной 
емкости на граничную частоту МДП ПТ связано с низкой величиной крутизны, характерной 
для всех полевых транзисторов, в отличие от биполярных. Действительно, при одинаковых 
выходных токах SБТ/SПТ=(UЗИ-Uпор)/(2KT/q)>>1. Таким образом, крутизна биполярного тран-
зистора значительно выше, что уменьшает влияние выходной емкости на граничную частоту. 

Малосигнальный анализ эквивалентной схемы транзистора определяет максимальную 
частоту генерации 

fmax≈fT/2(R1+fTτз)-1/2.      (26) 
Здесь постоянная времени τз=2πRЗCЗС, где RЗ – сопротивление металлизации затвора, R1 – от-
ношение входного к выходному сопротивлению транзистора. Если пренебречь сопротивле-
нием RЗ, а также дополнительными "балластными" сопротивлениями между легированными 
областями стока и истока и соответствующими контактами, вместо (26) можно записать: 

fmax≈fT/2(SRi)1/2.      (27) 
Как следует из (24–27), увеличение граничной и максимальной частоты генерации по-

левого транзистора требует уменьшения длины канала L (или уменьшения ширины дорожки 
затвора) и уменьшения емкости СЗС. 
– Уменьшение длины канала связано не только с преодолением технологических трудно-

стей, но также с рядом вопросов принципиального характера. При уменьшении длины 
канала МДП ПТ возникает ряд так называемых короткоканальных эффектов, ухуд-
шающих основные характеристики транзистора. 

– Выходные характеристики принимают характер насыщения задолго до эффекта отсечки 
канала, что обусловлено насыщением дрейфовой скорости электронов вследствие разо-
грева в сильном электрическом поле. 

– При уменьшении длины канала до величины соизмеримой с размером обедненных слоев 
p-n-переходов стока и истока, распределение потенциала в канале зависит от напряжения 
на стоке в такой же мере, как и на затворе. При этом пороговое напряжение начинает за-
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висеть как от длины канала, так и от напряжений на электродах транзистора. В результа-
те ухудшается крутизна прибора, и скорость нарастания граничной частоты при умень-
шении длины канала.  

– На выходных вольт-амперных характеристиках исчезают области насыщения. 
Экспериментально установлено эмпирическое соотношение для минимальной длины ка-

нала Lкmin, при которой сохраняются закономерности длинноканальных транзисторов [9]:  
Lкmin=0,19[rjdi(wИ+wС)2]1/3=0,19γ.     (28) 

Здесь rj≈(0,2–1,5) мкм – глубина переходов стока и истока; (wИ+wС) – сумма толщин обед-
ненных слоев стока и истока; di[нанометры] – толщина окисла. При типичных, нормальных 
параметрах транзистора γ≤1 и эффекты короткоканальности проявляются при Lк<0,5 мкм.  

Важным шагом в совершенствовании МДП ПТ с целью улучшения параметров этих прибо-
ров явилось создание так называемых МДП ПТ ВК (МДП ПТ высокого качества, получивших на-
звание в англоязычной литературе HMOS FET – high performance MOS) [13]. Эти транзисторы со-
держат основные черты современных МДП ПТ. Основной особенностью профиля легирования 
этих транзисторов является увеличение концентрации примесей в области между истоком и сто-
ком по сравнению с концентрацией под истоком и стоком. Большая степень легирования у по-
верхности позволяет уменьшить расстояние между стоком и истоком и благодаря этому увеличить 
быстродействие. Неоднородное легирование препятствует расширению обедненной области n+-p-
перехода стока при увеличении напряжения сток-исток. В такой структуре обедненная область 
стока при увеличении UСИ распространяется в основном вглубь слаболегированной подложки. 
При этом уменьшается емкость сток-подложка ССП. Конструкция областей контактов также 
уменьшает эту емкость благодаря уменьшению площади переходов под истоком и стоком. Это 
достигается применением метода внутреннего формирования n+-областей стока и истока при ис-
пользовании сильно легированных n+ полисиликоновых элементов; металлические контакты всех 
электродов удаляются от активных областей транзистора. 

Применение современных технологических методов, включая методы внутреннего форми-
рования, позволили создать кремниевые МДП ПТ с длиной затвора L≤0,1 мкм c граничными час-
тотами fT≥100 ГГц [13, 46,]. Возможность применения полупроводниковых материалов с большей 
подвижностью электронов, например, GaAs, для создания МДП ПТ находится в стадии исследо-
ваний.  

2. МЕП ПТ, П ПТ (ПТ с затвором типа металл-полупроводник – барьером Шоттки и 
ПТ с p-n-переходом в качестве затвора) – см. рисунки 12в, 12г – были впервые описаны в 
1966 г. [47]. Первые транзисторы этого типа на GaAs имели граничную частоту fT=3 ГГц. 
Но уже в 1970 году граничная частота увеличилась до 30 ГГц [48], а в настоящее время при-
боры этого типа являются эффективными источниками в миллиметровом диапазоне волн, 
вплоть до 100 ГГц и более.  

Принципы действия ПТ с затвором типа 
металл-полупроводник и с p-n-переходом одни и 
те же. Рассмотрим особенности работы и дости-
жимые характеристики транзисторов с барьером 
Шоттки.  

Упрощенная схема построения такого тран-
зистора приведена на рисунке 19; подложка 1 
представляет собой слой GaA с высоким удель-
ным сопротивлением (порядка 107–108 Ом×см), 
фактически являющийся диэлектриком. Методом 
ионного легирования создаются области 2 истока 

и 3 стока n+-типа, а также тонкий слой канала 5 n-типа толщиной d0=0,1–0,2 мкм. На поверхность 
наносится металлический электрод затвора 4, образующий выпрямляющий контакт со слоем 8. 
Металлические электроды 6, 7 образуют металлические контакты истока 2 и стока 3. Проводящий 
канал формируется между обедненным слоем 8 контакта затвор-канал и подложкой 1. Его толщи-

 
Рис. 19 
Упрощенная схема построения МЕП ПТ  
(с затвором типа металл-полупроводник –  
барьер Шоттки) 
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на равна d0-dоб, где dоб – толщина обедненного слоя 8. Типичные размеры элементов структуры 
МЕП ПТ, приведенной на рис. 19: толщина легированной области под затвором d0=0,1–0,2 мкм, 
расстояние исток-сток LИС=2–3 мкм, длина затвора LЗ=0,1–2 мкм. Стремление увеличить рабочие 
частоты ПТ приводит к необходимости миниатюризации структуры и существенному уменьше-
нию размеров ее элементов по сравнению с приведенными.  

Схема построения транзистора с управляющим 
p-n-переходом приведена на рисунке 20. На подложке 1 
p-типа создается эпитаксиальный слой 2 n-типа. Мето-
дом ионной имплантации (или диффузии) создаются об-
ласти затвора 4 p-типа, истока 3 и стока 5 n-типа, с соот-
ветствующими металлическими контактами. Токопро-
водящим каналом является слой  n-типа 6, заключенный 
между областью затвора и подложкой. Области 4 и 6 об-
разуют управляющий p-n-переход. При работе транзи-
стора он должен быть включен в обратном направлении, 
что соответствует отрицательному напряжению UЗИ. На 
сток относительно истока подается положительное на-
пряжение. Переход-p-n между эпитаксиальным слоем 2 
n-типа и подложкой 1 также смещен в обратном направ-
лении. Подложка, если она не имеет отдельного вывода, соединяется с истоком. В конструкциях с 
отдельным выводом подложки можно изменять в некоторых пределах характеристики транзисто-
ра при изменении напряжения между подложкой и истоком.  

 
Рис. 20 
Схема построения транзистора с 
управляющим p-n переходом. 

Характеристики транзисторов с управляющим барьером Шоттки и с управляющим p-n-
переходом одни и те же. В связи с этим ниже рассматриваются только МЕП ПТ. 

Принцип действия МЕП ПТ состоит в том, что при изменении напряжения на затворе UЗИ 
изменяется толщина обедненного слоя, т.е. сопротивление проводящего канала и ток IС от истока 
к стоку. Так же, как и в МДП ПТ транзистор открыт при UЗИ>Uпор.; пороговое напряжение на за-
творе Uпор=ϕ0з-[qNkd0

2/(2ε0εп)]; ϕ0з–равновесная высота потенциального барьера контакта металл-
полупроводник, Nk – концентрация примесей в канале. При малой толщине d0 пороговое напряже-
ние может быть положительным. Это означает, что в отсутствии напряжения на затворе обеднен-
ный слой 8 (см. рис. 19) распространяется до подложки и транзистор закрыт. При подаче положи-
тельного напряжения на затвор толщина обедненного слоя уменьшается и появляется проводящий 
канал. Транзисторы с положительным пороговым напряжением подобны МДП ПТ с индуциро-
ванным каналом, а с отрицательным пороговым напряжением – МДП ПТ со встроенным каналом.  

Вид стоковой характеристики такой же, как и у МДП ПТ – см. рис. 16. Одни и те же физиче-
ские процессы, связанные с изменением размеров и конфигурации проводящего канала при уве-
личении напряжения UСИ и фиксированных напряжениях на затворе UЗИ, определяют напряжения 
насыщения UСИ нас, при которых выходная характеристика изменяет свой характер – переходит в 
область насыщения тока IС. Вольтамперные характеристики МЕП ПТ рассчитываются по тем же 
соотношениям (21), что и для МДП ПТ, следует только вместо толщины dі и диэлектрической 
проницаемости εі диэлектрического слоя МДП применить соответствующие параметры канала 
МЕП d0 и εk. При этом крутизна S=dIС/dUЗИ определяется выражением (22). Из-за высокой под-
вижности электронов в арсениде галлия крутизна в GaAs МЕП ПТ и П ПТ в 2–3 раза выше, чем в 
Si МД ПТ. В транзисторах с коротким каналом крутизна слабо зависит от напряжения на затворе, 
так как характеристика IС(UЗИ) близка к линейной. В этом случае крутизну оценивают по формуле 
S=ε0εkbvs/d0. Крутизна практически не зависит от длины канала. Таким образом, крутизна и выход-
ная мощность растут с увеличением ширины канала (затвора) b. Один из путей увеличения шири-
ны затвора состоит в формировании его в виде гребенки. При этом ширина парциального затвора 
(длина зубца-пальца) не должна превышать определенную величину из-за возможного непостоян-
ства напряжения СВЧ вдоль него, а также для уменьшения фазовых сдвигов между сигналами в 
различных парциальных затворах. Экспериментально установлено, что достижение высоких па-
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раметров транзистора реализуется при длине линии передачи, образованной токоведущими до-
рожками истока и затвора, не превышающей 0,1 λ. 

Имеются две основные особенности характеристик IС(UЗИ), отличающих работу МЕП ПТ по 
сравнению с МДП ПТ. 
– При увеличении напряжения UЗИ на затворе ток затвора IЗ экспоненциально нарастает и при 

UЗИ примерно равном 0,5–1,0 В он приближается по величине к току стока и становится не-
допустимо большим. Поэтому транзисторы с положительным пороговым напряжением 
имеют очень узкий интервал рабочих напряжений на затворе. 

– В МЕП ПТ ток утечки затвора определяется обратным током контакта полупроводник-
металл. Этот ток экспоненциально растет с температурой и в связи с этим входное сопро-
тивление транзистора существенно уменьшается при увеличении температуры. Так, при 
температуре 125ºС входное сопротивление МЕП достигает 105 Ом, что на несколько поряд-
ков меньше, чем в МДП. 
Частотные характеристики МЕП ПТ определяются на основе его малосигнальной эквива-

лентной схемы рис. 21. Типичные параметры МЕП ПТ этой схемы приведены в таблице 2 [8]. 
В таблице 3 приведены также расчетные величины граничных частот fT и максимальных частот 
fmax для МЕП ПТ с двумя различными длинами затвора. 

Таблица 3 
LЗ Z τ0 Cзи Cзс Cси Ri Rси S UСИ UЗИ IЗИ fT fmax
1 

мкм 
500 
мкм 

5,0 
пс 

0,62 
пФ 

0,014 
пФ 

0,02 
пФ 

2,6 
Ом 

400 
Ом 

53×10-3 
мо 5 В 0 70 

мА 
14 
ГГц 

46 
ГГц 

0,25 
мкм 

300 
мкм 

1,9 
пс 

0,22 
пФ 

0,015 
пФ 

0,04 
пФ 

1,0 
Ом 

150 
Ом 

63×10-3 
мо    50 

ГГц 
160 
ГГц 

В связи с существенным уменьшением емкостей затвор-исток Сзи, затвор-сток Cзс, емкости 
сток-подложка С’

СП, а также значительным увеличением подвижности электронов в GaAs МЕП 
ПТ предельная частота крутизны fs и граничная частота транзистора fT значительно возрастают 
по сравнению с кремниевыми МДП ПТ. Определяя граничную частоту МЕП ПТ, как частоту на 
которой усиление транзистора при короткозамкнутом входе становится равным единице (так же, 
как и для МДП ПТ), можно записать: fT=S/2πCзи. Таким образом, наиболее важными параметра-
ми, определяющими высокочастотные свойства транзистора, являются S и Сзи. Стандартная 
процедура измерения fT состоит в определении частотной зависимости параметра матрицы рас-

сеяния h21 на основе измерения S-параметров и 
экстраполяции этой зависимости до h21=1. 
В реальных случаях эта техника измерения fT 
часто встречает затруднения в связи с тем, что 
измеренная зависимость h21(f) имеет более слож-
ный вид, чем определенный по упрощенной мо-
дели. 

 

Рис. 21 
Эквивалентная малосигнальная схема МЕП ПТ.

Более доступным для измерений парамет-
ром является максимальная частота генерации 
fmax.. Это максимальная частота, на которой еще 
реализуется отрицательное сопротивление транзи-
стора. Эта величина определяется соотношением: 

[ ] 2/1
1

max 2 зT

T

fr
ff
τ+

= ,      (29) 

где  

СИ

ИЗ
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В результате развития технологии создания МЕП ПТ с длиной канала LЗ=0,1 мкм в конце 80-х 

годов прошлого столетия были достигнуты граничные частоты fT≥100 ГГц. Важным техническим 
решением явилось применение самосогласованного формирования полупроводниковой структуры.  

На рисунке 22а приведены зависимости погонной крутизны S мА/В×мм (на один миллиметр 
ширины затвора), а на рисунке 22б зависимости граничной частоты fT от длины проводящего ка-
нала LЗ, полученные экспериментально для GaAs МЕП ПТ [48]. Результаты, отмеченные на ри-
сунке 22б светлыми кружками, определяют значения fT, найденные теоретически при отсутствии 
краевых емкостей на входе и выходе канала. "Насыщение" зависимостей S(LЗ), fT(LЗ) на рис. 22, по-
видимому, объясняется увеличением влияния краевых емкостей при укорочении канала.  

 
Рис. 22 
а) зависимость погонной крутизны S [мА/(В×мм)] МЕППТ от длины затвора LЗ [мкм]  
б) зависимость граничной частоты fT [ГГц] от длины затвора LЗ [мкм]  
для того же транзистора, что и на рис. 22а. 

На рисунке 23 приведена зависимость максимальных граничных частот fT от длины затвора 
LЗ, суммирующая достигнутые к 1990 году экспериментальные результаты на GaAs МЕП ПТ [12]. 
Зависимость максимально достижимой выходной мощности от частоты для GaAs МЕП ПТ при-
ведена на рисунке 24 [12]. Следует иметь в виду, что на рисунках 23, 24 приведены результаты 
многих различных разработок GaAs МЕП ПТ. Возможно поэтому известное соотношение 
Poutf 2=const, определяющее зависимость выходной мощности от частоты, на зависимости рис. 24 
не удовлетворяется. 

 

 

Рис. 23 Рис. 24 
Зависимость максимальных граничных частот fTmax 
[ГГц] от длины затвора LЗ [мкм]  

Зависимость максимально достижимой 
выходной мощности от частоты  

для GaAs МЕП ПТ для GaAs МЕП ПТ 
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1.2.2 Гетероструктурные полевые транзисторы (ГБТ, HFET) 

В последние 15–20 лет наиболее активно разрабатываются транзисторы с гетерострук-
турными переходами (HFET – Heterojunction Field Effect Transistors). Первое сообщение о 
действующем макете HFET появилось в 1980 г. [43]. Однако история создания HFET отно-
сится к значительно более раннему периоду. В 1969 году L. Esaki и R. Tsu обнаружили, что 
подвижность электронов вблизи интерфейс поверхности между двумя полупроводниками с 
различными по ширине зонами значительно возрастает. Объяснение этого явления было да-
но в 1984 году [45] и сводилось оно к следующему. Вблизи интерфейс поверхности в зоне 
проводимости полупроводника с более узкой энергетической зоной возникает потенциальная 
яма, в которой аккумулируются электроны; в результате образуется слой зарядов, толщина 
которого составляет примерно 100 ангстрем. Эта толщина много меньше длины волны де 
Бройля. Поэтому электроны квантуются в двумерный электронный газ (2DEG – 2-dimension 
electron gas), ограниченный очень малым расстоянием в направлении перпендикулярном к 
поверхности. Физическое отделение электронов от доноров уменьшает рассеяние на приме-
сях и поэтому увеличивает скорость электронов под воздействием электрического поля. Этот 
двумерный электронный газ используется в HFET как активный канал и может модулиро-
ваться полем на затворе. 

 а)     б) 

Рис. 25 
Энергетические диаграммы для гетероструктурных переходов широкозонного и узкозонного  
полупроводников: 
а) энергетические уровни (Eg2, χ2) широкозонного (AlGaAs) и (Eg1, χ1) узкозонного (GaAs)  
полупроводников до создания гетероперехода;  
б) после образования гетероперехода со слоями: n+AlGaAs - нелегированный AlGaAs - нелегированный 
GaAs - подложка p+GaAs; EF1, EF2 – уровень Ферми; 2DEG – область двумерного электронного газа 

Объяснение физики процесса, приводящего к появлению потенциальной ямы, следует из 
рассмотрения энергетических диаграмм, приведенных на рисунках 25а, 25б. На рис. 25а приведе-
ны энергетические уровни широкозонного полупроводника Eg2, χ2 (например, для AlGaAs) и узко-
зонного полупроводника Eg1, χ1 (например, для GaAs) до создания гетероперехода; Eg1, Eg2 – ши-
рины зон в первом и во втором полупроводнике; χ1, χ2 – энергии выхода электронов со дна зоны 
проводимости. На рис. 25б приведена зонная диаграмма после образования гетероперехода со 
слоями полупроводников: n+AlGaAs,  нелегированный AlGaAs, нелегированный GaAs, подложка 
p+GaAs; EF – уровень Ферми. Можно видеть, что потенциальная яма образуется в связи с искрив-
лением границ энергетических зон при постоянном значении уровня Ферми во всей структуре.  

По безынерционности HFET превосходят ПТШ и другие типы полевых транзисторов. В на-
стоящее время описаны многие типы HFET. Наиболее интенсивно развиваются HEMT (High Elec-
tron Mobility Transistor). В литературе этот тип транзисторов встречается и под другими названия-
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ми: MODFET (Modulated – Doped FET), TEGFET (Two dimensional electron gas FET), SDHT (Selec-
tively Doped Heterostructure Transistor).  

Для создания качественного гетероперехода необходимо выполнить ряд требований, важ-
нейшим из которых является равенство постоянных решеток соединяемых материалов. Этому 
требованию отлично удовлетворяет соединение n+AlGaAs/GaAs. Этот тип HEMT наиболее развит 
и освоен промышленностью в настоящее время.  

Введение In в полупроводниковые материалы гетероструктур позволяет существенно улуч-
шить транспортировку носителей в токопроводящих каналах. В связи с этим в последние 10 лет 
активно развивались HFET, в которых обычно используемый слой GaAs заменялся слоем InxGa1-

xAs при x=0,15–0,2.  
На рис. 26 приведена типичная схема полупроводниковой структуры такого транзистора с 

указанием толщин слоев, а также энергетическая диаграмма для такой структуры. Эти транзис-
торы получили название PHEMT (“Pseudomorphic” HFET). Постоянные решетки GaAs и InGaAs 
различны и, таким образом, решетки полупроводников не согласованы. Для ослабления требова-
ния согласованности решеток один из слоев соединяемых полупроводников выполняется тонким, 
с толщиной меньшей 100 ангстрем. В этом случае решетка тонкого слоя искажается под действи-
ем кристаллической решетки второго, более массивного материала и приобретает постоянную та-
кую же, как и второго материала. Такая система называется псевдоморфной, что и учтено в назва-
нии транзистора PHEMT. 

 

 
Рис. 26 
а) Схема построения гетероструктурного полевого транзистора PHEМT,  
в котором в качестве узкозонного полупроводника применен InxGa1-xAs вместо GaAs; 
б) Энергетическая диаграмма для структуры рис. 26а 

 
Полупроводник GaxIn1-xAs при x=0,53 является согласованным с InP по величине постоян-

ной кристаллической решетки. Аналогично, AlInAs c 48% алюминия также согласован с InP. Это 
обстоятельство позволило создать HFET на основе InP. Транзисторы этого типа – InPHFET 
(InP based HFET) – имеют большее содержание индия, чем описанные выше PHEMT, и благода-
ря этому скорость насыщения электронов возрастает до 2,7×107 см/с. Эти транзисторы являются 
в настоящее время наиболее высокочастотными, работающими в области f=200–300 ГГц. 

Разработанные в настоящее время PHEMT, как источники непрерывной мощности, доми-
нируют в области частот f≤40–50 ГГц; На частотах 50–75 ГГц InP HEMT имеют преимущества 
там, где требуется одновременно высокая мощность и КПД. На частотах выше 75 ГГц InP 
HEMT являются единственными мощными транзисторами c уровнями КПД по добавленной 
мощности, превышающими 20–30%. Достигнутые энергетические характеристики на транзи-
сторах HFET, PHEMT, InP HEMT приведены в таблице 4 [51]. 

Сопоставление транзисторов различных типов по их способности работать на высоких час-
тотах может быть проведено при использовании понятия граничной частоты fT=1/2πτt, где τt – 
время пролета электроном активной области транзистора LЗ со скоростью насыщения vs. Зависи-
мости предельной частоты от длины активной области для разных типов полевых транзисторов 
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приведены на рис. 11б. Можно видеть, что fT изменяется обратно пропорционально длине актив-
ной области прибора. В связи с паразитными реактивными параметрами реальных транзисторов и 
схем, в которые они включены, достижимые максимальные рабочие частоты оказываются мень-
шими fT. Так, максимальная рабочая частота для схемы с Si NMOS FET равна 10–20 ГГц при дли-
не активной части транзистора L=0,1 мкм; при этом величина fT=50 ГГц. Для обеспечения работы 
наиболее высокочастотных HEMT (AlInAs/GaInAs) в диапазоне 200–300 ГГц необходимо созда-
вать затворы с длиной Lg<0,1 мкм. Создание таких структур возможно только на основе самой со-
временной технологии. При фиксированной длине затвора MESFETs, HEMTs их предельные час-
тоты в 3–8 раз выше, чем для NMOSFET. Это связано с существенным различием подвижностей и 
скоростей электронов в указанных типах транзисторов. 

Таблица 4 
Тип транзи-

стора 
Мощность, 

Вт КПД, % 
Удельная 
мощность, 
Вт/мм 

Частота, 
ГГц 

PHEMT 12 15,8 36 0,63 
PHEMT 14 3,5 50 0,55 
PHEMT 18 1,4 56 0,4 
PHEMT 30 3,5 32 0,44 
PHEMT 45,5 0,85 34 0,43 

InPHEMT 60 0,22 43 0,37 
InPHEMT 60 0,51 25 0,23 
InPHEMT 90 0,43 20 0,16 

 
Уменьшение длины затвора значительно снижает шумы полевых транзисторов. Достижи-

мые шумовые характеристики HEMT в широком диапазоне частот приведены на рис. 27. Можно 
видеть, что шум-фактор NF равен 0,1–0,3 дБ в X-диапазоне и несколько больше 1 дБ на 100 ГГц. 
Транзисторы этого класса широко применяются в устройствах миллиметрового диапазона.  

InP HEMT обеспечивают самые низкие шумы и самые высокие частоты среди всех типов 
транзисторов. Однако стоимость этих транзисторов высока из-за высокой стоимости InP и высо-
кой стоимости обработки, обусловленной хрупкостью материала. Значительное удешевление InP 
HEMT достигнуто в последнее время за счет выращивания InGaAs слоев с высоким содержанием 
индия на подложках из GaAs. Этот новый класс транзисторов получил название метаморфных 
HEMT – MHEMT. Широкое внедрение MHEMT требует, однако, совершенствования технологии 
их изготовления и исследования их надежности. Предполагается, что MHEMT заменят в коротко-
волновой части миллиметрового диапазона волн дорогостоящие InP HEMT. 

 
 Рис. 27 
 Достижимые шумовые характеристики HEMT в широком диапазоне частот 
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1.2.3 Полевые транзисторы на основе широкозонных полупроводников 
Применение широкозонных полупроводников, таких как GaN, SiC открывает возможно-

сти значительного увеличения мощности транзисторов СВЧ. Последние достижения в техно-
логии создания приборов на основе широкозонных полупроводников позволяют уже сейчас 
разрабатывать и производить транзисторы с параметрами, которые раньше были доступны 
только ЭВП. Наиболее обещающими полупроводниковыми приборами для применения широ-
козонных материалов являются MESFETs на основе 4H-SiC и HFETs при использовании гете-
роперехода AlGaN/GaN. Преимущества применения широкозонных материалов при построе-
нии полупроводниковых приборов следуют из сопоставления основных параметров различных 
материалов [7] (см. таблицу 5). 

Таблица 5 
Материал Eg, (ЭлВ) εr λ, (Вт/0К⋅см) Ec, (В/см) 

Si 1,12 11,9 1,5 3×105

GaAs 1,43 12,5 0,54 4×105

InP 1,34 12,4 0,67 4,5×105

3C-SiC 2,3 9,7 4 1,8×106

4H-SiC 3,2 10 4 3,5×106

6H-SiC 2,86 10 4 3,8×106

GaN 3,4 9,5 1,3 2×106

Алмаз 5,6 5,5 20–30 5×106

 

В таблице 5 приняты обозначения: Eg – ширина энергетической зоны, εr – относительная ди-
электрическая постоянная материала, λ – коэффициент теплопроводности, Ec – критическая на-
пряженность электрического поля в полупроводнике (перед пробоем). SiC и GaN имеют ширину 
энергетической зоны в 2–3 раза большую, чем у обычных полупроводников, таких как Si, GaAs, 
InP. Диэлектрическая постоянная примерно на 20% меньше, чем у традиционных полупроводни-
ков и это позволяет на такую же величину увеличивать площадь при сохранении величины импе-
данса, т.е. на 20% увеличивать ток. Коэффициент теплопроводности у SiC значительно выше, чем 
у Si, GaAs, InP, а у GaN такой же, как у Si – наиболее теплопроводного обычного полупроводника. 
Наконец, критическое (предпробойное) электрическое поле у широкозонных материалов значи-
тельно выше (почти на порядок), что позволяет создавать высоковольтные мощные полупровод-
никовые приборы. Достижимая величина тока определяется подвижностью носителей и величи-
ной их скорости. Подвижность носителей в SiC и GaN сравнительно низкая (μn≈200–500 см2/В×с), 
а скорость насыщения vs≈2×107 см/с, что в 2 раза больше, чем у Si и в 4 раза больше, чем у GaAs 
для электронов во втором энергетическом минимуме в зоне проводимости. В то же время при по-
строении HFET на основе AlGaN/GaN гетероструктуры и возникновении двумерного электронно-
го газа (2DEG) подвижность носителей значительно возрастает до 1000–1500 см2/В×с. Кроме того, 
плотность заряда оказывается очень высокой (ns>1013 см-2), в 5 раз более высокой, чем в Al-
GaAs/GaAs гетероструктуре. Приведенные обстоятельства определяют высокий достижимый уро-
вень мощности при использовании транзисторов на широкозонных материалах. Имеются инфор-
мационные сообщения о возможности получения на отдельном GaN чипе мощности 100 Вт в диа-
пазоне 4–6 ГГц, 40–50 Вт в области 12 ГГц и 20 Вт в области 26–30 ГГц [51]. На рисунках 28, 29 
представлены определенные теоретически величины мощности P0, КПД по добавленной мощно-
сти ηad усиления G в зависимости от частоты f для 4H-SiC MESFETs и AlGaN/GaN HFETs соот-
ветственно. 

Можно видеть, что в длинноволновой части миллиметрового диапазона ожидаемые уровни 
непрерывной мощности одного транзистора на основе широкозонных материалов близки к 10 Вт 
при КПД=20–30%. К другим преимуществам GaN транзисторов следует отнести более высокую 
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максимальную рабочую температуру перехода (до 500°С вместо 180°С), что значительно увеличи-
вает надежность транзистора.  

На GaN транзисторах были получены низкие шумы, сравнимые с шумами GaAs транзисто-
ров. Это свойство в сочетании с высоким пробивным напряжением позволит исключить из схемы 
приемопередающих устройств ограничители для защиты входных малошумящих усилителей и 
благодаря этому упростить и удешевить ППУ. 

  
Рис. 28 Рис. 29 
Зависимости выходной непрерывной мощности 
Pout, КПД по добавленной мощности ηad и усиле-
ния G от частоты f для МЕППТ (MESFET) на 
основе карбида кремния 

Зависимости Pout, ηad, G от частоты f  
для гетерополевого транзистора HFET  
на основе AlGaN/GaN 

Карбид кремния, в связи с более высоким величинам допустимой максимальной температу-
ры, теплопроводности, подвижности электронов, является материалом, на основе которого вы-
полнимы наиболее мощные в настоящее время полупроводниковые приборы (усилители и автоге-
нераторы). Так, ожидается 30-кратное увеличение мощности SiC транзистора по сравнению с 
GaAs MES FET, что соответствует в сантиметровом диапазоне достижению непрерывной мощно-
сти равной нескольким сотням Ватт. 

1.3 Транзисторы на горячих электронах 

Рассмотренные в предыдущих главах транзисторы позволяют в настоящее время говорить 
о возможности построения на их основе аппаратуры в области частот f<150-200 ГГц. Продвиже-
ние в область более высоких частот при использовании освоенных транзисторных принципов 
наталкивается на принципиальные трудности, связанные с необходимостью уменьшения рас-
стояний между электродами до сотых долей микрона, увеличения скоростей носителей заряда 
до величин, превышающих максимальные скорости в известных классах транзисторов.  

В то же время освоение диапазона частот сотни-тысячи ГГц важно для многих примене-
ний. Это, прежде всего традиционное применение в радиолокации и связи для увеличения раз-
решающей способности и объема передаваемой информации. В этом диапазоне лежат резонан-
сы органических молекул, а также собственные частоты колебаний мембран в клетках и поэтому 
активные твердотельные устройства представляют значительный интерес в биологии и в меди-
цине в качестве диагностических и активно воздействующих устройств.  

Освоение диапазона частот f>150–200 ГГц потребовало развития новых идей и принципов 
построения активных элементов. В последние два десятилетия XX века были проведены много-
численные исследования, посвященные существенному увеличению быстродействия полупро-
водниковых источников. Кроме новых направлений развития транзисторных источников (тран-
зисторы на горячих электронах и транзисторы на квантовых эффектах), развиваются новые идеи 
построения сверхбыстродействующих устройств, действующих на новых "нетранзисторных" 
принципах [9].  
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Хотя первые приборы на основе инжекции горячих электронов были предложены еще в 

1960 году, возможность их реализации появилась только в настоящее время при использовании 
наиболее современных технологических процессов, обеспечивающих резкие гетеропереходы 
различных полупроводниковых материалов, реализацию с высокой точностью требуемых зако-
нов профиля легирования, уменьшение продольных размеров слоев структуры до единиц нано-
метров и т. д.  

В этом разделе рассматриваются результаты исследований некоторых перспективных ти-
пов транзисторов на горячих электронах. 

Горячие электроны характеризуются уровнем кинетической энергии, превышающим 
равновесную энергию E0=3/2kT. Кинетическую энергию электронов можно увеличить, 
например, путем ускорения их в электрическом поле, или путем увеличения их хаотической 
скорости или температуры, например, при нагревании полупроводника. В реальных ситуациях 
оба вида разогрева существуют одновременно, но один из видов разогрева преобладает. В зави-
симости от преобладающего вида разогрева принято разделение транзисторов на горячих элек-
тронах на два типа: транзисторы с баллистической инжекцией электронов и транзисторы с пере-
носом разогретого электронного газа в пространстве.  

В настоящее время ни один из известных типов транзисторов на горячих электронах не 
вышел на уровень промышленного производства и практического применения. В ведущих фир-
мах, институтах, известных своими результатами в области электроники СВЧ, активно прово-
дятся исследования физики работы транзисторов на горячих электронах, изучаются их дости-
жимые характеристики, рассматриваются реализуемые пути построения этих приборов.  

Ниже приводятся основные особенности построения транзисторов с баллистической ин-
жекцией электронов – наиболее перспективных для работы в области частот свыше 200 ГГц. Ряд 
принципов построения этих транзисторов внедряется в настоящее время в конструкции гетеро-
биполярных и гетерополевых транзисторов с целью увеличения их рабочих частот.  

1.3.1 Транзисторы с баллистической инжекцией электронов 
Структура транзистора с баллистической инжекцией (БИТ) подобна структуре биполярного 

транзистора. Она включает инжектор электронов (эмиттер), область пролета инжектированных 
электронов (базу) и коллектор. Так же, как в биполярном транзисторе, регулировка тока эмиттер-
коллектор осуществляется изменением потенциала базы. Существенным отличием БИТ является 
то, что эти транзисторы, как правило, униполярны, т.е. все элементы их (эмиттер, база, коллектор) 
имеют одинаковый тип проводимости и в базу инжектируются неравновесные основные носите-
ли.  

Термин "баллистический" транзистор означает, что его структура и режим работы обеспечи-
вают высокую начальную скорость электронов, инжектируемых из эмиттера в базу и последую-
щий баллистический пролет электронов с минимальным рассеянием из-за взаимодействия с дру-
гими частицами (фононами и атомами примесей). Необходимо отметить, что чисто баллистиче-
ский (бесстолкновительный) пролет электронов возможен только на длинах L, значительно мень-
ших длины свободного пролета Li. Такой пролет требует создания структур c длиной пролета 
L<<Li≈0,1 мкм при временах пролета τI<<0,1 пс. В связи с нереализуемостью таких идеализиро-
ванных структур теоретический анализ БИТ проводится с учетом реального распределения слу-
чайных столкновений и при этом определяются средние величины скорости электронов в потоке. 
При этом поток характеризуется спектром скоростей электронов и в тех случаях, когда количество 
баллистических электронов превалирует, можно говорить о квазибаллистическом потоке электро-
нов.  

Моделирование работы БИТ при использовании метода Монте-Карло проводилось во многих 
работах для определения действительных средних скоростей электронов и времен пролета их в 
GaAs и других полупроводниках. В этих расчетах учитывались вероятности различных процессов 
рассеяния, переходов электронов в другие разрешенные долины в зоне проводимости, в зависимо-
сти от энергии электронов; учитывался случайный характер этих процессов.  
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На рисунке 30 приведены расчетные 

зависимости дрейфовой скорости электро-
нов от расстояния vd(r) при пролете в GaAs 
при фиксированных ускоряющих напряжен-
ностях E=(1-10) кВ/см [53]. Максимальная 
скорость vdmax=4,8×107 см/с достигается при 
E=10 кВ/см, r≈0,1 мкм за время τ=0,4 пс. На 
больших расстояниях (при больших време-
нах пролета) начинается переход электронов 
в верхнюю долину, в результате чего сред-
няя скорость электронов в потоке уменьша-
ется. Таким образом, в реальных GaAs 
структурах с учетом столкновений скорость 
электронов на определенной длине дрейфа 
достигает максимального значения, значи-
тельно превосходящего скорость насыщения 
vs в ускоряющем электрическом поле на 
больших расстояниях дрейфа.  

 

Рис. 30 
Расчетные зависимости дрейфовой скорости элек-
тронов от расстояния пролета в GaAs vd(r) при фик-
сированных ускоряющих напряженностях электриче-
ского поля E. vδ(r) – зависимость для чисто балисти-
ческого электрона. 

На рисунке 30 приведена также зависимость vd(r) чисто баллистического электрона (без 
учета столкновений и перехода в другие долины). Видно, что чисто баллистический режим реа-
лизуется только на расстояниях r<<0,1 мкм. Аналогичные расчеты для кремния показывает, что 
в этом полупроводнике превышение максимальной скорости в дрейфе незначительно. Указан-
ное различие связано с различием физических характеристик рассеяния в этих материалах (рас-
сеяние на оптических фононах в GaAs и на акустических фононах в Si). На рисунке 31 приведе-
ны рассчитанные методом Монте-Карло зависимости v(r) для материалов GaAs, InP, Si при по-
стоянной напряженности электрического поля 25 кВ/см. Видно, что практически одинаковые 
максимальные скорости достигаются в GaAs и в InP, а увеличение скорости в Si незначительно. 
На рисунке 32 представлены зависимости v(r) в GaAs при различных уровнях начальной энергии 
электронов на входе в область дрейфа; зависимости рассчитаны для напряженности электриче-
ского поля в дрейфе E=10 кВ/см; величина начальной энергии E0i на рисунке 32 является пара-
метром i-ой зависимости. Можно видеть, что начальная скорость остается почти постоянной на 
значительном расстоянии, если эта скорость ниже максимального значения. Если начальная 
энергия близка к энергии, при которой происходит активный переход электронов в верхнюю до-
лину, а скорость близка к максимальному значению, происходит быстрое уменьшение скорости 
при увеличении расстояния (E0i=0,34 эВ – кривая h). Если выполняются условия кривой f (на-
чальная энергия E0i=0,21 эВ и E=10 кВ/см) то в реальном приборе с длиной дрейфа 0,1 мкм 
средняя скорость электронов равна 8×107 см/с, а время пролета τ=0,125 пс. Такому времени про-
лета соответствует граничная частота fT=1,3 ТГц. Приведенные оценки говорят о значительном 
интересе в создании устройств с малыми размерами и в разработке методов инжекции электро-
нов с высокой энергией.  

Идеи, лежащие в основе работы транзисторов с баллистической инжекцией электронов, 
наиболее эффективно могут быть применены в биполярных транзисторах с гетероперехода-
ми – гетеробиполярных транзисторах (см. 1.1.2). В таких структурах электроны инжектиру-
ются в сечении перехода GaAs (база) и другого широкозонного полупроводника, например, 
AlxGa1-xAs (эмиттер).  

Применение методов баллистической инжекции в полевых транзисторах МЕП (MES FET) 
встречает значительные трудности, связанные с неоднородностью электрического поля в облас-
ти токопроводящего канала. Теоретический анализ GaAs МЕП ПТ со сверх коротким проводя-
щим каналом [54] показал, что средние скорости электронов, превосходящие скорость насыще-
ния vs=1×107 см/с, имеют место на длине LЗ<0,05 мкм. Средняя скорость, рассчитанная для 
LЗ<0,035 мкм, равна 1,5×107 см/с. Наибольшие достижимые средние скорости в соответствии с 
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расчетами, не превышают 3×107 см/с (для InP HFET). Таким образом, квазибаллистические элек-
троны не играют заметную роль в работе МЕП ПТ и в перспективных разработках полевых 
транзисторов, основанных на известных представлениях.  

 

 

 
Рис. 31 
Расчетные зависимости vd(r) для материалов 
GaAs, InP, Si при постоянном значении  
E=25 кВ/см. 

Рис. 32 
Расчетные зависимости vd(r) для GaAs для по-
стоянной напряженности электрического поля 
E=10 кВ/см вдоль оси х кристалла <100> и раз-
личных уровнях начальной энергии электронов 
E0 на входе в область дрейфа 

БИТ различаются, прежде всего, применяемыми материалами и физическим механизмом 
инжекции горячих электронов в базу. Первый предложенный БИТ был основан на туннелирова-
нии электронов из металла через тонкий слой окисла (барьер) с высоким уровнем энергии в ме-
таллическую базу [55]. Второй изолирующий барьер в виде окисла металла разделяет базу и ме-
таллический коллектор. Эта структура названа МОМОМ, рис. 33а. Вариантами транзистора это-
го типа являются:  
– МОМС, в котором барьер МОМ между базой и коллектором заменен на барьер металл-

окисел-полупроводник (МОS) – рис. 33б; 
– SMS, в котором металл заменен полупроводниками в двух барьерах – рис. 33в. 

Основные принципы работы приведенных вариантов БИТ во многом те же, что и у бипо-
лярных транзисторов. Рассмотрим для примера SMS транзистор. При увеличении напряжения 
UБЭ ток эмиттера растет экспоненциально. При условии, что электроны не потеряют слишком 
много энергии при прохождении через металлическую базу, они проникнут в область коллекто-
ра. Если коэффициент прохождения тока α=IК/IЭ близок к единице, то усиление по мощности 
определяется отношением большого сопротивления на выходе к малому входному сопротивле-
нию, величина которого быстро уменьшается при увеличении прямого напряжении на барьере 
Шоттки база-эмиттер.  

Работа транзисторов МОМОМ, МОМS с туннельными переходами эмиттер-база отли-
чается тем, что ток эмиттера не является строгой функцией напряжения смещения база-
эмиттер UБЭ. Ток коллектора управляется в этих транзисторах при изменении потенциала 
коллектора и при этом изменяется соотношение токов базы и коллектора.  

Изучение структуры SMS проводилось наиболее активно. Исследуемые образцы крем-
ний-силицид-кремний были выполнены в одном кристалле применением эпитаксии при ис-
пользовании силицидов металлов CoSi2, NiSi. Эти работы проводились не только с целью 
изучения особенностей прохождения горячих электронов через пленки, но также в надежде, 
что быстродействие SMS будет значительно большим, чем у биполярных транзисторов. В 
результате проведенных исследований оказалось, что SMS БИТ характеризуются очень низ-
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ким коэффициентом прохождения тока α<0,5 даже в самых идеальных условиях. Расчеты 
показали, что основная причина низкого токопрохождения связана с квантово-механическим 
отражением электронов от границы база-коллектор [56]. Это явление имеет место в тех слу-
чаях, когда длина волны де Бройля λ=h/mv соизмерима с толщиной слоев структуры, барье-
ров и т.п. Устранение отражений на границе база-коллектор (согласование "импедансов") 
требует выполнения условия mб/mк=(Ei-ϕбк)/Ei; здесь mб, mк –  эффективные массы электронов 
в базе и в коллекторе, Eі – энергия инжектированного баллистического электрона, ϕбк – вы-
сота барьера гетеро-перехода база-коллектор [9]. 

 

 
Рис. 33 
Энергетические диаграммы для структур транзисторов с баллистической инжекцией электронов 
при рабочих напряжения на электродах: 
а) структура типа МОМОМ (металл-окисел-металл-окисел-металл); 
б) структура типа МОМS (металл-окисел-металл-полупроводник); 
в) структура типа SMS (полупроводник-металл-полупроводник). 

Всплеск интересов к транзисторам с баллистической инжекцией электронов возник в 
связи со значительными успехами в создании прецизионных гетеропереходв с субмикрон-
ными продольными размерами для гетеробиполярных (ГБТ, HBT) и гетерополевых (HFET) 
транзисторов. Большое количество таких устройств было создано на основе ионной имплан-
тации, молекулярно-лучевой эпитаксии (MBE), парогазовой эпитаксии с металлоорганиче-
ским катализатором (MOCVD).  

Основными принципиальными задачами, решение которых необходимо для работы 
БИТ с максимальным быстродействием являются следующие: 
– обеспечение необходимой, оптимальной с точки зрения быстродействия и усиления тран-

зистора, скорости инжектированных электронов на входе в область базы; 
– обеспечение минимального времени пролета в базе за счет уменьшения ее продольного 

размера и увеличения скорости пролета электронов; 
– максимально возможное уменьшение вре-

мени зарядки цепей эмиттера и коллектора, 
что требует в частности уменьшения сопро-
тивления тонкого слоя базы RБ вдоль ее 
плоскости. 

 
Рис. 34 
Энергетическая диаграмма для однополярно-
го баллистического транзистора IBT с инду-
цированной базой и эмиттером  
на основе гетероперехода варизонного широ-
козонного полупроводника Alx Ga1-x As  
и узкозонного полупроводника GaAs 

Пути решения этих задач рассмотрим для 
структуры БИТ с варизонными барьерами и 
индуцированной базой (в англоязычной лите-
ратуре – induced base transistors – IBT), выпол-
ненной с применением гетроперходов эмиттер-
ного и коллекторного областей на основе 
AlxGa1-xAs (x=0,3) и области базы на основе 
GaAs. Зонная диаграмма такой структуры при-
ведена на рисунке 34. 

Эмиттер представляет собой резкий скачок 
потенциала в гетеропереходе широкозонного по-
лупроводника AlxGa1-xAs и узкозонного полу-
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проводника GaAs. Широкозонный полупроводник выполнен как варизонный, т.е. в виде эпитак-
сиального слоя с плавной изменяющейся по толщине долей x алюминия. Изменение x в полупро-
воднике AlxGa1-xAs позволяет в широких пределах изменять разрывы зоны проводимости ΔEc и ва-
лентной зоны ΔEv в гетеропереходе AlxGa1-xAs/GaAs. В частности, ΔEc возрастает до 0,3 эВ при 
увеличении x до 0,4, что создает соответствующий скачок барьерного потенциала ϕэб. 

В предположении инжекции в параболическую Г-долину зонной диаграммы для GaAs 
скорость инжектируемых электронов vб=(2ϕэб/m)0,5≈4,2×107(ϕ*

эб/m*)0,5. Здесь ϕ*
эб – высота 

барьера эмиттер-база (в вольтах), определяющая начальную кинетическую энергию электро-
на. В GaAs m*≈0,063 и, например, при ϕ*

эб ≈0,3 В vб≈9,16×107 см/с. Как следует из рис. 33 эта 
величина скорости инжектируемых электронов является максимальной в нижней долине Г, 
резко уменьшающейся при увеличении длины пролета в базе. Изменяя высоту барьера ϕ*

эб, 
можно в широких приделах изменять скорость инжектированных электронов на входе в базу 
и обеспечить такую ее оптимальную величину, при которой реализуется высокое быстро-
действие и высокий коэффициент прохождения электронов α=IК/IБ. Теоретические оценки 
скорости баллистических электронов и средней длины их баллистического пролета для со-
единений типа A 3B 5 c учетом реальной зонной структуры и рассеяния на фононах и приме-
сях показали, что оптимальная энергия инжектируемых электронов несколько ниже миниму-
ма энергии в верхней зоне L. Этому примерно соответствует приведенная выше оценка вход-
ной энергии баллистических электронов E0i≈0,21 эВ. 

Достижение высокого быстродействия требует создания базы с толщиной, меньшей балли-
стической длины, на которой входная скорость инжектированных электронов остается практиче-
ски без изменения. В соответствии с результатами расчетов (рис. 33) для GaAs, баллистическая 
длина базы при оптимальной входной скорости электронов должна быть меньшей 0,1 мкм.  

При этом, однако, растет сопротивление базы вдоль ее плоскости RБ, что приводит к увели-
чению времени зарядки эмиттерной и коллекторной областей. Один из путей уменьшения RБ 
сводится к увеличению ее проводимости за счет увеличения концентрации примесей NБ (вплоть 
до 1018 см-3). Этот путь практически применяется и поэтому баллистические транзисторы иногда 
называются транзисторами с легированной базой. Увеличение легирования базы, однако, приво-
дит к существенному уменьшению длины свободного баллистического пролета, что уменьшает 
среднюю скорость электронов в базе и в конечном итоге ухудшает быстродействие. В баллисти-
ческом транзисторе с индуцированной базой, так же как и в гетеробиполярных транзисторах 
(ГБПТ – см. 1.2.2), основанных на применении гетеропереходов широкозонных и узкозонных 
полупроводников (Alx Ga1-x As/GaAs в структуре рис. 34), вблизи интерфейс поверхности образу-
ется узкая потенциальная "квантовая яма" в зоне проводимости, в которой аккумулируются элек-
троны. При этом образуется слой зарядов с высокой концентрацией, толщина которого близка к 
0,01 мкм. В связи с тем, что толщина этого слоя много меньше длины волны де Бройля, электро-
ны квантуются в двумерный электронный газ, в котором рассеяние на примесях значительно 
уменьшено. В результате значительно возрастает проводимость и дрейфовая скорость электро-
нов вдоль слоя 2DEG.  

Таким образом, несмотря на тонкость и малую концентрацию примесей базы, проводи-
мость вдоль плоскости переходов база-эмиттер, база-коллектор оказывается высокой, что обес-
печивает быструю зарядку емкостей эмиттера и коллектора, и, значит, высокое быстродействие. 
Малая концентрация примесей позволяет реализовать высокую баллистическую скорость элек-
тронов и в результате при dБ=0,1 мкм и vБ≈108 см/с τБ≈16 фс, что значительно меньше полного 
времени задержки в структуре транзистора и может не учитываться в расчете быстродействия. 
Оценки граничной частоты рассматриваемых БИТ показывают достижимость полного времени 
τΣ≈0,3–0,5 пс и fT=300–500 ГГц [8, 9]. Рассматриваемые транзисторы характеризуются также 
низким коэффициентом квантовомеханического отражения электронов от коллекторного барьера 
и при слабом легировании базы достижим высокий коэффициент токопрохождения α≈0,96 [8]. 
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Следует отметить, что транзисторы с баллистической инжекцией электронов имеют мно-

гие черты, аналогичные применяемым в гетеробиполярных и гетерополевых транзисторах. 
В настоящее время, с целью увеличения граничных частот, в ГБТ применяют баллистическую 
инжекцию электронов. 

1.3.2 Транзисторы с переносом заряда в пространстве 
Название “транзисторов с переносом заряда в реальном пространстве” (Real Space 

Transfer Devices – RST) было впервые предложено в 1979 году для описания приборов с но-
вым механизмом возникновения отрицательного сопротивления в многослойных полупро-
водниковых структурах [57]. Принцип работы состоит в том, что в структуре, состоящей из 
слоев полупроводников с различной проводимостью, под действием ускоряющего электри-
ческого поля, ток протекает вначале в слоях с высокой проводимостью, а по мере разогрева 
горячие электроны переходят в слои с меньшей проводимостью. При этом суммарный ток 
уменьшается, что приводит к появлению отрицательного сопротивления структуры. Имеется 
определенная аналогия RST с диодами Ганна. Существенное различие состоит в том, что все 
электроны в RST находятся в одной и той же энергетической долине зоны проводимости, а 
их разделение при нагреве происходит в пространстве при переходе в слои с меньшей под-
вижностью, разделенные пространственно. В диодах Ганна все электроны находятся в одном 
и том же пространстве, а уменьшение тока при разогреве электронов вызвано переходом их в 
другую энергетическую долину, отличающуюся меньшей проводимостью.  

Возможны различные реализации RST, определяемые методами создания областей по-
лупроводников с различными подвижностями электронов. Например, известны RST, в кото-
рых областью с меньшей подвижностью электронов является поверхность полупроводника с 
высокой скоростью поверхностной рекомбинации [58]. При разогреве электронов и дырок в 
объеме полупроводника они диффундируют на поверхность, где рекомбинируют и  вследст-
вие этого  исключаются из проводимости.  

В [57] для создания отрицательного дифференциального сопротивления предложена 
слоистая структура AlGaAs/GaAs с модулированным легированием, приводящим к образо-
ванию в зонной диаграмме потенциальных ям с высокой подвижностью электронов (рис. 35). 
В нелегированных областях GaAs (в потенциальных ямах) подвижность электронов значи-
тельно выше, чем в слоях AlGaAs. В равновесном состоянии все электроны находятся в слое 
GaAs. При прохождении тока параллельно границам слоев электроны в слое GaAs разогре-
ваются и переходят через барьер в слой с меньшей проводимостью AlGaAs. На рисунке 36 
приведены зависимости дрейфовой скорости от величины ускоряющего электрического поля 

 
Рис. 36 
Зависимости дрейфовой скорости электронов 
от напряженности электрического поля для 
гетероперехода AlGaAs/GaAs с переносом за-
ряда в пространстве для GaAs (NI=0,  
μ = 8000 см2/(В×с)) и AlGaAs (NI=1019 см-3,  
μ=500 см 2/(В×с)). 

 
 

 
Рис. 35 
Энергетическая зонная диаграмма  
для транзистора с переносом заряда 
 в пространстве, выполненного на основе 
переходов GaAs/n+-AlGaAs. 2D – области 
двумерного эмиттерного газа. 
 u-GaAs нелегированная область. 
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vd(E), рассчитанные для GaAs, AlGaAs/GaAs и AlGaAs. Эти зависимости определяют харак-
тер ВАХ с отрицательным сопротивлением.  

Выполненные расчеты ВАХ для различных материалов и различных слоистых структур 
RST показывают, что времена переброса в реальном пространстве между тонкими слоями 
(~ 0,1 мкм) гетероструктуры имеют порядок 10-11–10-12 с [9, 13]. Таким образом, граничные 
частоты транзисторов, построенных на принципах RST, в настоящее время не превышают 
20–30 ГГц. Требуется уменьшение времени переброса электронов между слоями на один-два 
порядка. Пути решения этой задачи не известны в настоящее время.  
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Глава 2 Транзисторные генераторы и усилители  
Разработка и промышленный выпуск транзисторов СВЧ различных классов определили 

достигнутые в 90-х годах успехи в построении радиоэлектронной аппаратуры различного функ-
ционального назначения. Благодаря своим высоким энергетическим, диапазонным и спектраль-
ным характеристикам трехэлектродные полупроводниковые приборы в настоящее время оказа-
лись наиболее предпочтительными во многих применениях. К таким характеристикам относятся 
в первую очередь следующие: 

Значительные уровни непрерывной мощности и КПД, превышающие 10–15 Вт при 
КПД>40–50% на частотах f<10 ГГц, 1–3 Вт на частотах 30–40 ГГц при КПД>30%, 0,3–0,5 Вт при 
КПД>20% в частотном диапазоне 70–100 ГГц. Уровни непрерывной мощности транзисторов в 
сантиметровом диапазоне существенно выше, чем у наиболее эффективных современных двух-
электродных приборов; в миллиметровом диапазоне средние мощности диодов и транзисторов 
практически одинаковы. Достигнутые уровни КПД транзисторов в сантиметровом и миллимет-
ровом диапазонах значительно выше, чем у диодов. 

Значительная развязка между входными и выходными клеммами транзистора позволяет во 
многих случаях отказаться от применения невзаимных ферритовых устройств (циркуляторов, 
вентилей) при построении усилителей, генераторов.  

Конструктивная и технологическая простота и естественность включения транзисторов 
планарной конструкции в планарные линии передачи (микрополосковые, щелевые, копланарные 
волноводы). В результате успешно решаются задачи построения различных радиоэлектронных 
устройств в монолитно и гибридно-интегральном исполнении. 

Значительное многообразие возможностей применения транзисторов для выполнения раз-
личных функций: для усиления слабых сигналов и получения значительных выходных мощно-
стей усилителей, построения автоколебательных систем с высокой стабильностью частоты, ум-
ножения частоты, создания фазовращателей, смесителей сигналов и т.п. 

Большое число разработанных классов транзисторов, отличающихся своими характеристи-
ками, позволяет оптимизировать конструкции, схемы и режимы работы радиоэлектронных сис-
тем при решении конкретных задач. 

Создание СВЧ-транзисторов различных классов, разработка высокоточных технологиче-
ских операций открыли пути построения микросхем в интегральном исполнении, выполняющих 
различные функции (усилители, автогенераторы, умножители и т.п.), создания сложной и много-
функциональной аппаратуры на основе больших полупроводниковых интегральных схем в мил-
лиметровом и сантиметровом диапазонах волн. Ведущее место в этих работах заняли микровол-
новые монолитно интегральные схемы (МИС), изготовляемые на одном кристалле, позволяю-
щие существенно уменьшить массогабаритные характеристики и стоимость (при серийном про-
изводстве), повысить воспроизводимость и надежность. Разработка и промышленный выпуск 
микроволновых МИС (в англоязычной литературе – ММICs) различного назначения фактически 
открыли новую эру техники СВЧ. Можно полагать, что значительное расширение фронта иссле-
дований и разработок в миллиметровом диапазоне в последние 10 лет связано с построением 
монолитно интегральных схем в области частот до 200 ГГц. Применение транзисторов СВЧ по-
зволило создать новые классы радиоэлектронной аппаратуры, расширить возможности приме-
нения систем радиолокации, радионавигации, систем связи и т.п. 

В данном разделе рассматриваются основные технические решения по созданию высоко-
стабильных генераторов на основе транзисторов, транзисторных усилителей, сумматоров мощ-
ностей транзисторов преимущественно в миллиметровом диапазоне волн в интегральном ис-
полнении. 
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2.1 Частотно стабилизированные транзисторные генераторы. 
Принципы построения, результаты разработок 

Значительные успехи, достигнутые в 90-е годы прошлого века в разработке и промышлен-
ном выпуске эффективных, мощных и малошумящих транзисторов, а также микроволновых мо-
нолитных схем на транзисторах, дают основу для создания транзисторных источников милли-
метрового диапазона, удовлетворяющих высоким требованиям стабильности частоты при всех 
эксплуатационных воздействиях.  

Транзисторные частотно стабилизированные источники в коротковолновой части санти-
метрового и в миллиметровом диапазонах строятся на основе автогенераторов со стабилизи-
рующими резонаторами, с использованием низкочастотных высокостабильных автогенераторов 
и умножителей частоты, с использованием режима внешней синхронизации субгармоническим 
сигналом. Особенности применения этих методов и основные достигнутые результаты приведе-
ны ниже. 

2.1.1 Транзисторные автогенераторы со стабилизацией частоты при помо-
щи  высокодобротного резонатора 

Наиболее конструктивно простыми, обладающими минимальными габаритами и наимень-
шей стоимостью, являются транзисторные автогенераторы в монолитно или гибридно-
интегральном исполнении со стабилизацией частоты высокодобротными диэлектрическими ре-
зонаторами. В этих автогенераторах применяются два основных типа транзисторов:  
– усилительные транзисторы с минимальными внутренними обратными связями, с согласо-

ванными цепями на входе и на выходе; 
– транзисторы с сильной внутренней обратной связью, определяемой обычно паразитными 

реактивными параметрами, – генераторные транзисторы.TPF

∗)
FPT  

При использовании генераторных транзисторов упрощается схема и конструкция генерато-
ра. В ряде случаев, однако, для достижения требуемых СВЧ-параметров оказывается необходи-
мым нейтрализовать их внутреннюю положительную обратную связь, что усложняет настройку 
генератора. В коротковолновой части сантиметрового диапазона и в миллиметровом диапазоне 
применяются в большинстве случаев усилительные транзисторы; при этом в СВЧ-систему авто-
генератора включается высокодобротный стабилизирующий резонатор и цепь положительной 
обратной связи. 

На рисунках 1а, 1б приведены известные схемы частотно стабилизированных транзистор-
ных автогенераторов, использующих диэлектрические резонаторы. На рис. 1а приведена эквива-
лентная схема малошумящего генератора в области 6 ГГц на GaAs полевом транзисторе с ди-
электрическим резонатором [1]. В этом генераторе цилиндрический диэлектрический резонатор 
1 связан с микрополосковой линией 2, включенной в цепь стока транзистора 3. Внешняя поло-
жительная обратная связь осуществлена цепью 4, включающей элементы микрополосковых ли-
ний и конденсатор. Резонатор выполнен из керамической пластины ВаО-TiOB2B, его собственная 
добротность равна 4000. Введение в высокочастотную цепь ДР позволило уменьшить уровень 
фазового шума на 30 дБ по сравнению с нестабилизированным генератором. На рисунке 1б 
представлена эквивалентная схема частотно стабилизированного генератора на GaAs полевом 
транзисторе с диэлектрическим резонатором в цепи обратной связи [2]. Диэлектрический резо-
натор 1 установлен между двумя микрополосковыми линиями МП-1 и МП-2, присоединенными 
к стоку и к затвору транзистора 2 соответственно. На высоких частотах линии МП-1 и МП-2 на-
гружены на омические сопротивления, величины которых близки к характеристическим значе-
ниям. Полезная нагрузка RBнB генератора присоединена к микрополосковой линии МП-3, в цепи 

                                                 
TP

∗)
PT В некоторых биполярных транзисторах сильная внутренняя положительная обратная связь создается техно-
логическим путем за счет введения в цепь общего электрода (базы) отрезка золотой проволоки. 
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истока. В Х-диапазоне достигнутая температурная нестабильность частоты равна ±150 кГц в ин-
тервале температур минус 20…+60P

°
PС. В области частот 11,5–12,5 ГГц внешняя добротность ге-

нератора QBвнB=1000.  
 

 

Рис. 1 
а) Эквивалентная схема высокочастотной цепи частотно стабилизированного автогенератора с 
диэлектрическим резонатором в линии вывода мощности; 
б) Эквивалентная схема высокочастотной цепи частотно стабилизированного автогенератора с 
диэлектрическим резонатором в цепи обратной связи. 

Особенности работы транзисторных генераторов рис. 1а, 1б близки к таковым у частотно 
стабилизированных диодных автогенераторов. В частности, транзисторный генератор рис. 1б 
аналогичен диодному стабилотрону (см. 2.2 части 1). 

Обобщенная схема частотно стабилизированно-
го транзисторного автогенератора приведена на 
рис. 2. Транзистор 1, характеризуемый матрицей рас-

сеяния [ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=

2221

1211

SS
SSS  с комплексными, нелиней-

ными в общем случае, коэффициентами, включается 
в линии передачи при помощи согласующих четы-
рехполюсников 2. Сознательный выбор схемы четы-
рехполюсника 2 и расчет ее параметров требует зна-
ния матрицы [S], обычно содержащейся в докумен-
тации конкретной марки транзистора. Обведенный 
пунктиром прямоугольник на рис. 2 характеризует 
активный элемент (транзистор), согласованный с внешней цепью. В дальнейшем, при анализе 
автогенератора, рассматривается именно такой согласованный транзистор. Четырехполюсник 3 
на рис. 2 характеризует резонансную систему автогенератора и параметры связи ее с высокочас-
тотной цепью транзистора. Цепь положительной обратной связи 4 характеризует коэффициент 
передачи с выхода транзисторного усилителя на его вход. Реализация резонансной системы и 
схемы ее включения, цепи обратной связи, схемы включения полезной нагрузки 5 определяются 
принципом построения конкретного автогенератора. Но, во всех случаях можно эквивалентную 
схему автогенератора свести к обобщенной схеме, аналогичной рис. 2. 

Характеристики стационарного режима автоколебаний определяются соотношением: 
1),()П,,,(),()П,,,( ),()П,,,( =θω×θω=θω×θω θωϕθωϕ LmK jUj

mm eLeUKLUK    (1) 

Здесь LK ,  – комплексные коэффициенты усиления и обратной связи соответственно. 
В общем случае ),()П,,,,(

00 ),()П,,,,(),()П,,,,( 0 θωψθωσ θω×θω=θω×θω= jUUj
imim ZeUUSZUUSK im , 

где S  – комплексная крутизна транзистора, UBmB – амплитуда автоколебаний, UB0iB – параметр элек-
трического питания транзистора, Z  – комплексный импеданс стабилизирующего резонатора; 
П - некоторый параметр (например, напряжение электрического питания на электродах транзи-

Рис. 2 
Обобщенная схема транзисторного 
 автогенератора:1 – транзистор;  
2 – согласующие четырехполюсники;  
3 – высокодобротная избирательная 
система; 4 – цепь обратной связи;  
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стора), воздействующий на характеристики транзистора, ω – частота автоколебаний, θ – рабочая 
температура. Используемые в (1) комплексные характеристики усиления 

)П,,,()П,,,( θωϕθω mK Uj
m eUK  и обратной связи ),(),( θωϕθω LjeL  являются коэффициентами передачи, 

измерение которых вполне осуществимо в диапазоне СВЧ. Важным является также то, что с ис-
пользованием амплитудно-частотных зависимостей ( ) ( )ωω LUK m ,,  решаются многие задачи ус-
тановления стационарных колебаний транзисторных генераторов, определения параметров ста-
ционарного режима, характеристик стабильности амплитуды и частоты выходного сигнала и т.п. 

Определим характеристики стабильности частоты автогенератора в первом приближении 
метода малого параметра при малых возмущающих воздействиях δП, δθ. 

Малые изменения воздействующих параметров δП, δθ приводят к уходу частоты автоколе-
баний на δω и к изменению амплитуды колебаний на δUBmB. Пренебрегая частотными зависимо-
стями крутизны транзистора, коэффициента обратной связи, а также не учитывая зависимость 
фазы комплексной крутизны от амплитуды СВЧ-сигнала, для случая малых возмущающих воз-
действий δП/ПB0B<<1, δθ/θB0B<<1 получим следующие выражения, определяющие нестабильность 
амплитуды δUBmB и частоты колебаний δω: 
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В приведенных соотношениях ψ=arctg(Qξ), ξ=ω/ωB0B-ωB0B/ω, Q – добротность резонатора, ωB0 B– 
резонансная частота резонатора. Максимальная стабильность СВЧ-параметров достигается на 
резонансной частоте при ξ=0, ψ=0, а также при увеличении добротности резонатора Q, при ис-
пользовании транзисторов и схем их включения, у которых дестабилизирующий факторы δП и 

δθ и их воздействие на параметры активного элемента (
П∂
∂S ), (

θ∂
∂S ) минимальны. При этом фик-

сирующая способность транзисторного автогенератора по частоте KBωB=QS cosψ, фиксирующая 

способность по амплитуде KBUB≈
mU

S
∂
∂ .  

Одной из задач, решаемых при построении частотно стабилизированного генератора, явля-
ется обеспечение малых уходов резонансной частоты диэлектрического резонатора в рабочем 
интервале температур. Решение этой задачи достигается разработкой новых материалов для ДР. 
Так, на основе однородных материалов BaB2BTiB9BOB20 Bи BaTiB4BOB9B созданы диэлектрические резонато-
ры с исключительно высокой стабильностью резонансной частоты; генераторы на полевых тран-
зисторах с этими резонаторами обеспечивали стабильность частоты ±100 кГц в интервале тем-
ператур минус 50…+100ºС на частоте 11 ГГц при уровне выходной мощности 10–18 мВт [3]. 

Принципиальной задачей, определяющей возможность построения частотно стабилизи-
рованных транзисторных автогенераторов в интегральном исполнении, является создание ди-
электрических резонаторов с высокой добротностью. В соответствии с известными исследова-
ниями добротность диэлектрических резонаторов, возбуждаемых на фиксированных типах коле-
баний, уменьшается приблизительно обратно пропорционально резонансной частоте [4, 5]. Ос-
новной причиной этого является увеличение потерь в диэлектрических материалах резонаторов 
при увеличении частоты. При этом для генераторов, выполненных по конкретным схемам на 
конкретных типах транзисторов, в сравнительно небольших участках частот, в пределах которых 
можно полагать величину числителя в выражении (3) неизменной, в рамках соотношений час-
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тотного подобия спектральная плотность мощности фазового шума WBϕsB∼ωP

4
P. Величина фазового 

шума зависит от трех основных факторов: добротности СВЧ-цепи, типа транзистора, опреде-
ляющего собственные его шумы, от схемы построения генератора, определяющей способы 
включения активных и пассивных элементов в высокочастотную цепь и, в конечном итоге, ре-
зультирующие энергетические, спектральные и диапазонные характеристики генератора. 

Имеется значительный разброс СВЧ-параметров диэлектрических резонаторов (ДР), разра-
ботанных в различных фирмах. Это связано как с выбором диэлектрического материала для ре-
зонатора, так и с уровнем технологии обработки поверхности резонатора и его сочленения с ли-
ниями передачи. Так, известные наибольшие величины собственных добротностей цилиндриче-
ских ДР, возбуждаемых на основных типах волн HB01δB, EB01δB, составляют 20000–30000 на частотах 
1–2 ГГц [7, 9], 6000–2000 в диапазоне 15–35 ГГц [7,8], 2000 на частоте 60 ГГц [3]. На более вы-
соких частотах размеры ДР оказываются малыми, что значительно затрудняет их изготовление и 
обработку поверхности; добротности резонаторов существенно уменьшаются и, в частности, в 
области частот 90–100 ГГц собственная добротность на основном типе колебаний не превышает 
500–600. 

В связи с этим значительный интерес приобретают исследования по увеличению доброт-
ности диэлектрических резонаторов. Известным решением, позволяющим увеличить размеры 
ДР и его добротность является возбуждение резонатора на типе колебаний "шепчущая галерея" 
(whispery gallery mode – WGM). В последние годы опубликованы результаты, показывающие 
возможность значительного увеличения добротности ДР в этом режиме в широком диапазоне 
частот. 

Для полноты изложения приведем краткие сведения об особенностях работы ДР в режиме 
WGM. Типы колебаний WG-диэлектрических резонаторов могут иметь магнитную компоненту 
поля вдоль оси резонатора (HBzB≠0, EBzB=0) – колебания магнитного типа WGHBmnsB, или электриче-
скую компоненту вдоль оси (EBzB≠0, HBzB=0) – колебания электрического типа WGEBmnsB. Индексы m, n, 
s определяют число вариаций поля вдоль азимута, радиуса, оси цилиндрического резонатора со-
ответственно. При построении радиотехнических устройств СВЧ на планарных линиях передачи 
либо на зеркальных диэлектрических волноводах применяются обычно планарные диэлектриче-
ские резонаторы, в которых возбужденное поле имеет осевой индекс s=0; изменение осевого 
размера резонатора при этом практически не влияет на резонансную частоту. Волна WG в ДР 
может рассматриваться как бегущая вдоль азимута в кольцевом пояске между наружным радиу-
сом резонатора R и радиусом каустикиTPF

∗
FPTP

)
P rBcB – см. рис.3.  

В этом пояске поле представляется рядом пересекающихся лучей, определяющих азиму-
тальные и радиальные вариации. В области r<rBcB поле уменьшается экспоненциально. При 
уменьшении угла θ, что соответствует увеличению азимутального индекса m, уменьшаются по-
тери на излучение и при этом возрастает добротность резонатора. При этом, однако, возрастает 
густота спектра резонансных частот и уменьшается расстояние между соседними частотами. Для 
связи с планарными линиями передачи обычно применяется возбуждение в резонаторе волн 
E-типа. В качестве иллюстрации на рис. 4 приведена схема связи копланарной линии с резонато-
ром на волне WGEBm00B. В приведенной конструкции планарный ДР 1 на моде WGEBm00 Bзакреплен 
при помощи подставки 4 на копланарной линии, включающей подложку 2 с металлизацией 3.  

Разработки резонаторов в режиме "шепчущая галерея" показали возможность существен-
ного увеличения добротностей по сравнению с ДР на основных типах колебаний. Так, при раз-
работке полупроводникового аналога цезиевого стандарта частоты [8] применен ДР на монокри-
сталлическом сапфировом стержне с волной типа WGEB50BBsB на резонансной частоте 4,85 ГГц; диа-
метр резонатора равен 5 см; собственная добротность резонатора QB0B=290000. Нагруженная доб-
ротность резонатора в схеме транзисторного генератора QBLB=60000 при потерях в петле обратной 
связи около 6 дБ. С применением описанных резонаторов на сапфире c собственной добротно-
стью QB0B=290000 на частотах f ≈4,85 ГГц созданы высокостабильные генераторы на гетеробипо-
                                                 
TP

∗
PTP

)
P Каустика – огибающая лучей.  
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лярных транзисторах SiGe HBT; на отстройке от несущей 10 кГц WBϕBBsB= -153 дБ/Гц/10кГц, а на 
отстройке 1 кГц WBϕBBsB= -130 dB/Гц/1кГц. 

 
 

Рис. 3 
Иллюстрация бегущей волны в диэлектрическом 
резонаторе (ДР) на моде колебаний "шепчущая га-
лерея": (WG), R - радиус ДР; rBcB - радиус каустики. 

Рис. 4 
Схема связи копланарной линии с диэлектрическим 
резонатором ДР на волне "шепчущая галерея" - 
типа WGE. 

Представляет интерес особенность применения резонатора с очень высокой добротно-
стью [8]. Для устранения паразитных автоколебаний последовательно с ДР WGM включается ДР 
на основном типе колебаний с сильной связью с нагрузкой, имеющий добротность 1000 и настро-
енный на ту же частоту, что и ДР WGM. Частоты этих генераторов умножаются далее в два раза и в 
результате в [8] реализованы полупроводниковые аналоги цезиевых стандартов частоты. 

В [11] описана разработка ДР WG на резонансных частотах 77,9 и 95,4 ГГц. Резонаторы 
выполнены на высокоомном кремнии с ε=11,5 и tgδ=5×10P

-5
P; диаметр резонаторов 2R=5,6 мм, вы-

сота диска h=700 мкм. На частоте 77,9 ГГц, при типе колебаний WGEB5,0,0B QB0B=2040; на частоте 
95,4 ГГц при типе колебаний WGB12,0,0B QB0B=2034. Резонаторы созданы микромеханической обра-
боткой с применением технологического процесса глубокого реактивного ионного травления. 

Создание высокодобротных резонаторов на основе колебаний типа "шепчущая галерея" для 
построения высокостабильных источников СВЧ, несомненно, является перспективным направ-
лением. Однако в настоящее время в известной нам литературе очень мало данных о построении 
генераторов на ДР с этим типом колебаний в диапазоне частот f >5 ГГц. Одна из трудностей 
применения ДР на колебаниях WGM связана, по-видимому, с большим числом резонансных час-
тот, расстояние между которыми уменьшается при переходе к большим азимутальным индексам, 
т.е. при уменьшении паразитного излучения и увеличении добротности.  

Уменьшение добротности ДР при увеличении частоты и низкие уровни достижимых вели-
чин добротностей в миллиметровом диапазоне волн ограничивают область частот, в которой ав-
тогенераторы планарной конструкции с ДР разрабатываются и находят применение. С целью 
расширения области применения частотно стабилизированных планарных ДР-генераторов ак-
тивно разрабатываются схемы, в которых транзисторы и резонатор работают на частоте в два 
раза меньшей рабочей частоты. Это двухтактные схемы, получившие название в англоязычной 

литературе "push-push" [12, 13, 14]. Фактичес-
ки эти схемы являются удвоителями частоты, 
работающими на второй гармонике основной 
частоты транзисторных генераторов. На рис. 5 
приведена схема такого генератора со стаби-
лизацией частоты диэлектрическим резонато-
ром [14]. На приведенной схеме частота вы-
ходного сигнала f BoutB=94 ГГц. Генераторы соз-
давались с диэлектрическими резонаторами 
как на основной моде ТЕB01δB, так и на волне ти-
па "шепчущая галерея". Резонаторы выполня-
лись с резонансной частотой f B0B=47 ГГц; при-
менялись полевые транзисторы со сверхниз-

Рис. 5 
Схема транзисторного генератора типа  
"push-push" со стабилизацией  частоты диэлек-
трическим резонатором. 
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ким шумом изготовления фирмой Thomson CSF (FET EC-1840). Принцип действия сводится к 
тому, что транзисторы возбуждаются контрфазно, а их выходные сигналы вычитаются. Можно 
видеть, что при этом вычитаются все нечетные гармоники, а четные складываются. Контрфаз-
ность возбуждения транзисторов обеспечивается размещением микрополосковых линий 1, 1′P

 
P по 

обе стороны от диэлектрического резонатора 2 и возбуждением в резонаторе волны основного 
типа ТЕB01δB. Вычитание сигналов в микрополосковой линии вывода мощности 3 выполняется при 
помощи тройника 4 или гибридного кольца. Особенностью приведенной схемы является то, что 
все электрическое питание осуществляется только одним источником 5. Истоки транзисторов ТB1B, 
ТB2B заземлены, а в цепях баз транзисторов включены емкости С, создающие разрывы по постоян-
ному току. В схемах такого типа возникает автосмещение на электродах баз транзисторов и бла-
годаря этому, как показано в [14, 27], некоррелированные низкочастотные шумы 1/f значительно 
подавляются.  

Аналогичная схема была применена и в диапазоне 58 ГГц [14]. Применение двухтактной 
схемы позволило в генераторе на частоте 60 ГГц применить транзисторы Si/SiGe HBT с умень-
шенным шумом 1/f, работающие обычно в области частот f<30 ГГц, а также применить диэлек-
трический резонатор с резонансной частотой fB 0B=29 ГГц со сравнительно большой добротностью. 
Приведенная схема двухтактного генератора (удвоителя частоты) характеризуется значительной 
развязкой от нагрузки на частоте выходного сигнала и фактически не нуждается в применении 
невзаимных элементов. 

Для сопоставления различных схем построения транзисторных частотно стабилизиро-
ванных генераторов, узлов стабилизации частоты, типов активных элементов на рис. 6 приведе-
ны известные из литературы экспериментальные результаты по достижимым величинам спек-
тральной плотности мощности фазового шума в широком диапазоне частот [30]. Цифры, стоя-
щие рядом с экспериментальными точками, соответствуют номерам в списке литературы. Раз-
личные обозначения экспериментальных точек характеризуют особенности конструкций и схем 
построения генераторов, типы транзисторов. Пунктирные линии соответствуют соотношению 
подобия WBϕB∼fP

  4
P. Полоса, ограниченная этими линиями, включает известные в настоящее время 

лучшие достигнутые результаты в диапазоне сантиметровых волн. В диапазоне частот f >35 ГГц 
большинство экспериментальных точек лежит на зависимости WBϕB∼f P

6
P – штрих пунктирная ли-

ния. Вне указанной полосы, с уровнем фазового шума на 15 дБ меньшим, приведен результат 
построения высокостабильного источника с применением диэлектрического резонатора на волне 
"шепчущая галерея" [8].  

Большинство результатов, приведенных на рис. 6, относятся к автогенераторам на основе 
гетеро биполярных транзисторов HBT, Транзисторы этого класса характеризуются значительно 
более низким уровнем фликкер-шума, чем полевые транзисторы. Так, в соответствии с исследо-
ваниями [15], выигрыш в уровне фазового шума на частоте f=15 ГГц при использовании 
AlGaAs/GaAs HBT вместо GaAs MESFET составляет 15–20 дБ при отстройке от несущей часто-
ты 100 кГц. В миллиметровом диапазоне HBT характеризуются значительно меньшими уровня-
ми мощности, чем полевые транзисторы. Активное применение этих транзисторов связано, по-
видимому, с тем, что мощность не является во многих случаях основным параметром для мало-
шумящих автогенераторов, применяемых в качестве задающих генераторов, локальных гетеро-
динов приемников и т.п. Кроме того, во многих разработках вслед за высокостабильным автоге-
нератором устанавливается буферный транзисторный усилитель, обеспечивающий, кроме уве-
личения уровня выходной мощности, необходимую развязку от нагрузки. 

На основании приведенных результатов можно сделать следующие выводы. 
– В миллиметровом диапазоне в области частот 30 ГГц<f <110 ГГц W(f )∼f P

6
P, а в сантимет-

ровом диапазоне приближенно соблюдается частотная зависимость W BϕB∼f P

4
P. Причиной 

этому является, по-видимому, ухудшение шумовых характеристик транзисторов в милли-
метровом диапазоне, а также ухудшение добротности ДР более быстрое, чем по закону 
1/f. Этим вероятно можно объяснить малые различия величин WBϕB у генератора [12] со 
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стабилизирующим ДР и у генератора без ДР [21], работающих на частоте f ≈58 ГГц, соб-
ранных по одинаковым push-push схемам, в которых применены одинаковые транзисторы 
SiGe HBT. 

 

Рис. 6 
Фазовые шумы WBφ B [дБ/Гц/10кГц] частотно стабилизированных полупроводниковых автогенерато-
ров в диапазоне частот. 
Тонкие пунктирные и штрихпунктирная линии - частотные зависимости WBφ B(f) для транзисторных 
автогенераторов; жирная пунктирная линия - частотная зависимость WBφ B(f)  
для автогенераторов на диоде Ганна с объемным  стабилизирующим резонатором. 
Экспериментальные точки обозначают следующее: 
⊗ - автогенератор на GaAs FET с ДР; 

 - автогенератор на НВТ с ДР; 
 - автогенератор на схеме push-push без ДР; 
 - автогенератор на схеме push-push с ДР; 
 - автогенератор на FET без ДР; 
 - автогенератор на НВТ без ДР. 

– В сантиметровом диапазоне, на частотах f <10 ГГц созданы транзисторные автогенерато-
ры в монолитно интегральном исполнении с высокими энергетическими и спектральны-
ми характеристиками, в том числе с рекордными значениями спектральной плотности 
мощности фазового шума WBϕB<153 дБ/Гц/10кГц на частоте 4,8 ГГц [8]. 

– Сравнительно малый эффект от применения ДР в миллиметровом диапазоне стимулировал 
построение частотно стабилизированных транзисторных генераторов с колебательными ста-
билизирующими контурами, выполненными с применением отрезков микрополосковых ли-
ний. В [16] стабилизирующий параллельный контур, включенный в СВЧ-цепь генератора, 
создан на двух холостых отрезках линий с длинами sB1,2B=λ/4±ε, ε<<λ/4, выполняющими функ-
ции индуктивности (при большей длине) и емкости (при меньшей длине). Собственная доб-
ротность такого контура QB0B=77, а нагруженная добротность QBLB=34. При использовании гете-
робиполярного транзистора HBT на основе AlGaAs/InGaAs получен уровень фазового шума 
Wϕ=74 дБ/Гц/10кГц на частоте 40 ГГц; можно видеть из рисунка 6, что этот результат лежит 
на той же линии, что и результаты для генераторов, содержащих ДР. В генераторе [17], в мо-
нолитно интегральном исполнении, применена дифференциальная схема на SiGe HBT; при-
менены транзисторы генераторного типа, у которых возникает отрицательное сопротивле-
ние между базой и эмиттером; колебательный контур выполнен на короткозамкнутом от-
резке микрополосковой линии и последовательно соединенном варакторном диоде. В по-
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лосе электронной перестройки частоты 26% (36–46,9 ГГц), добротность контура QBL B=5–8. 
При этом выбор оптимальной схемы построения генератора и малошумящих транзисто-
ров позволил получить низкий уровень фазового шума Wϕ=-77дБ/Гц/10кГц, не хуже, чем 
у известных генераторов этого диапазона с ДР (см. рис. 6).  

– На рис. 6 приведена линия Д, определяющая минимальный фазовый шум генераторов на 
диодах Ганна со стабилизацией частоты при использовании высокодобротных объемных 
резонаторов (жирный пунктир) [29]. Можно видеть, что в интервале частот 30–110 ГГц 
стабилизированные ГДГ имеют фазовые шумы на 30–50 дБ меньшие, чем транзисторные 
генераторы. Это, несомненно, свидетельствует о том, что частотно стабилизированные 
автогенераторы на диодах Ганна с объемными резонаторами остаются вне конкуренции в 
миллиметровом диапазоне волн, в тех случаях, когда требуется высокая стабильность 
частоты и минимальные фазовые шумы. 

– Несомненным достоинством транзисторных генераторов является их монолитно или гиб-
ридно-интегральное исполнение, при котором реализуются минимальные габариты. На-
пример, генератор [17], выполненный по дифференциальной схеме с двумя транзистора-
ми, двумя варакторами и буферным усилителем размещается на чипе размеров 1×0,5 мм. 
В серийном производстве достижима минимальная стоимость транзисторных частотно 
стабилизированных автогенераторов, что в ряде применений имеет решающее значение. 

– Представляет значительный интерес построение частотно стабилизированных транзи-
сторных генераторов на основной частоте в миллиметровом диапазоне волн в интеграль-
ном исполнении с высокодобротным стабилизирующим полым резонатором. В одном из 
вариантов выполнения такого генератора объемный цилиндрический резонатор на волне 
HB020B связан с микрополосковой линией щелью связи в металлизации обратной стороны 
подложки линии [33]. Такие транзисторные автогенераторы по уровню фазового шума, 
выходной мощности и КПД могут оказаться эффективнее других частотно стабилизиро-
ванных полупроводниковых источников в ММДВ. 

2.1.2 Частотно стабилизированные источники миллиметрового диапазона с 
применением умножителей частоты  

Высокие стабилизационные, спектральные и энергетические характеристики транзистор-
ных автогенераторов сантиметрового диапазона, стимулировали построение источников милли-
метрового диапазона на основе умножения частоты. Такие источники, включающие низкочас-
тотный транзисторный автогенератор, умножитель частоты и, при необходимости, усилительные 
каскады, могут быть построены в интегральном исполнении. Они характеризуются уровнем фа-
зового шума более низким, чем у существующих транзисторных автогенераторов миллиметро-
вого диапазона, а также минимальными массогабаритными параметрами и низкой стоимостью 
(при крупносерийном производстве) [9, 30]. 

Спектральную плотность мощности фазового шума сигнала на выходе умножителя часто-
ты можно оценить как WBϕ outB(fB2B)=WBϕ inB(fB1B)×NBΣPB

2
P, NBΣB =fB2B/fB1B. На рис. 7 приведены результаты оценок 

фазового шума, достижимого в результате умножения частоты исходного стабильного генератора 
в NBΣB раз. В качестве исходных значений взяты результаты опубликованных разработок, соответ-
ствующие пунктирной линии Б на рис. 6. Следует отметить, что это результаты, соответствую-
щие серийно выпускаемым стабильным автогенераторам с ДР. Для сопоставления результатов 
умножения частоты с достижимыми уровнями фазового шума транзисторных и диодных автоге-
нераторов на рис. 7 приведены также линии Б, С, Д, взятые из рис. 6. Рассмотрение рис. 7 позво-
ляет провести указанное сопоставление спектральных характеристик, из которого следует: 
– умножение частоты стабильных источников сантиметрового диапазона позволяет полу-

чить сигналы в миллиметровом диапазоне волн с фазовыми шумами существенно мень-
шими, чем у транзисторных автогенераторов на основной частоте; 
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– при коэффициенте преобразования частоты N≥16 и значениях исходных частот f B1 B≤6 ГГц 

можно ожидать, что в области частот f B2 B=30–100 ГГц фазовый шум выходного сигнала 
умножителя частоты оказывается близким и даже меньшим, чем у генератора на диоде 
Ганна, стабилизированного объемным резонатором. Можно полагать, что указанное об-
стоятельство и определило широкое распространение высокостабильных источников 
миллиметрового диапазона, выполненных на основе умножителей частоты в монолитно 
интегральном исполнении. 

 

Рис. 7 
Теоретические оценки частотных зависимостей фазового шума WBφB(f),  
достижимого в результате умножения частоты исходного  
стабильного автогенератора в NBΣB раз. 
Линии Б, С - зависимости WBφ B(f) для исходных транзисторных автогенераторов,  
определенные экспериментально (см. рис. 6). 
Линия Д - зависимость Wφ(f) для автогенераторов на ДГ со стабилизирующим  
объемным резонатором.  

Пунктирные линии WBφB(f, NBΣB) – зависимости WBφB(f ) для частоты умноженной в NBΣB раз, при 
различных исходных генераторах. 

Рассмотрим принципы построения и основные характеристики двух классов таких источ-
ников, нашедших применение в настоящее время. Первый класс представляет собой цепочку ва-
ракторных удвоителей частоты и транзисторных усилителей, компенсирующих потери при ум-
ножении частоты [23]. Второй класс источников основан на применении преобразователей час-
тоты высокой кратности, выполненных на ЛПД [24]. 

В первом классе источников варакторные умножители и усилительные каскады выполня-
ются в монолитно- или гибридно-интегральном исполнении. Количество удвоителей N в цепочке 
определяется требуемым коэффициентом умножения частоты NBSB=f BoutB/f BinB=2P

N
P. Если за каждым ва-

ракторным удвоителем следует усилительный каскад, как это сделано в [23], потери преобразо-
вания в каждом i-oм удвоителе LBiB компенсируются усилением GBiB i-го усилительного каскада, т.е. 
LBiB×GBiB=1, то входная и выходная мощности удвоительно-усилительной цепочки будут равны, т.е. 
PBinB=PBoutB. Если КПД каждого усилительного каскада один и тот же и равен ηBiB, КПД низкочастотно-
го источника равен ηBsB, то полная мощность источников питания, необходимая для функциониро-
вания преобразователя частоты  

PB0totB=PBout ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
η

+
η is

N1
B.       (4) 

Построение данного умножителя частоты, осуществленное в интегральном исполнении в 
составе приемопередающего устройства для автомобильного радара [23], показало реализуе-
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мость этого прибора в минимальных габаритах; весь приемопередающий модуль совместно с 
автогенератором с частотной стабилизацией при помощи ДР, с цепочкой варакторных удвоите-
лей частоты и усилителей при N=3 выполнен на одном чипе, размеры которого равны 
10,16×16,7 мм. 

Второй класс стабилизированных источников миллиметрового диапазона действует на 
основе общих принципов радиоимпульсного преобразования частоты, изложенных в [25]. Эти 
принципы впервые на ЛПД реализованы в [24] и в дальнейшем получили активную разработку в 
НИИ "Орион" [26]. В преобразователях частоты этого класса лавинно-пролетный диод с умень-
шенной протяженностью области пролета включается в ВЧ цепь низкочастотного стабилизиро-
ванного генератора и одновременно включается в цепь источника постоянного тока. В соответ-
ствии с опытом разработок, выполненных в НИИ "Орион", отношение мощностей на выходе и 
входе преобразователя частоты пропорционально коэффициенту преобразования частоты NBSB и 
приближенно можно принять PBinB/PBoutB≈kNBSB, где k≥1,3. Если мощность постоянного тока питания 
умножительного диода равна PB0B, КПД низкочастотного источника опорного стабилизированного 
сигнала равен ηBsB, полная мощность питания рассматриваемого преобразователя 

s

PkNPP
η

+= Σ out
0tot  .      (5) 

Даже при отсутствии мощности постоянного тока питания (PB0B=0) можно видеть, что по-
требляемая мощность умножителями первого класса значительно меньше, чем у второго класса. 
Так, при PB0B=0, одинаковых КПД источников питания усилителей и генераторов высокой частоты 
в цепи опорного сигнала ηBsB=ηBiB и одинаковых уровнях мощности преобразованного высокочас-
тотного сигнала PBoutB умножители частоты первого класса требуют для работы мощность питания 

в 
N

kNK
+

= Σ

1
 раз меньшую, чем преобразователи второго класса. При NBSB≥16 в этом случае K>4. 

Учет непрерывной мощности питания ЛПД существенно увеличивает K. Например, умножитель 
частоты WR-10, разработанный в НИИ "Орион", с коэффициентом преобразования NBSB=15 и вы-
ходной мощностью 30 мВт требует для своего функционирования входную мощность опорного 
сигнала PBinB=1 Вт и непрерывную мощность питания PB0B≈4Вт; при КПД генератора опорного сиг-
нала ηBsB=0,3 полная потребляемая мощность равна PB0SB≈7 Вт. При таких же параметрах выходного 
сигнала и NBSB=16 в умножителе первого класса и КПД транзисторных усилителей и генератора 
опорного сигнала ηBiB=ηBsB=0,2 полная потребляемая мощность PB0ΣB=750 мВт. Таким образом, отно-
шение потребляемых мощностей в рассматриваемых классах умножителей частоты K≥9. В соот-
ветствии с теоретическими оценками [28] приведенное соотношение мощностей может быть 
улучшено примерно в 1,5–2 раза при формировании низкочастотного опорного сигнала на элек-
тродах ЛПД, приближающегося по форме к меандру. Представляется, что это решение может 
быть реализовано при создании источника опорного сигнала на полевом транзисторе, работаю-
щем в классе Б, и установке этого источника совместно с умножительным ЛПД в одной микро-
полосковой линии при минимальном расстоянии между ними. 

Следует отметить, что имеется много применений, в которых вопросы, связанные с КПД, 
отводом тепла и габаритами не имеют решающего значения. В этих случаях умножители часто-
ты второго класса представляют несомненный интерес, поскольку их создание не требует при-
менения покупных комплектующих полупроводниковых элементов, сложного технологического 
оборудования и может быть проведено с помощью хорошо отработанной технологии. 

2.1.3 Частотно стабилизированные транзисторные источники ММДВ с 
применением режима внешней синхронизации 

Применение режима внешней синхронизации представляет значительный интерес для по-
строения частотно стабилизированных источников непрерывного и импульсного действия. При-
менение этого режима оказывается эффективным при решении следующих задач: 
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– Создание мощных импульсных когерентных источников синхронизированных высоко ста-

бильным непрерывным сигналом. При построении таких источников в НИИ "Орион" ре-
шены многие принципиальные задачи, из которых отметим: суммирование мощностей дио-
дов при установке их в общей волноводной системе и при каскадном суммировании; рас-
ширение полосы синхронной работы при введении дополнительного последовательного 
компенсирующего контура (последовательно с ЛПД); обеспечение высокой стабильности 
фазы и амплитуды выходного сигнала в пределах длительности импульса и при переходе от 
импульса к импульсу. В результате созданы высоко стабильные когерентные импульсные 
источники с уровнями импульсной мощности свыше 100 Ватт в диапазоне 30-40 ГГц, при 
нестабильности фазы выходного сигнала меньшей 10-15P

0
P, с рабочей полосой синхронной 

работы свыше 10–13% в режиме большого усиления (см. 2.4). 
– Создание мощных стабильных, малошумящих источников непрерывного действия при 

использовании в качестве активного элемента синхронизированного каскада на ЛПД (или 
сумматора мощностей нескольких ЛПД) и синхронизации сигналом, спектральные харак-
теристики которого существенно превосходят уровень, достижимый на ЛПД. Многочис-
ленные теоретические и экспериментальные работы показывают, что в этом режиме уро-
вень фазового шума в значительной части полосы синхронизации фактически переносит-
ся с входного на выходной сигнал.  

– Создание малошумящих высокостабильных источников непрерывного действия милли-
метрового диапазона на основе синхронизации субгармоническим сигналом. В связи 
с низким уровнем синхронизирующего сигнала в этом режиме достижение необходимой 
рабочей полосы частот достигается введением автоподстройки частоты синхронизируе-
мого генератора. При использовании этого метода в [31] создан высоко стабилизирован-
ный источник в области 94 ГГц при частоте опорного сигнала 4–7 ГГц и полосе пере-
стройке частоты выходного сигнала, равной 1 ГГц.  
В [31] решена задача синхронизации генератора на GaAs PHEMT – транзисторе с варактор-

ной перестройкой частоты опорным сигналом на 15-21 субгармонике. Весь генератор со всеми 
цепями и узлами выполнен по PHEMT – MИC-технологии. Применена схема синхронизации от-
ражательного типа, когда синхронизирующий сигнал подводится к выходу генератора. Уровень 
синхронизирующего сигнала на гармонике высокого номера составлял -40…–45 дБм при частоте 
опорного субгармонического сигнала 4–7 ГГц и его мощности 11-15 дБм. Указанный уровень 
синхронизирующего сигнала был достаточен для захватывания транзисторного автогенератора 
диапазона W в полосе частот до 50 МГц. Для получения требуемого уровня гармоник на частоте 
94 ГГц был применен размножитель гармоник на двух HEMT диодах, включенных антипарал-
лельно. Сигнал с выхода генератора гармоник подводится к стоку транзистора, благодаря чему 
снижается влияние входного сигнала на характеристики генератора. Все монолитные интеграль-
ные цепи генератора выполнены при использовании 0,15 мкм AlGaAs/InGaAs/GaAs PHEMTs и 
технологии компланарной цепи.  

Схема генератора гармоник представ-
лена на рис. 8. Два антипараллельных диода 
срезают пиковые уровни входного сигнала и 
генерируют гармоники в требуемом интер-
вале частот. Фильтр на связанных линиях 
обеспечивает требуемую изоляцию транзис-
торного генератора от субгармонического 
опорного сигнала. Вся монолитно-интег-
ральная схема, включающая генератор гар-

моник, выходной буферный усилитель, транзисторный автогенератор с варакторной перестрой-
кой частоты приведена на рис. 9. Выход генератора гармоник прямо связан с выходом транзи-
сторного генератора 1, что реализует схему синхронизации отражательного типа. Варактор 2 
обеспечивает перестройку частоты автогенератора в пределах, больших 6 ГГц. Выходной сигнал 

 
Рис. 8 
Эквивалентная схема размножителя  
(генератора) гармоник. 
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поступает на вход буферного усилителя 3 
через направленный ответвитель 4, благо-
даря чему производится дальнейшее зна-
чительное подавление паразитных сигна-
лов от генератора гармоник. 

Буферный усилитель, выполненный 
по каскадной схеме, обеспечивает развяз-
ку генератора от выходных цепей, боль-
шую 20 дБ, а его значительное усиление 
полностью компенсирует потери в напра-
вленном ответвителе. Типичная выходная 
мощность составляет 4 дБм. Полоса син-
хронизации при использовании опорного 
сигнала на 15 субгармонике с мощно-
стью 15 дБм составляет 50 МГц. Мощ-
ность фазового шума на выходе опреде-
ляется так же, как и в умножителях частоты: PBnoise outB= PBnoise inB×NP

 2
P. При N=15 достигнутая в [31] 

спектральная плотность мощности фазового шума WBϕB=-80дБ/Гц/100кГц. Приборы рассматри-
ваемого типа, действующие на основе синхронизации субгармоническим сигналом, являются эф-
фективными умножителями частоты высокой кратности и характеризуются минимальным уров-
нем потребляемой мощности и минимальными габаритами. Для существенного расширения поло-
сы синхронизации разработан синхронизированный генератор в монолитно-интегральном испол-
нении (МИС-генератор) с фазовой автоподстройкой частоты. Дополнительная петля фазовой син-
хронизации сравнивает фазу синхронизированного генератора с фазой задающего сигнала и 
управляет напряжением на варакторе. Принципы построения этой схемы детально описаны в [32].  

На рис. 10 показана схема этого МИС-генератора с фазовой автоподстройкой. В качестве 
фазового компаратора используется балансный смеситель. Выходной непрерывный сигнал c вы-
хода смесителя добавляется к напряжению смещения варактора для управления частотой генера-
тора. В результате достигнута полоса синхронизации равная 1 ГГц при использовании для син-
хронизации 21 гармоники входного низкочастотного опорного сигнала. Следует иметь в виду 
при этом, что полоса одновременного усиления значительно меньше и не превышает 50–60 МГц 
при синхронизации 15-ой гармоникой опорного сигнала с мощностью 11–13 дБм. Фактически, 
рассматриваемый прибор, выполненный в монолитно интегральном исполнении, является пре-
образователем частоты высокой кратности. Вся 
схема MИС совместно с варакторным автогенера-
тором, генератором гармоник, схемой фазовой ав-
топодстройки, буферным усилителем и т.д. разме-
щается на чипе размеров 2×2 ммP

2
P. 

Достигнутая в [31] рабочая полоса частот яв-
ляется фактически полосой перестройки частоты, а 
не полосой одновременного усиления. Однако име-
ется множество применений, когда требуется ши-
рокая полоса перестройки частоты, либо переклю-
чения дискретных частот при сравнительно узком 
спектре сигнала. Важной характеристикой, опреде-
ляющей в значительной мере совершенство син-
хронизированного генератора, является его коэф-
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– полная полоса синхронизации, fB 0B – рабочая часто-

 
Рис. 10 
Эквивалентная схема генератора с варак-
торной перестройкой в режиме внешней 
синхронизации сигнала субгармоники NBΣB = 
15–21: 
1 – генератор с варакторной перестройкой 
2 – смеситель 
3 – источник напряжения смещения 
4 – суммарное напряжение на варакторе 
5 – буферный усилитель 
6 – ответвитель 
7 – выходной непрерывный сигнал смесителя

 
Рис. 9 
Эквивалентная схема высокочастотной цепи  
94 ГГц генератора с варакторной перестройкой час-
тоты, генератором гармоник и буферным усилителем.
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та, PBoutB – выходная мощность генератора, PBinB – входная синхронизирующая мощность. Выраже-
ние, стоящее в первых скобках, – это относительная полоса синхронизации, выражение во вто-
рых скобках – усиление по мощности. Принимая во внимание полученные в [31] результаты, а 
именно: Δf BsB=1 ГГц, f B0B=94 ГГц, PBoutB=4 дБм, PBinB≤-40 дБм можно определить, что величина коэффи-
циента синхронизации S≥250. Это очень большой коэффициент синхронизации. Действительно, 
наибольшие известные коэффициенты синхронизации генераторов на ЛПД соответствуют генера-
торам 8-миллиметрового диапазона волн на ЛПД в режиме внешней синхронизации на основной 
частоте, для которых получены следующие результаты: относительная полоса синхронизации 
Δf BsB/f B0B=13%, коэффициент усиления PBoutB/PBinB=16 дБ, коэффициент синхронизации S=5 [34]. В [31] 
получен коэффициент синхронизации в 50 раз больший, чем в наиболее эффективных синхронных 
диодных генераторах. Это существенное превосходство получено только благодаря применению 
фазовой автоподстройки синхронизируемого генератора.  

Разработанный в [31] полупроводниковый прибор является фактически преобразователем 
частоты высокой кратности, требующим для функционирования минимальную потребляемую 
мощность. Представляется, что приборы этого класса при серийном производстве будут характе-
ризоваться минимальной себестоимостью и найдут применения в системах радиолокации, точ-
ного вооружения, системах управления. 

Представляет значительный интерес возможность совершенствования синхрониизированных 
диодных и транзисторных генераторов, действующих на основной частоте, при использовании 
решений, примененных в [31]. Это относится, прежде всего, к созданию синхронизированных ге-
нераторов с фазовой автоподстройкой частоты. При уменьшении полосы синхронизации в 10 раз 
реализуемый выигрыш коэффициента усиления составит 20 дБ. Это означает, в частности, что, на-
пример, в длиноволновой части миллиметрового диапазона волн реализуем диодный однокаскад-
ный синхронный импульсный усилитель с коэффициентом усиления свыше 30 дБ, с выходной им-
пульсной мощностью свыше 20 Вт в однодиодном варианте и свыше 40–50 Вт при суммировании 
мощностей 2–3 ЛПД в едином каскаде. Выполнимая полоса синхронизации в этом случае соста-
вит (0,5–1)%. Введение в конструкцию синхронного генератора варакторной перестройки и при-
менение фазовой автоподстройки частоты автоколебаний позволит расширить полную полосу ра-
бочих частот до 3–4% при снижении уровня выходной мощности на 0,5–1,0 дБ. 

2.2 Транзисторные микросхемы генераторов и усилителей  
в гибридном и монолитном интегральном исполнении 
Создание миниатюрных транзисторных схем в интегральном исполнении явилось важней-

шим шагом в развитии электроники СВЧ, позволившим по-новому подойти к построению ра-
диоэлектронной аппаратуры в сантиметровом и миллиметровом диапазонах на основе инте-
гральных схем. Начиная с конца прошлого столетия при использовании многообразия примене-
ния транзисторов (в качестве усилителей, автогенераторов, умножителей частоты, фазовращате-
лей и т.п.) началось широкое производство микросхем СВЧ различного функционального назна-
чения методами интегральной технологии. В результате оказалось реализуемой задача построе-
ния в серийном производстве многофункциональных устройств на основе групповой технологии 
при значительном уменьшении их габаритов и стоимости. 

В этом разделе уделено основное внимание микроволновым монолитным интегральным 
схемам транзисторных усилителей (МИС-усилителям) и системам, их использующих. Следует 
отметить существенные преимущества МИС по сравнению с гибридными интегральными схе-
мами (ГИС). В ГИС применяются дискретные активные и пассивные элементы, что приводит к 
низкой воспроизводимости схем из-за разброса параметров элементов, погрешностей в их уста-
новке и соединениях между ними. Микросхемы на основе монолитно-интегральной технологии 
со всеми активными и пассивными элементами выполняются в едином технологическом цикле. 
При этом одновременно изготавливается большое число микросхем. Этим и определяется высо-
кая воспроизводимость параметров, низкая стоимость схем, уменьшение паразитных парамет-
ров, ухудшающих диапазонные и энергетические характеристики. 
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2.2.1 Транзисторные СВЧ усилители в монолитном интегральном исполне-
нии. Конструкторские и технологические решения 

Основные результаты последних двух десятилетий в области полупроводниковой электрони-
ки СВЧ состоят в широком применении современных технологий, обеспечивающих выполнение 
субмикронных размеров полупроводниковых структур, создание многофункциональных микро-
схем в интегральном исполнении. Наиболее широко эти результаты внедрены в построении и про-
мышленном выпуске МИС транзисторных усилителей. МИС-усилители на основе транзисторов 
решают широкий круг задач в сантиметровом и миллиметровом диапазонах волн, важных для по-
строения современной радиоэлектронной аппаратуры. В диапазоне частот до 200–300 ГГц они 
обеспечивают интервал выходных мощностей от единиц и долей милливатта до десятков ватт, ко-
эффициенты усиления сигнала сотни и тысячи раз, диапазонные характеристики усиления, пре-
вышающие октаву, минимальные шумы и т.д. Характерными особенностями МИС-транзисторных 
усилителей являются их массогабаритные параметры, на порядки меньшие, чем у конструкций 
предыдущего поколения, выполненных на основе волноводных систем. Принципиально важным 
является возможность значительного снижения стоимости MИC усилителей при их промышлен-
ном серийном производстве.  

В данном разделе рассматриваются принципы построения транзисторных усилителей мил-
лиметрового диапазона волн, являющиеся основными в настоящее время. Рассматриваются клю-
чевые вопросы построения MИC транзисторных усилителей, в том числе: выбор схем, конструк-
торские и технологические решения для их реализации, пути совершенствования энергетических, 
спектральных и диапазонных характеристик, достигнутые результаты в последние 10–20 лет. 

Схемы построения транзисторных усилителей миллиметрового диапазона 
Первым шагом при разработке схемы транзисторного усилителя является выбор класса и 

конкретного типа транзистора, удовлетворяющего поставленной задаче. Как следует из материалов 
главы 1 части II, в настоящее время в миллиметровом диапазоне требования к энергетическим, 
диапазонным и спектральным характеристикам усилителей наиболее полно решаются при исполь-
зовании GaAs PHEMT и InP HEMT. Применение InAlAs/InGaAs HEMT на InP-подложке – так на-
зываемых InP HEMT – для построения малошумящих усилителей миллиметрового диапазона волн 
хорошо известно. Следует, однако, уточнить и сопоставить энергетические параметры указанных 
классов транзисторов. В соответствии с известными литературными данными (см. [35]) на рис. 11 
приведены достигнутые к 1999 году уровни мощности указанных классов транзисторов в диапазо-
не частот 1-100 ГГц. Согласно приведенным на рисунке 11 данным мощности GaAs PHEMT прак-
тически во всем диапазоне частот 1–100 ГГц выше, чем у InP HEMT. Исключением являются ре-
зультаты, опубликованные в [36], в соответствие с которыми на частоте 95 ГГц при использовании 
InP HEMT достигнута мощность 427 мВт, что выше известных результатов для GaAs PHEMT. 

На рисунке 12 представлены опубликованные данные по уровням КПД по добавленной 
мощности ηBadB, достигнутые на указанных классах транзисторов в области частоты 95 ГГц. Мож-
но видеть, что КПД InP HEMT заметно выше, чем у GaAs PHEMT. Это обстоятельство важно 
для многих применений, где используется большое число транзисторов, установленных в малых 
объемах, таких как активные фазированные антенные решетки, малогабаритные телевизионные 
передающие системы W-диапазона, автомобильные радары, предотвращающие столкновения. 

Приведенные особенности InP HEMT связаны с тем, что в этих приборах одни и те же 
уровни мощности достигаются при напряжениях UBсиB меньших на 1–2 вольта по сравнению с 
GaAs PHEMT. В связи с этим значения КПД возрастают. Достижимые уровни мощности в InP 
HEMT оказываются более низкими, чем в GaAS HEMT из-за более низких напряжений пробоя и 
в связи с этим уменьшенными значениями рабочего напряжения UBсиB. Исследования показали, что 
основными причинами более низкого напряжения пробоя в InP HEMT являются уменьшенная 
высота барьера Шоттки в затворе, а также увеличенная скорость ударной ионизации в канале 
транзистора. В связи с этим проводятся многочисленные исследования по увеличению высоты 
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Шоттки-барьера за счет применения широкозонных материалов и альтернативных металлов в 
затворе, по снижению скорости ударной ионизации в канале за счет усложнения формы затвора 
и ниши, в которой он расположен, формирования каналов специальной геометрии и т.д. [35]. 
Проблема увеличения напряжения пробоя в InP HEMT является одной из основных в развитии 
этого класса транзисторов, отличающихся высокими КПД и низким уровнем шума и широко 
применяемых в радиоаппаратуре миллиметрового диапазона волн. 

 
Рис. 11 
Достигнутые уровни мощности к 1999 году, 
транзисторных усилителей на основе InP 
HEMT и GaAs PHEMT (по данным [35]) 

Рис. 12 
Достигнутые к 1999 году значения КПД по добав-
ленной мощности ηBadB и усиления G одного каскада 
усилителей на основе InP HEMT и GaAs PHEMT в 
области 95 ГГц (по данным [35]). 

Включение транзистора в высокочастотную цепь усилителя требует решения вопросов со-
гласования его импедансов, приведенных к электродам, с параметрами линий передачи на входе 
и выходе. Если эти вопросы не решены разработчиками транзисторов, т.е. транзисторы не явля-
ются самосогласованными, то задача согласования транзистора с цепями СВЧ решается при по-
строении схемы усилителя. 

Как правило, фирмы выпускающие транзисторы, приводят в паспорте характеристики мат-
рицы рассеяния в широком диапазоне частот. Указанные матрицы рассеяния являются основани-
ем для разработки согласующих четырехполюсников, обеспечивающих согласование импедан-
сов транзистора и линий передачи. Определение матриц рассеяния транзисторов миллиметрово-
го диапазона волн позволило сознательно подойти к построению микросхем и, таким образом, 
явилось важным шагом в развитии современной полупроводниковой электроники на основе 
микроволновых монолитных интегральных схем.  

Возможность измерения матриц рассеяния явилась результатом интенсивной разработки 
анализаторов цепей, обеспечивающих измерение параметров отдельных полупроводниковых при-
боров и микросхем на исходной полупроводниковой пластине в широком частотном диапазоне 
1-100 ГГц. Была решена проблема создания прецизионных микрозондов и систем их перемещения 
и установки с субмикронными точностями, позволяющие производить измерения СВЧ-
параметров отдельных структур на полупроводниковой пластине в технологическом процессе их 
изготовления. Проводятся работы по расширению частотного диапазона анализаторов 
до 200-300 ГГц [37]. 

При построении МИС миллиметрового диапазона волн на общем полупроводниковом 
основании располагаются все высокочастотные цепи и их элементы, в том числе развязки, 
фильтры, согласующие четырехполюсники, а также активные элементы, формирующие не-
сколько каскадов усиления, например, входной малошумящий, предоконечный – драйвер, 
выходной мощный каскад, подключенный к полезной нагрузке.  

На рисунке 13а в качестве иллюстрации, приведена структурная схема мощного монолитно-
го усилителя Ка-диапазона с уровнем выходной мощности свыше 1,4 Вт на частоте 30 ГГц [38]. 
В усилителе суммируются мощности 8 штук транзисторов, при этом 4 транзистора tB1B включены в 
идентичные входные каскады I и I′ и 4 транзистора tB2B включены в выходные каскады II и II′. Каска-
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ды I, II и I', II′ соединены последовательно и образуют два двухкаскадных усилителя, выходные 
мощности которых складываются в общей нагрузке при помощи суммирующих тройников SB2B и 
SBoutB, а идентичные входные мощности формируются при помощи тройников-делителей мощности 
SB1B, SBinB. В обычных конструкциях элементы схемы lBiB (i=1,2…5) характеризуют микрополосковые 
линии связи и согласования импедансов на входе, выходе и между каскадами усилителя. В реаль-
ной конструкции рассматриваемого усилителя отрезки микроаполосковых линий lBiB замещены че-
тырехполюсниками, на основе сосредоточенных элементов с реактивными параметрами – 
см. рис. 13б. В качестве емкостей в этих четырехполюсниках применены конденсаторы MIM 
(metal-isolator-metal) с пленкой SiN с высоким постоянством ее толщины. Разработанная и приме-
ненная в усилителе конструкция MIM удовлетворяет высоким требованиям однородности – от-
клонения величины емкости (С=220 пФ) на пластине диаметром 3 дюйма не превышает 1,3%. 
В качестве индуктивностей применялись отрезки линий, ширина которых определялась для полу-
чения требуемой индуктивности. Применение четырехполюсников на сосредоточенных парамет-
рах позволило на 50% уменьшить размеры основания (чипа), на котором смонтирован мощный 
усилитель. Размеры чипа рассматриваемого усилителя составили 1,94×2,0 мм. В качестве актив-
ных элементов в рассматриваемом усилителе применены AlGaAs/InGaAs PHEMT с шириной за-
твора 600 мкм в двух входных каскадах и 1200 мкм в двух выходных каскадах. 

 

 
Рис. 13 
а) структурная схема мощного монолитного усилителя Ка-диапазона  
с уровнем выходной мощности P BoutB>1,4 Вт; 
б) реализованная схема построения усилителя рис. 13а с выполнением согласующих устройств  
на основе четырехполюсников с сосредоточенными реактивными элементами. 

Усилительный модуль Ка-диапазона выполнен установкой рассмотренной монолитной схе-
мы в керамическом корпусе с общими размерами 9,6×6,1×2,1 мм. Дополнительные потери в свя-
зи с применением корпуса составили 0,3 дБ. Достигнутый уровень мощности превышает 1 Вт в 
полосе частот 28,5–30 ГГц при усилении свыше 8 дБ в режиме большого сигнала. 

Монолитные схемы усилителей являются фактически каскадными сумматорами мощно-
стей N транзисторов, установленных на общем полупроводниковом основании по NBiB штук в каж-
дом i-ом каскаде. Транзисторы каждого каскада характеризуются своими параметрами электри-
ческого режима, уровнями мощности, усилением, параметрами матрицы рассеяния. При этом в 
большинстве конструкций МИС применяются симметричные трехплечие сумматоры-делители 
мощности, выполненные на планарных волноводах различного класса (микрополосковых, ко-
планарных). 

Рассмотрим в качестве примера мощный усилитель Ка-диапазона в монолитно-
интегральном исполнении с уровнем непрерывной выходной мощности свыше 4 Вт [39].  

На рисунке 14 приведена скелетная схема этого МИС-усилителя. Усилитель выполнен 
двухкаскадным с двумя транзисторами в первом каскаде-драйвере и с восемью транзисторами во 
втором выходном каскаде. Транзисторы установлены в плечах 3 дБ сумматоров-делителей мощ-
ностей, выполненных на микрополосковых линиях. Применены GaAs PHEMT с длиной затворов 



  Часть II, глава 2 

 

282 
0,15 мкм, шириной затвора 1,4 мм в первом каскаде 
и шириной затвора 1 мм в выходном каскаде. Та-
ким образом, полная периферия затвора 1-го каска-
да WBIB=2,8 мм, выходного каскада WBIIB=8 мм. Разме-
ры МИС на общей полупроводниковой подложке 
составляют 5,05×2,95 мм. Создание рассматривае-
мого мощного монолитного усилителя потребова-
ло, в числе многих других вопросов, обеспечения 
его стабильности. Необходимая стабильность дос-
тигнута введением в схему четверть волновых ре-
зистивных отрезков линий, LCR-цепей обратной 
связи, подавляющих усиление вне рабочей полосы 
частот. Цепи питания затворов и стоков транзисто-
ров, а также систем согласования импедансов 
строились с применением MIM SiN-конденсаторов 
c погонной емкостью 400 пФ/ммP

2
P, пленочных со-

противлений на основе TaN и отрезков микропо-
лосковых линий с определенными длинами и волновыми сопротивлениями.  

Были достигнуты следующие высокочастотные параметры: выходная мощность PBoutB≥4 Вт, 
КПД по добавленной мощности ηBaddB=25–31%, усиление G≥14 дБ в полосе частот 25–31 ГГц. 
В таблице 1 приведены параметры разработанных в последние годы мощных МИС-усилителей 
Ка-диапазона волн. Принципы построения этих усилителей аналогичны рассмотренным выше. 

Таблица 1 
Параметр Raytheon  

2004 
Tri Quint  

2002 
UMS 
2001 

Motorola  
2001 

TRW 
1999 

Mitsubishy 
1998 

Частота, f, ГГц 18–31 28–30,5 28–31,5 30–31 29,5–31,5 30 
Мощность, макс, Вт 4–4,3 3,5 0,7–0,9 5,9 1,6–2,0 1,8 
Удельная мощность, 
мВт/мм 620–670 245 300–380 400 410–520 600 

Коэффициент усиле-
ния, дБ 26,5–32,5 28–31 26–36 25–31  27–31 

Число каскадов 3 3 4 3 2 2 
Длина затвора, мкм 0,2 0,25 0,25 – 0,15 0,2 

Аналогичные схемы построения монолитных транзисторных усилителей применяются и 
коротковолновой части миллиметрового диапазона волн [40, 41]. МИС-усилитель, описанный 
в [40], выполнен в двух вариантах – на двух и трех каскадах с использованием InP HEMT c дли-
ной затвора 0,15 мкм и предназначен для работы в W-диапазоне. В [41] описаны два широкопо-
лосных усилителя в монолитно-интегральном исполнении; первый перекрывает две полных по-
лосы волноводов стандартных сечений WR-10 и WR-8: 75–110 ГГц и 90–140 ГГц с максималь-
ной выходной мощностью 25 мВт. Второй усилитель оптимизирован для работы в полосе частот 
75–110 ГГц и обеспечивает выходную мощность 40–50 мВт при усилении 13 дБ. Оба варианта 
усилителей выполнены на трех каскадах при использовании InP HEMT c длиной затвора 0,1 мкм. 
Полная ширина затворов выходного каскада равна 300 мкм. Размер чипа данного трехкаскадного 
усилителя равен 1,2×1,4 мм. Построение транзисторных усилителей миллиметрового диапазона 
волн в монолитно-интегральном исполнении основано на разработке и применении новых тех-
нологических процессов и новых конструкторских решений. 

Необходимо отметить перспективный путь построения широкодиапазонных усилителей на 
основе транзисторных усилителей бегущей волны (ТУБВ). В настоящее время широкодиапа-
зонные транзисторные усилители бегущей волны созданы на частотах единицы ГГц [42, 44]. 
В [42] описан ТУБВ – сумматор мощностей четырех транзисторов с рабочей полосой усиления 
1–8 ГГц; в [44] приводятся результаты разработки ТУБВ на одном транзисторе с усилением в 

Рис. 14 
Скелетная схема мощного усилителя 
Ка-диапазона с уровнем непрерывной  
выходной мощности P BoutB=4 Вт, выполненного 
в монолитно-интегральном исполнении. 
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полосе частот 3–8 ГГц. В указанных усилителях применены AlGaN/GaN HEMT транзисторы с 
длиной затвора 0,7–0,75 мкм, выращенные на сапфире. Применение сапфира в качестве подлож-
ки уменьшает достижимый уровень мощности по сравнению с подложкой на SiC примерно в два 
раза, однако значительно снижает стоимость прибора. При этом энергетические параметры GаN 
HEMT на сапфире остаются примерно в три раза выше, чем у GaAs HEMT. В рассматриваемых 
ТУБВ теплосъем с транзисторов осуществляется применением специального метода крепления 
структур (flip-chip-технология – см. ниже) на подложке из AlN, имеющей теплопроводность 
λ=1,8 Вт/см×°С, что превышает теплопроводность сапфира в 6 раз. Высокочастотные цепи вы-
полнены на копланарных волноводах. 

Широкодиапазонность ТУБВ [42] достигнута созданием схемы суммирования мощностей 
транзисторов, в которой производится независимое усиление отдельными транзисторами одина-
ковых порций мощности, ответвленных от входной линии бегущей волны и суммирование мощ-
ностей после усиления в выходной линии бегущей волны. Фазовые сдвиги, связанные с ответв-
лениями порций входной мощности, компенсируются соответствующими фазовыми сдвигами 
при включении транзисторов в выходную линию бегущей волны. Можно полагать, что техниче-
ское решение [42] реализуемо и в области более высоких частот при использовании СВЧ-
сумматоров-делителей бегущей волны, например, описанных в [43]. 

2.3 Конструктивные и технологические решения для построения 
СВЧ-цепей полупроводниковых приборов в интегральном 
исполнении  

Полупроводниковые усилители, частотно стабилизированные автогенераторы, комму-
тирующие устройства миллиметрового диапазона волн в монолитно интегральном исполне-
нии приобретают особое значение для создания радиоаппаратуры широкого применения. 
Общими требованиями к таким приборам являются их надежность, воспроизводимость па-
раметров в промышленном производстве, устойчивость параметров к внешним эксплуатаци-
онным воздействиям. При крупно серийном производстве принципиально важным является 
снижение стоимости полупроводникового прибора, возможность построения многофунк-
циональных устройств (например, приемо-передающих устройств) в едином технологиче-
ском цикле, максимальное уменьшение их габаритов.  

Развитие современных СВЧ полупроводниковых приборов в монолитно и гибридно-
интегральном исполнении базируется на ряде технологических и конструкторских решений 
эффективных при построении элементов высокочастотных цепей, пассивных и активных 
устройств, переходных и согласующих узлов. Некоторые из этих решений, разработанных 
ведущими электронными фирмами, находящих применение в разрабатываемых и произво-
димых промышленностью приборах, обсуждаются в данном разделе. 

Приведенные в этом разделе материалы являются лишь кратким обзором современных 
методов построения высокочастотных цепей полупроводниковых СВЧ приборов в монолит-
но и гибридно-интегральном исполнении. 

2.3.1 “Flip-chip” соединения в монолитно и  
гибридно-интегральных схемах 

Одним из решений, нашедших широкое применение при построении монолитно и гиб-
ридно-интегральных схем (МИС и ГИС) миллиметрового диапазона волн, является соедине-
ние элементов и узлов СВЧ цепей при использовании технологического метода “flip-chip”, а 
также использование копланарных линий передачи. Совместное применение метода flip-chip 
bonding и СВЧ цепей на основе копланарных линий передачи явилось эффективным путем 
для снижения стоимости производства и сборки монолитных интегральных схем миллимет-
рового диапазона волн [40]. Это объясняется следующим: 
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- устраняется необходимость обработки исходной полупроводниковой пластины с це-

лью уменьшения ее толщины, создания отверстий в ней, обработки и выполнения 
операций на обратной ее стороне; 

- существенно улучшаются электрические параметры соединений между элементами 
СВЧ цепей, а именно, уменьшаются их паразитные параметры по сравнению с соеди-
нениями, выполненными проводниками; 

- оказывается возможной полная автоматизация процесса соединений активных эле-
ментов и узлов СВЧ-системы. 

На рисунке 15 приведена схема соединения мо-
нолитно интегральной схемы 1, выполненной на ос-
нове GaAs, с электрической цепью на подложке 2 из 
алюминооксидной керамики при использовании flip-
chip технологии. Выбор алюминооксидной керамики 
определился в рассматриваемом случае близостью 
коэффициентов линейного расширения керамики и 
материала интегральной схемы. На поверхности под-
ложки, обращенной к монолитной схеме, расположе-
на копланарная линия 3. Соединение МИС с копла-
нарной линией производиться при помощи выступов 
4, выполненных в данном случае в виде золотых ша-
риков, и тонких пленок мягкого припоя. Соединение 
производится при нагреве до 300 P

0
PС при давлении с 

силой 100 г на каждый выступ [45]. 
Важным параметром, определяющим величину 

рассогласования рассматриваемого соединения копла-
нарных линий является коэффициент формы соедини-
тельного выступа sBFB=l/h, где l – продольный размер вы-

ступа, вдоль направления распространения волны, h–высота выступа. В миллиметровом диапазо-
не волн наиболее важное значение имеет длина соединения l. На практике величина l лимитирует-
ся достижимой величиной коэффициента формы sBFB. При обычно применяемых методах соедине-
ния (пайка, термокомпрессия) минимальная достижимая величина sBFB=1-2. При этом в известных 
приборах миллиметрового диапазона волн высота выступа h=15-30 мкм. 

Даже указанные миниатюрные соединительные выступы приводят к рассогласованиям 
в СВЧ линиях, учет которых необходим, особенно при построении широкополосных усили-
телей. Анализ [46] показывает, что эквивалентный реактивный параметр, замещающий flip-
chip соединение, может быть определен как эквивалентная емкость CBэB=СBстB-LBстB/ZB0 B, где СBстB–
статическая емкость между линиями на МИС и подложке, LBстB– индуктивность соединения, 
определяемая в основном его длиной, ZB0 B–характеристическое сопротивление копланарной 
линии. Уменьшение коэффициента отражения от соединения flip-chip может быть достигну-
то при увеличении ZB0 B (см. рис. 16а), при продольном смещении выступов, соединяющих цен-
тральные и боковые элементы копланарных линий на подложке и монолитной схеме 
(см. 16б). Достижимые величины рассогласований при flip-chip соединениях копланарных 
линий при введении компенсаций и без компенсаций, рассчитанные в широком диапазоне 
частот приведены на рисунке 17. Рассогласования соединений возрастают с увеличением 
частоты; уменьшение рассогласований при введении компенсаций составляет 6 дБ на 70 ГГц.  

Flip-chip технология явилась важным шагом в создании транзисторных усилителей и дру-
гих полупроводниковых устройств в монолитном исполнении в миллиметровом диапазоне волн. 
В результате родилось новое поколение полупроводниковых приборов миллиметрового диапа-
зона волн, отличающихся высокой надежностью, минимальными габаритами и низкой стоимо-
стью при массовом производстве. 

 
а) 
 
 
 
 
 
б)  

Рис. 15 
а) схематическое изображение моно-
литной интегральной схемы (МИС) 
смонтированной на подложке из алюми-
нооксидной керамики при помощи тех-
нологии "flip-chip bonding"; 
б) поперечное сечение копланарной линии 
3 на подложке 2. 
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Рис. 16 
Иллюстрация методы снижения рассогласований в копланарных линиях, вызванных соединениями по 
технологии flip-chip  
а) за счет введения компенсирующих секций в копланарной линии с увеличенным характеристическим 
сопротивлением Z B0 B 

б) за счет продольного смещения выступов, соединяющих центральные и боковые элементы  
копланарных линий на подложке и МИС 

 
Рис. 17 
Коэффициенты отражения от flip-chip соединений копланарных линий  
в диапазоне частот при введении компенсаций согласно рис. 16 и без компенсаций. 

При использовании flip-chip технологии, в частности, созданы интегральные монолитные 
схемы автомобильных радаров, включающие транзисторный усилитель и смеситель в области 76 
ГГц с размерами чипа 1,2×1,9 ммP

2
P и 1,2×2,4 ммP

2
P соответственно, двухканальные переключатели на 

76 ГГц с размерами чипа 1,2×1,9 ммP

2
P, удвоитель частоты 38/76 ГГц с размерами чипа 1,2×2,4 ммP

2
P, 

автогенератор с электронной перестройкой частоты с размерами чипа 1,2×1,9 ммP

2
P и буферный 

усилитель в области 38 ГГц [47]. В интегральных монолитных схемах использованы InGaP/InGaAs 
HEMT с длиной затвора 0,15 мкм и его шириной 80 мкм. Соединение СВЧ цепей и электродов 
электрического питания на интегральной схеме с копланарными линиями и линиями питания на 
монтажной алюминооксидной подложке проведено при помощи золотых выступов с высотой 
20 мкм и диаметром 40 мкм. Flip-chip технология, по мнению авторов [47], существенно удешевит 
изготовление радара в монолитно интегральном исполнении, что является важным фактором для 
внедрения радиолокационной техники предотвращения столкновений в автомобилестроении. 

2.3.2 Тонкопленочные микрополосковые линии  
Перспективным направлением для увеличения степени интегрированности микроволновых 

монолитных схем, упрощения и удешевлении их производства является создание микрополоско-
вых линий СВЧ на тонких диэлектрических пленках, толщина которых значительно меньше, чем 
обычно применяемая [48]. Физическая идея такого решения состоит в том, что при уменьшении 
толщины диэлектрика увеличивается концентрация электромагнитной энергии непосредственно 
под микрополоском и взаимное влияние рядом расположенных линий уменьшается. Это позволя-
ет значительно увеличить плотность монтажа схемы. Линии такого типа получили название тон-
копленочных микрополосковых линий – (thin-film microstrip–TFMS) 
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Для иллюстрации на рисунке 18 приведены 

зависимости коэффициентов матрицы рассеяния SB31B 
и SB41B, определяющих связь между двумя параллель-
но расположенными микрополосковыми линиями, 
от отношения s/h – s-расстояние между полосками, 
h-толщина диэлектрика в микрополосковых линиях. 
Приведенные зависимости определены при длине 
линий λ/8 на частоте 60 ГГц, h=10 мкм, ширине по-
лоски w=22 мкм. Можно видеть, что уже при рас-
стоянии 30 мкм связь между линиями уменьшается 
на 30 дБ. Концентрация энергии вокруг такой линии 
происходит в пределах 20-30 мкм и таким образом 
отпадает необходимость экранировки. 

Применение тонкопленочных микрополос-
ковых линий с поперечными размерами значи-
тельно меньшими длины волны существенно 
уменьшает рассогласования в линии при их пово-
ротах, изгибах, что устраняет необходимость вве-

дения дополнительных согласующих элементов, уменьшает размеры, упрощает производст-
во. В то же время уменьшение ширины w полоски и соответственно высоты h диэлектриче-
ской подложки приводит к увеличению потерь в линии. Так, в таблице №2 приведены вели-
чины потерь в микрополосковой линии 8-миллиметрового диапазона волн с волновым со-
противлением ZB0B=50 Ом. 

Таблица 2 
Высота подложки h мкм Ширина полоски w мкм Толщина металла t мкм Потери дБ/мм 
2,5 (полиимид) 5 3 0,5 
7,0 (полиимид) 34 3 0,25 
420 (высокоомный Si) 420 8 0,05 

Ясно, что тонкопленочные линии наиболее эффективно применяются в миниатюрных инте-
гральных устройствах, где требуется высокая компактность монтажа, а также во всех интеграль-
ных схемах, где обеспечивается компенсация потерь применением МИС-усилителей.  

В качестве примера использования тонкопленочных микрополосковых линий можно при-
вести создание монолитной интегральной схемы двух транзисторных усилителей на частотах 
50 ГГц и 60 ГГц на общем чипе размеров 0,32 мм×0,84 мм [49]. В этих усилителях применены 
InGaP/InGaAs/GaAs HEMT двухзатворные транзисторы, у которых граничная частота fBT B=70 ГГц, 
максимальная частота fBmaxB=130 ГГц. Величины усиления превышали 8 дБ и могли регулировать-
ся более чем на 20 дБ при изменении напряжения на втором затворе.  

2.3.3 Микромеханические методы создания элементов СВЧ-цепей 
В течение последних 10-15 лет развиваются идеи создания планарных линий передачи  

с максимальным уменьшением объема диэлектрика в линии. В таких линиях значительно 
уменьшаются диэлектрические потери, ослабляются дисперсионные эффекты, что позволяет 
значительно улучшить диапазонные характеристики различных элементов СВЧ-цепи, таких 
как направленные ответвители, фильтры, повысить добротность планарных резонаторов в 
миллиметровом диапазоне волн. Уменьшение объема диэлектрика приближает эти линии к 
двухпроводным с воздушным заполнением с увеличенным радиусом концентрации энергии 
из-за увеличения фазовой скорости, что приводит к необходимости экранировки в реальных 
конструкциях.  

На рисунке 19 приведена типичная конструкция копланарного волновода (без экрана), вы-
полненного по микромеханической (ММ) технологии. Такие копланарные волноводы с волновым 
сопротивлением 50 Ом, с длинами 20-80 мм изготавливались на 4-дюймовой пластине высокоом-

Рис. 18 
Зависимости параметров связи S B31B, SB41B двух 
параллельных отрезков микрополосковых 
линий от отношения s/h, определенные на 
частоте f =60 ГГц при фиксированных раз-
мерах линий w=22 мкм, h=10 мкм, L=λ/8 
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ного кремния с удельным сопротивлени-
ем более 4000 Ом×см при толщине пла-
стины 535 мкм [50]. Микроструктурные 
копланарные волноводы были изго-
товлены путем частичного удаления 
диэлектрика с помощью ММ-техноло-
гии, а именно двухступенчатого про-
цесса сухого травления, известного 
под названием «улучшенного травле-
ния кремния (FSE) в плазме, удержи-
ваемой магнитным полем». Затухание 
копланарной линии, изготовленной по 
технологии ММ при расстоянии земля-
земля Н=300 мкм и глубине травления 
60 мкм, равно 0,081 дБ/мм и меньше, чем в обычной линии (без травления) на 18%.  

Развитие ММ-технологии привело к созданию линий с расположением токоведущих 
элементов на мембранах – мембранные коплпнарные и микрополосковые линии. Эти линии 
выполняются совместно с микроэкранами и в результате создаются микроэкранированные 
мембранные линии [51, 52]. На рисунке 20а приведена конструкция мембранной экраниро-
ванной микрополосковой линии (SMM – Shielded Membrane Microstrip), выполненной по 
ММ технологии. Аналогичная мембранная технология применена для построения экраниро-
ванной копланарной линии (SMCPW) [53]. На рисунке 20б представлено поперечное сечение 
такой линии с нижним экранирующим металлизированным объемом (microshield line), вы-
полненном методами ММ-технологии. В связи с тем, что диэлектрик в таких линиях удален 
от токоведущих элементов, волновое сопротивление ZB0 B больше, чем в планарных линиях на 
подложке. Обычно ZB0 B=50-300 Ом. Представляет интерес зависимость волнового сопротивле-
ния SMCPW от величины зазора W и фиксированном отношении s/h, определяющем величи-
ну ZB0 B в SMM. Такая зависимость приведена на рисунке 21, рассчитанная для s/h=2. Можно 
видеть, что при увеличении W величины волновых сопротивлений асимптотически прибли-
жаются друг к другу, т.е. линии SMM и SMCPW становятся идентичными. 
Это обстоятельство используется для построения плавных переходов от одной линии к дру-
гой (см. рисунок 22). 

 
Рис. 20 
а) мембранная микрополосковая линия (SMM); б) мембранная  копланарная линия (MCPW) 

В рассматриваемых мембранных линиях потери связаны практически только с прово-
дящими элементами (диэлектрические потери в линии исключаются). Благодаря более высо-
кому волновому сопротивлению эти потери значительно меньше, чем в других микро-
полосковых линиях и превышают потери в стандартном волноводе прямоугольного сечения 
в два раза. Определенные экспериментально частотные зависимости потерь L и эффективной 

Рис. 19 
Конструкция копланарного волновода, выполненного по 
микромеханической технологии 
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диэлектрической проницаемости ε BefB кремниевой SMM с размерами W=98 мкм, h=50 мкм, 
hBcB=500 мкм приведены на рисунке 23. 

 

Рис. 21 
Зависимости волнового сопротивления Z B0B  
экранированной копланарной линии (SMCPW) – пунктир;  
сплошная линия – волновое сопротивление SMM при s/h=2 

Рис. 22 
Плавный переход от линии SMCPW к 
линии SMM 

Различные методы изготовления пла-
нарных линий в ММ-исполнении изложены 
в [53, 54, 55, 56, 57]. Эти методы включают 
детали выращивания трехслойных мембран 
SiOB2B-SiB3BNB4B-SiOB2B c толщиной 1,5 мкм, спосо-
бы создания объемов в кремниевых пласти-
нах для построения ММ-линий различной 
геометрии. В частности рассматриваются 
вопросы достижения высокой точности глу-
бины h в SMM в процессе прецизионного 
селективного травления [58]. Эта величина 
определяет расстояние токоведущей полос-
ки до земляной поверхности и в трехмилли-
метровом диапазоне при h=100 мкм требуе-
мая точность выполнения этого размера со-
ставляет ±5мкм. 

Рассмотрим примеры применения SMM и SMCPW при построении пассивных элементов 
высокочастотных цепей. 

Полосовые фильтры с фиксированными параметрами. 
Фильтры, выполненные по ММ-технологии на 

планарных линиях характеризуются меньшими по-
терями, чем фильтры на микрополосковых и копла-
нарных линиях обычных конструкций с подложка-
ми. На рисунке 24 приведена типичная схема пяти 
секционного полосового фильтра на SMM, на свя-
занных линиях. На этом рисунке микрообъем с за-
земленным электродом удален. Измерения показали, 
что в диапазоне 75-100 ГГц дисперсия отсутствует и 
εBefB=1,04. S-параметры данного фильтра, определен-
ные экспериментально и теоретически приведены на 

 
Рис. 23 
Частотные зависимости потерь L [дБ/см] и диэлек-
трической проницаемости εBef B для кремниевой SMM 

Рис. 24 
Схема пяти секционного полосового фильт-
ра на SMM на связанных линиях 
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рисунке 25. При относительной полосе пропускания Δf/fB0B=6,1% и fB0B=94,7 ГГц вносимые потери 
составляют L=3,4 дБ. При расширении полосы пропускания потери уменьшаются и, например 
при Δf/fB0B=17,7% L=1,4 дБ. 

 
Рис. 25 
S-параметры фильтра, представленного на рисунке 24 

Широкодиапазонный направленный ответвитель 
Разработанный в [59] направленный ответвитель выполнен на SMM-линии с парамет-

рами: W=98 мкм, h=50 мкм, hBcB=500 мкм. Волновое сопротивление этих линий ZB0 B=90 Ом. То-
коведущие полоски SMM расположены на мембране с толщиной 1,5 мкм. Величины погон-
ного затухания в такой линии и эффективной диэлектрической проницаемости приведены на 
рисунке 23. Ответвитель выполнен на кремниевых пластинах методами ММ-технологии. 
В широком диапазоне частот ε Br B≈1,05 и, таким образом, практически отсутствует дисперсия. 
В связи с этим, в частности, в связанных линиях фазовые скорости четной и нечетной мод 
практически одинаковы, что позволяет существенно расширить диапазонные характеристики 
устройств, выполненных на таких линиях, например, направленных ответвителей.  

Схема построения рассматриваемого широкополосного направленного ответвителя 
приведена на рисунке 26, а его фотография на рис. 27. Данный ответвитель относится к клас-
су широкополосных несимметричных направленных ответвителей с распределенной связью 
между линиями [60]. При выполнении условия уравновешенности связи (на четных и нечет-
ных модах) в каждом сечении и при определенном законе изменения связи обеспечивается 
постоянство переходного затухания и высокая направленность ответвителя в широком диа-
пазоне частот.  

 
Рис. 26 
Схема построения широкополосного направленного ответвителя 



  Часть II, глава 2 

 

290 

 
Рис. 27 
Фотография ответвителя, представленного на рисунке 26 

Длина ответвителя L=4,5 мм. Изменение расстояний между линиями s и ширины поло-
сок W представлено (в дискретных сечениях) в таблице 3. 

Таблица 3 
Положение сечения 0 2 мм 3,5 мм 4.5 мм 
W мкм 98 96 94 93 
S мкм 218 91 57 46 

Разработанные направленный ответвитель обеспечивал ответвление 20,1 ±2.5 дБ в диа-
пазоне частот 10 – 60 ГГц; вносимые потери не превышали 0,5 дБ; направленность превыша-
ла 10 дБ, а в области 50 ГГц уменьшалась до 5 дБ. Пояснением этого, согласно [59], является 
неравенство скоростей четной и нечетной мод, вызванное влиянием диэлектрической диа-
фрагмы. Это неравенство оказывается существенным при s≤75 мкм. Для уменьшения этого 
эффекта в [59] рекомендуется увеличить h, что соответственно увеличит расстояние между 
линиями. 

Высокодобротный резонатор в диапазоне миллиметровых волн. 
Микромеханическе методы объемной обработки позволяют создавать трехмерные струк-

туры в полупроводниковых пластинах, которые могут выполнять функции частотно-
избирательных элементов – резонаторов. Совмещение в единой конструкции таких резонато-
ров с линиями, выполненными по ММ-технологии, например, с SMM позволяет включать та-
кие резонаторы в пассивные и активные устройства. Такие резонаторы, однако, выполненные в 
планарном исполнении характеризуются сравнительно малыми добротностями. Так полый ре-
зонатор проходного типа Х-диапазона с размерами 16×32×0,465 мм, выполненный методами 
ММ-технологии и связанный с микрополосковыми линиями при помощи прямоугольных ще-
лей в земляном проводнике, характеризуется величиной собственной добротности QB0B≈500. Эта 
величина существенно ниже, чем у реализуемых диэлектрических резонаторах. 

Значительный интерес представляет задача построения планарных резонаторов с высокой 
добротностью в миллиметровом диапазоне волн, связанных с микрополосковыми или с копла-
нарными линиями. Решение этой задачи оказалось возможным при использовании ДР на коле-
баниях типа «шепчущая галерея» (whispering gallery), связанного с копланарными волноводами 
на мембране, выполненными в соответствии с микромеханической технологией. На рисунке 28 
приведена конструктивная схема такого резонатора и волноводной цепи для работы в 
8-миллиметровом диапазоне [61]. Материал ДР имеет εBrB=30; размеры резонатора: h=700 мкм, 
Д=6,5 мм; высота держателя ДР равна 350 мкм. Волноводная система SMCPW выполнена на 
пластине высокоомного кремния εBrB=11,5, tgδ=5×10P

-4
P. Добротность проходного резонатора зави-
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сит от степени связи с коплпнарными волноводами. При изменении коэффициента передачи 
sB21B =- 5дБ…-14 дБ величина добротности изменяется в пределах QBLB=400…2400 (см. рис. 29). Ре-
зонансная частота fB0B=35,4 ГГц. Рассматриваемая система является резонансным направленным 
фильтром, который может быть применен, например, в частотно стабилизированных полупро-
водниковых автогенераторах с обратной связью.  

 
Рис. 28 
Схема резонатора «шепчущая галерея», связанного с копланарным волноводом 

Рис. 29 

Зависимость добротности 
резонатора, представленного 
на рисунке 28 от степени  
связи с копланарным 
волноводом (коэффициент  
передачи sB21B) 

В соответствии с расчетами [61] приведенная конструкция применима и в коротковолно-
вой части миллиметрового диапазона 70-100 ГГц. При размерах ДР на моде шепчущаяся га-
лерея h=700 мкм , Д=5,6 мм при fB0B=95,4 ГГц добротность QB0 B=2034. 

2.3.4 Микроэлектромеханические методы создания управляемых  
электрически элементов СВЧ цепей. 

Развитие методов микромеханической технологии привело к созданию элементов СВЧ-
цепей, параметры которых могут управляться электрически. К таким приборам относятся, 
прежде всего, перестраиваемые фильтры и резонаторы, переключатели, фазовращатели. 
В основе построения управляемых элементов СВЧ-цепей лежат методы микроэлектромеха-
нической технологии – МЕМS-технологии. Ниже приводятся основные характеристики и 
особенности построения ряда управляемых MEMS элементов. 
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2.3.4.1. Перестраиваемые резонаторы и фильтры. 

Один из вариантов миниатюрного перестраиваемого фильтра выполнен на копланарных вол-
новодных линиях с конденсаторами, изготовленными по MEMS-технологии [62]. МЕМS – мости-
ки, соединяющие заземленные (боковые) плоскости копланарнонго волновода и проходящие над 
центральным проводником перпендикулярно к направлению  распространения, создают в линии, 
периодически включенные емкостные нагрузки. В результате образуется отрезок замедляющей 
системы с высоким эквивалентным значением диэлектрической проницаемости εBefB=[m]P

2
P, m=c/vBфB – 

коэффициент замедления, и низким волновым сопротивлением ZB0 efB=ZB0B/m. В реальных системах 
mP

2
P=20…50. В рассматриваемом фильтре копланарный волновод с размерами G/W/G=80/160/80 

выполнялся на кварцевой 500 мкм подложке, с толщиной металлизации золотом t=3 мкм. Пара-
метры копланарного волновода: ZB0B=77 Ом, εBrB=2,37, постоянная затухания 0,37 дБ/см на частоте 
f=21 ГГц. MEMS-мостики представляют собой золотые мембраны, изготовленные гальваническим 
методом. Средняя высота мостиков над центральным проводником копланарного волновода равна 
1,1 мкм, ширина мостика 50 мкм, зазор между мостиками 20 мкм. В таблице 4 характеристики ре-
зонатора, нагруженного емкостными мостиками сопоставляются с характеристиками стандартно-
го резонатора на полуволновой копланарной линии с такими же размерами. 

Таблица 4 
Тип линии 

Параметр Стандартный Нагруженный 6 мостик. Нагруженный 8 мостик. 
Рез. частота f B0B ГГц  24,3 21,0 21.0 
Длина 0,5λBgB 0,163λBgB 0,145λBgB 

Добротность Q 62 56 48 
Добротность MEMS мостика - 400 400 

λ BgB – длина волны в ненагруженном копланарном волноводе. Можно видеть, что емкостная 
нагрузка более чем в три раза уменьшает длину резонатора и несколько снижает его доброт-
ность (на 10…20%). 

Для построения полосового фильтра MEMS резонаторы соединяются между собой при по-
мощи Т-образных индуктивных преобразователей импеданса (с параллельной индуктивностью). 
Миниатюрный фильтр на MEMS-резонаторах с 6 мостиками в каждом характеризуются следую-
щими параметрами: длина L=3,62 мм, центральная частота fB0B=21,1 ГГц, вносимые потери в сере-
дине полосы равны 2,9 дБ, ширина полосы по уровню –1 дБ составляет 8,6%, коэффициент отра-
жения в полосе пропускания sB11B=-20 дБ. 

Очевидный недостаток рассматриваемых конструкций резонаторов и фильтров является ис-
ключительно малый зазор между мостиками и линией в MEMS-конденсаторах. Действительно 
этот зазор составляет величину близкую к 1 мкм, в то время как при существующей технологии 
(согласно [62]) вариации высоты мостиков составляют ±0,2 мкм. При высоте мостика 1,1 мкм из-
менение высоты на 0,1 мкм приводит к изменению резонансной частоты более чем на 3%. Вопро-
сы климатической и механической устойчивости не обсуждаются, что резко ограничивает воз-
можности применения этих устройств в реальной аппаратуре. 

Для получения перестройки резонансной частоты MEMS-резонатора или фильтра применя-
ется управляющее напряжение UBупB между центральным проводником копланарной линии и мос-
тиком. В некоторых конструкциях для этой цели используются специальные электроды вместо 
центрального проводника. Типичные параметры таких перестраиваемых фильтров следующие: 
при UBупB=0 высота g=1,2 мкм, при UBуп maxB=80 В g=0,89 мкм; интервал изменения центральной час-
тоты fB0B=21,44…18,6 ГГц (13,5%); ширина полосы по уровню –1дБ Δf =7,5±0,1%; вносимые потери 
равны 3,85 – 4,15 дБ. Приведенные параметры относятся к фильтру, выполненному на стеклянной 
подложке, что, по-видимому, и объясняет увеличенные вносимые потери. Величина управляюще-
го напряжения может быть уменьшена при увеличении отношения (W×w)/gP

2
P,где w – ширина мос-

тика. Интервал изменения управляющего напряжения ограничен сверху условием электрической 
прочности, а снизу – условием фиксированного устойчивого положения мостика. Действительно, 
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при g<gBпред.B≈2/3(gB0B)B Bвозникает неустойчивость, приводящая к смыканию моста и центрального 
проводника линии. Напряжение, при котором возникает нестабильность положения моста, опре-

деляется как UBуп minB = В
27

8

0

3
0

Ww
kg
ε

, где k – коэффициент упругости материала моста. Для стабиль-

ной работы нужно чтобы UBупB было меншим UBуп minB. Для полной характеристики MEMS-фильтров 
следует отметить также, что в них не исключены нелинейные явления, связанные с изменением 
емкости под воздействием высокочастотного напряжения, особенно в случае двух и многочастот-
ных сигналов при возникновении биений.  

Из сказанного следует, что имеется большое число проблем, требующих решения для воз-
можности широкого применения MEMS резонаторов и фильтров. 

2.3.4.2 Перестраиваемые MEMS фазовращатели и переключатели. 
MEMS-переключатели разработаны в сантиметровом и миллиметровом диапазонах [63, 64]. 

Преимуществами таких переключателей являются их малые потери, широкодиапазонность, отсут-
ствие интермодуляционных искажений. Переключатели выполняются для последовательного и 
параллельного переключения линий и других элементов СВЧ-цепей. В частности они могут быть 
применены для дискретного изменения фазовых сдвигов путем переключения отрезков СВЧ-
линий.  

Конструкции, описанные в 4.1, могут быть применены как MEMS распределенные  двухпо-
зиционные переключатели в планарных линиях. При использовании таких переключателей дости-
гается развязка до 40 дБ при вносимых потерях 0,2-0,4 дБ и sB11B=-15…-20 дБ на частотах до 40 ГГц. 
Поперечное сечение распределенного MEMS переключателя на микрополосковой линии приведе-
но на рисунке 30. Здесь микрополосковая линия выполнена на кварцевой подложке. Величина за-
зора между мостиком и полоской gB0B=1,5 мкм. Аналогичная конструкция выполняется и для СPW. 
Мостики устанавливаются периодически вдоль линии. В двухпозиционных переключателях зазор 
изменяется от g=gB0B до g=0. Для устранения «залипания» внутренняя сторона мостика может по-
крываться диэлектрической пленкой. В качестве такой пленки применяется слой SiBxBNByB толщиной 
1000 ангстрем. Рабочий диапазон частот ограничен высокочастотной отсечкой – частотой Брега 

fBБB=
)/(

1
δ+δ btt CCL

, здесь δ – расстояние между центрами мостиков; LBtB – погонная последова-

тельная индуктивность планарной линии; СBtB – погонная емкость планарной линии; СBbB – емкость 
мостика. Обычно наибольшая рабочая частота fBmaxB=fBБ B/2. 

 
Рис. 30 
Поперечное сечение распределенного MEMS переключателя на микрополосковой линии. 

В результате разработок [64] созданы распределенные MEMS переключатели с параметрами: 
число мостиков N=8, ширина мостика w=30 мкм, расстояние между мостиками δ=306 мкм, тол-
щина полоски CPW t=2,5 мкм, волновое сопротивление ZB0B=60 Ом, частота Брега fBБB=129 ГГц, 
fBmaxB=65 ГГц, прямые потери 0,4…0,6 дБ в рабочей полосе частот 30…60 ГГц, развязка –40 дБ, 
управляющее напряжение в режиме запирания UBmaxB =30 В, предельное напряжение области регу-
лирования емкости мостиков UBпредB=23 В, полная длина переключателя равна 2,5 мм. Увеличение N 
незначительно увеличивает уровень развязки, что связано с возникновением диэлектрической мо-
ды в подложке CPW, увеличивающей паразитное излучение. Недостатком распределенных 
MEMS-переключателей является большое время переключения, превышающее единицы мс. 
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По величинам прямых потерь и уровню изоляции, габаритам, диапазонности MEMS распределен-
ные переключатели превосходят переключатели на p-i-n диодах.  

В рассмотренных MEMS конструкциях регулируемых фильтров, распределенных переклю-
чателей линия передачи нагружается емкостями, величины которых управляются электростатиче-
ски  при подведении управляющего напряжения. При этом изменяются параметры распростране-
ния в линии, в том числе фазовая скорость. Таким образом, эти конструкции могут быть примене-
ны как плавные фазовращатели. В [64] показана возможность построения таких фазовращателей с 
высокими параметрами. Так, при N=32, w=30 мкм, δ=306 мкм, полная длина фазовращателя 
L=10,1 мм, интервал управляющих напряжений UBупB=0...22 В, предельное напряжение UBпредB=23 В 
получены параметры: максимальный фазовый сдвиг на частоте 60 ГГц ΔϕBmaxB=118P

0
P, потери 2,1 дБ; 

при f=40 ГГц ΔϕBmaxB=67P

0
P, потери 1,6 дБ. При уменьшении частоты фазовый сдвиг уменьшается 

почти линейно в области низких частот f<30 ГГц; при f=40-60 ГГц зависимость Δϕ(UBупB) заметно 
отличается от линейной.  

В рассматриваемых фазовращателях интервал изменения величины зазора между мостика-
ми и линией передачи примерно равен 1,5…1,0 мкм. Все недостатки распределенных конструк-
ций, отмеченные в разделе 4.1, остаются в силе и в распределенных MEMS фазовращателях. 

2.4 Суммирование мощностей транзисторов 

До последнего времени источники электромагнитных колебаний СВЧ с уровнями непре-
рывной мощности десятки Ватт в миллиметровом диапазоне и сотни Ватт в сантиметровом диа-
пазоне создавались на основе электровакуумных электронных приборов. В 80-90-е годы 
XX столетия были решены многие задачи по совершенствованию электронно-оптических и 
электродинамических систем ЛБВ, разработке транзисторных входных усилителей в монолитно 
интегральном исполнении (MИC-усилителей). На основе этих работ, были разработаны эффек-
тивные малогабаритные мощные модули СВЧ в диапазоне частот от единиц ГГц до 40 ГГц с 
уровнями выходной мощности десятки Ватт в миллиметровом и сотни ватт в сантиметровом 
диапазоне, с полным усилением свыше 40 дБ, коэффициентом шума меньшим 10 дБ и 
КПД=40-60% [65]. Мощные модули, кроме электронных приборов включают блоки электриче-
ского питания, охлаждения, управления при полном объеме, не превышающем 1 дмP

3
P.  

В связи с этими результатами представлялось, что целесообразное применение полу-
проводниковых приборов в коротковолновой части сантиметрового и в миллиметровом диапазо-
нах отодвинуто в область меньших мощностей, составляющих единицы Ватт. В последние годы, 
однако, были созданы мощные эффективные транзисторы СВЧ и развиты методы суммирования 
мощностей транзисторов в схемах усилителей бегущей волны, а также большого числа транзи-
сторных усилителей в монолитно интегральном исполнении в пространственно развитых и ква-
зиоптических системах.  

Достигнутые в настоящее время диапазонные и энергетические параметры современных 
полупроводниковых усилителей непрерывного действия, выполненных на одном чипе в моно-
литно интегральном исполнении, составляют (см. главу 1): на частотах f =12 ГГц выходная мощ-
ность PBoutB>15 Вт, КПД>35%; при f =30 ГГц PBoutB=3 Вт, КПД=33%; при f =60 PBoutB=0,5–1,0 Вт, 
КПД=25%; при f =95 ГГц PBoutB=0,4 Вт, КПД=20%. На частотах 10–50 ГГц приведенные резуль-
таты получены на GaAs PHEMT, на частотах 60–100 ГГц – на InP PHEMT. Транзитторные уси-
лители с приведенными параметрами построены на основе суммирования на одном чипе от-
дельных активных приборов, включенных параллельно, либо при помощи "бинарных" сум-
маторов типа Уилкинсона. Достижение больших уровней мощностей усилителей, выполненных 
на одном чипе требует применения таких полупроводниковых материалов, как SiC, GaN. На час-
тотах 5–10 ГГц ожидаемые уровни мощности таких одиночных транзисторов близки к 10 Вт при 
КПД=50%; в области частот 10–20 ГГц PBoutB=10 Вт при КПД=40–50%; на частотах 20-30 ГГц 
PBoutB=5–10 Вт, КПД=30–40%. В настоящее время такие энергетические параметры одиночных 
транзисторов могут рассматриваться как перспективные максимальные. 
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Достижение полупроводниковыми приборами уровней мощности, реализуемых при ис-

пользовании ЭВП, требует построения систем суммирования мощностей многих транзисторных 
чипов. При сравнительно небольшом числе суммируемых транзисторов известны такие сумма-
торы мощности в миллиметровом диапазоне, выполненные с применением разветвленных вол-
новодных систем. Например, фирма TRW (USA) рекламирует MИC-усилитель с выходной не-
прерывной мощностью PBoutB=2,4 Вт на частоте f =95 ГГц, в котором 8 транзисторов включены на 
общую нагрузку при помощи бинарных сумматоров [66]; исследователи из Motorola сообщили о 
создании транзисторного усилителя на разветвленной схеме с уровнем выходной мощности 
PBoutB=31 Вт в Ка-диапазоне [67]. Необходимо иметь в виду, что применение разветвленных систем 
типа волноводных ответвителей, гибридных мостов и т.п. приводит к уменьшению КПД при 
увеличении числа суммируемых приборов и поэтому этот метод обычно применяется для сум-
мирования 2–8 транзисторов и неэффективен для достижения больших уровней мощности. 

Реальные, реализуемые пути суммирования большого числа транзисторных чипов и дос-
тижения значительных уровней непрерывной мощности в сантиметровом и миллиметровом 
диапазонах основаны на пространственно развитых и квазиоптических системах [68]. В таких 
системах КПД суммирования практически не зависит от числа суммируемых активных полупро-
водниковых элементов и при высоком коэффициенте усиления определяется, прежде всего, ве-
личиной потерь в выходной цепи сумматора. 

Ниже рассматриваются пространственно развитые и квазиоптические системы суммирова-
ния, не являющиеся одновременно многоэлементными антеннами, излучающими в свободное 
пространство. В таких системах, в общем случае, активные элементы размещаются на плоскости 
с увеличенными размерами по сравнению со стандартными волноводами; на входе и на выходе 
суммирующая система связана с волноводами при помощи рупорных переходов (рис. 31a) либо 
при использовании волновых каналов с антеннами на входном и выходном волноводах 
(рис. 31б).  

При учете фазовых фронтов во входном и выходном рупорах или в соответствующих вол-
новых каналах необходимо вводить коррекцию этих фронтов в плоскости с распределенными 
полупроводниковыми усилителями. В конструкциях рис. 31а, 31б выравнивание фазовых фрон-
тов может выполняться при помощи линий, сочлененных с полупроводниковыми элементами. 
Выравнивание фазовых фронтов может производится и введением диэлектрических или метал-
лических линз; при этом отрезки линий передачи всех усиливающих элементов, распределенных 
на плоскости суммирования идентичны, что упрощает сборку и настройку системы. 

 
Рис. 31 
Схемы построения квазиоптических усилителей (а) и  
распределенных на плоской многоканальной линзе (б) 

В конструкциях рис. 31а применяются два вида построения усилительных плоскостей: 
"кафельная" (архитектура "tile") – рис. 32a и типа "этажерки" – рис. 32б, состоящей из соб-
ранных воедино "полок-подносов" с расположенными на них активными элементами (архи-
тектура "tray"). 

Конструкция с архитектурой "tray" в настоящее время является наиболее полно разрабо-
танной. На основе этой конструкции создан ряд мощных источников непрерывной мощности 
X-диапазона с уровнями мощности 20 Вт [69], 40 Вт [70], 60 Вт [71], 120 Вт [72]. 



  Часть II, глава 2 

 

296 

 
Рис. 32 
Принципы построения "усилительных" плоскостей в пространственных распределенных суммато-
рах мощности: 
а) архитектура типа "кафельной" (tile); 
б) архитектура типа "подносов" (tray). 

Основным узлом данной конструкции является полочка (tray), содержащая NB1B входных и 
выходных щелевых антенн 1, между которыми установлены транзисторы (MMIC-усилители) 2 и 
микрополосковые линии 3, согласующие импедансы щелевых антенн и транзисторов 
(см. рисунок 33a). Вся конструкция рассматриваемого сумматора мощности содержит NB2B таких 
полочек и таким образом количество суммируемых транзисторов NBΣB=NB1B×NB2B. Этажерка, в которой 
закреплены NB2B полочек, сочленяется со стандартными волноводами данного диапазона, либо с 
рупорными переходами, применяемыми в тех случаях, когда необходимо увеличить количество 
суммируемых активных элементов. Схема построения сумматора-этажерки представлена на ри-
сунке 33б. В конструкции, приведенной на рис. 33б, торцевые поверхности этажерки сочленяют-
ся со стандартными волноводами WR-90 X-диапазона. 

 
Рис. 33 

Конструкция сумматора мощностей транзисторов с архитектурой "tray" (этажерка) 

Щелевые антенны 1 сформированы на подложке из AlN c толщиной h=250 мкм; металли-
ческие полоски щелевых антенн выполняются из золота толщиной 3–4 мкм. В работах [69–72] 
большое внимание уделяется выбору оптимальной формы щели в антеннах 1 с целью обеспече-
ния минимальных обратных потерь (отражений). Профиль щели рассчитывается согласно [73] и 
затем экспериментально уточняется путем макетирования. Минимальный размер щели выбира-
ется так, чтобы волновое сопротивление щелевой линии в области, прилегающей к месту распо-
ложения транзистора, было близким к требуемому для согласования с импедансом транзистора. 
В реальных конструкциях сумматоров требуемое сопротивление составляло 50 Ом, а минималь-
ное сопротивление щелевой линии WB0minB=70–100 Ом. Согласование импедансов достигалось 
введением в конструкцию микрополосковых линий 3 с переменной шириной полоски. Эти ли-
нии обеспечивали одновременно подведение к транзистору 2 напряжений электрического пита-
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ния. Микрополосковые линии связывались с транзисторами и со щелевыми линиями антенн при 
помощи золотых проволочек 4 с диаметром 25 мкм.  

Жесткие требования к форме щелевых линий антенн, к качеству согласования высокочас-
тотной цепи с транзистором определились требованиями к широкодиапазонности сумматора 
мощности. Все рассматриваемые сумматоры являются усилителями бегущей волны, действую-
щими в широких диапазонах частот; рассогласования в высокочастотной цепи приводят к вариа-
циям амплитудно-частотной характеристики, к возможному нарушению устойчивости усилителя 
и к его самовозбуждению.  

В рассматриваемых работах применялись коммерческие GaAs PHEMT. Транзисторы закре-
плялись на металлическом теплоотводе 5, являющемся конструктивным элементом корпуса 6 
полочки. Крепление транзисторов осуществлялось при помощи проводящего эпоксидного клея. 
Такое крепление обеспечивало отвод примерно 150 Вт средней мощности при максимальном 
нагреве в самой горячей точке на 41P

°
P по отношению к окружающей температуре. Количество 

транзисторов на каждой полочке и количество полочек в конструкции сумматора определялось 
уровнем требуемой выходной мощности. В таблице 5 приведены основные характеристики рас-
сматриваемых сумматоров мощности. 

Таблица 5 
f, ГГц 8,5–10,5 8–11 8–11 8–11 

P Bout B, Вт 20 40 60 120 
NB1 B 2 2 4 4 
NB2 B 4 4 4 6 
NBТB 8 8 16 24 

Тип транзистора TGA8286-EPU TGA9083-EEU TGA9083-EEU TGA9083-EEU
P BТB, Вт 5 7 5 6 

PAE BТB, % 37 33–40 33–40 33–40 
G, дБ 10 15 10–12,8 9,3–13,1 

PAE, % 18 17–27 13–30 13–34 
P BinB, Вт 2 1 3–6 6–7 
P B0B, Вт 96 150 214 344 
UB0 B, В 7,5 8,8 7,5 8 
I B0B, А 12,8 17 28,5 43 

 
В таблице 5 приняты следующие обозначения: PBoutB – выходная мощность сумматора, NB1B – 

количество транзисторов на каждой полочке, NB2B – количество полочек в этажерке, NBTB=NB1BNB2B – 
полное количество транзисторов в сумматоре, PBTB – мощность одного транзистора, PAEBTB – доба-
вочный КПД одного транзистора, f – диапазон частот сумматора, G – коэффициент усиления 
сумматора, PBinB – мощность на входе сумматора, PB0B – мощность питания транзисторов, UB0B, IB0B – на-
пряжение и ток питания транзисторов.  

Многие вопросы являются принципиальными для обеспечения работоспособности сумма-
тора. Прежде всего – это задача теплосъема и обеспечения нормального температурного режима 
транзисторов. Эффективный съем тепла в рассматриваемой конструкции обеспечивается надеж-
ным закреплением транзисторов и полочек на теплоотводящих элементах конструкции и интен-
сивным принудительным охлаждением (воздушным или жидкостным) медного корпуса сумма-
тора. 

Рассматриваемая конструкция сумматора характеризуется значительной неоднородностью 
электрического поля в волноводе при волне основного типа ТЕB10B. Эта неоднородность приводит 
к тому, что большая часть входной мощности попадает на антенны полочек, расположенных в 
центре этажерки. Так, при NB2B=4 и равномерном расположении полочек на две центральных по-
лочки приходится 67% входной мощности, а на две боковые полочки 33%. Для уменьшения 
влияния неоднородности поля падающей волны полочки в этажерке располагаются максимально 
близко к центру. Влияние неоднородности падающего поля в значительной степени снижается 
при работе транзисторов, расположенных в центре, в режиме насыщения. При этом, как показа-
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но в [69], при NB2B=4 влияние неоднородности поля практически устраняется при увеличении 
входной мощности. При NB2B=6 оказывается необходимым вводить дополнительные коррекции для 
выравнивания фаз поля во всех щелевых антеннах. Эти коррекции выполняются изменением 
длины проволочек 4 (рис. 33) в зависимости от положения полочки относительно центра. Пред-
ставляется, что эта задача может решаться введением предискажений в фазовый фронт в линиях 
сумматора или в волноводах. При этом все узлы и их элементы в сумматорах будут одинаковы-
ми, что упростит сборку и настройку. 

Обеспечение нормальной работы сумматора в режиме усиления требует выполнения 
монтажа конструкции и настройки, при которых выполняются условия высокой устойчиво-
сти при всех эксплуатационных воздействиях. Склонность к самовозбуждению рассматри-
ваемых сумматоров особенно проявляется в режиме слабого сигнала, при максимальном уси-
лении активных элементов. Подавление самовозбуждения требует тщательного заземления 
всех полочек в этажерке, высокой фильтрации источников питания, оптимизации питающих 
напряжений.  

При построении пространственно развитых и квазиоптических сумматоров важным явля-
ется вопрос о чувствительности выходных параметров (мощности и усиления) к возможным от-
казам активных элементов. Соответствующее исследование было проведено на сумматоре с вы-
ходной мощностью 120 Вт [72]. В усилителе, содержащем 24 транзистора (см. табл. 1) постепен-
но выключались транзисторы путем снятия напряжений питания с затвора и со стока. Было по-
казано, что выходная мощность и усиление постепенно, без каких-либо скачков уменьшаются 
пропорционально числу выключаемых транзисторов. Это важный результат, характерный для 
сумматоров мощности различных конструкций при расположении активных элементов на общей 
поперечной плоскости. Плавное изменение выходных параметров при выходе из строя отдель-
ных активных элементов является характеристикой важной в радиоаппаратуре, внезапное нару-
шение работы которой не допустимо. К такой аппаратуре относятся, например, радары диспет-
черской службы в аэропортах и т.п. Данная особенность рассматриваемой конструкции суммато-
ров позволяет изменять количество и размещение полочек в этажерке в зависимости от требуе-
мого уровня мощности. 

С использованием конструкции квазиоптического сумматора кафельной архитектуры раз-
работан мощный усилитель непрерывного действия в диапазоне 60 ГГц с уровнем выходной 
мощности 36 Вт [74]. 

Выходной каскад содержит 272 транзисторных двухкаскадных усилителей PHEMT MИC с 
уровнями выходной мощности 260–300 мВт. Этот результат является рекордным по уровню не-
прерывной мощности и количеству суммируемых активных элементов в миллиметровом диапа-
зоне. КПД суммирования в этом приборе составляет всего 45–50%, что поясняется потерями в 
выходной высокочастотной цепи. При уменьшении этих потерь уровень выходной мощности 
может быть доведен до 60–70 Вт при суммарной мощности транзисторов равной 80 Вт. Очевид-
но, что успешное суммирование мощностей 272 транзисторов, свидетельствует об отсутствии 
необходимости индивидуальной настройки цепей согласования и параметров питания. 

Представляет интерес сопоставить достижимые характеристики сумматоров мощности 
рассмотренных выше и сумматоров на основе лавинно-пролетных диодов. Такое сопоставление 
приводит к следующим выводам. 
– Суммирование непрерывных мощностей кремниевых ЛПД на медном теплоотводе, 

КПД которых в мм диапазоне при нормальном температурном режиме примерно равен 
5%, является не конкурентно способным решением. Уровни мощности, которые необхо-
димо отводить делают конструкцию сумматора громоздкой, тяжелой и неэкономичной 
уже при суммировании 2–3 ЛПД. Эффективным решением может явиться суммирование мощ-
ностей GaAs ЛПД, КПД которых в 8-миллиметровом диапазоне достигает 18–20%. 

– Суммирование импульсных мощностей кремниевых ЛПД в миллиметровом диапазоне волн, 
при скважности Q>100, представляется актуальным и конкурентоспособным направлением 
для многих применений. По уровню импульсной мощности (PBиB>20 Вт при скважности 
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Q>200, длительности импульса тока τ≤200 нс, частоте f =30–37 ГГц) ЛПД существенно пре-
вышают достижимый уровень на одиночных транзисторах. КПД таких приборов при значи-
тельных скважностях не имеет первостепенного значения, а тепловой нормальный режим 
конструкции обеспечивается известными средствами. Еще в девяностых годах прошлого 
столетия для ракетных радаров в USA в X-диапазоне был создан сумматор мощностей GaAs 
ЛПД c импульсной мощностью 100 Вт. [76]. В последующем эта мощность оказалась недос-
таточной, и пришлось перейти на ЛБВ. Представляет несомненный интерес возможность 
увеличения числа суммируемых импульсных ЛПД в единой СВЧ-камере-резонаторе. В рабо-
те, выполненной в НИИ "Орион" в 1987 году уровень мощности P>100 Вт в 8-милли-
метровом диапазоне был достигнут при установке N=6 штук диодов в суммирующем резона-
торе гибридной геометрии на волне основного типа [26]. Анализ показывает, что при уста-
новке диодов на торцевой стенке резонатора с волной ЕB020B и одновременной настройке этого 
диодного ансамбля, как единого эквивалентного диода, реализуется уровень импульсной 
мощности в 8-мм диапазона PBиB≥300 Вт в режиме внешней синхронизации [77], см. также 
раздел из части I, главу 2, 2.5.5). Такие импульсные приборы уступают транзисторным сум-
маторам в основном по диапазонным характеристикам. Однако высокие уровни мощности 
достигаются при значительно меньшем количестве активных элементов и в более простых 
конструкциях. 

– Представляет интерес сопоставление зависимостей КПД суммирования от числа N сумми-
руемых активных элементов. На рис. 34 приведены зависимости от N относительных величин 
(КПД)BNB/(КПД)B1B, где (КПД)B1B соответствует N=1, для суммирования мощностей диодов в резона-
торе (кривые I, IP

′
P), мощностей транзисторов в 

пространственно развитых системах (кри-
вая II) и для суммирования мощностей в раз-
ветвленных системах (кривая III, IIIP

′
P). При 

увеличении N суммирование в резонаторе 
приводит к увеличению КПД, суммирование в 
пространственно развитой системе приводит к 
практически неизменному КПД, суммирова-
ние в разветвленной системе приводит к 
уменьшению КПД.  
Рассмотренные здесь примеры пространст-

венно развитых и квазиоптических сумматоров 
мощностей полупроводниковых приборов – это 
примеры построения мощных приборов, идеи 
которых изучались еще в сороковых годах XX 
столетия в лаборатории токов высокой частоты 
АН УССР (Киев, Украина). Тогда были развиты 
принципы построения "полигенераторов", сум-
мирующих мощности когерентных электроваку-
умных источников в режиме синхронизации [78]. 
Совершенно новый уровень современной элек-
тронной техники, создание полупроводниковых 
эффективных твердотельных усилителей в моно-
литно интегральном исполнении позволяет ре-
шать задачи построения мощных источников 
СВЧ на основе суммирования мощностей десят-
ков и сотен миниатюрных активных элементов.  

Рис. 34 
Зависимость относительных величин КПД 
суммирования мощностей полупроводниковых 
активных элементов η′=(КПД)/(КПД) B1B  
от их числа N. 
Кривые: I-I P

′
P – для суммирования мощностей 

ЛПД в волноводно-резонаторной системе; 
II – суммирование мощностей транзисторов  
в пространственно развитой системе; 
III, IIIP

′
P – суммирование мощностей 

в разветвленных системах 
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Заключение 
В данной книге сделана попытка представить достигнутый уровень развития полупро-

водниковой электроники СВЧ преимущественно в миллиметровом диапазоне волн. В тече-
ние последних 50-60 лет два фундаментальных направления электроники, электровакуумной 
и полупроводниковой, развивались независимо, достигая с каждым годом все возрастающих 
результатов по энергетическим, диапазонным и спектральным характеристикам электронных 
приборов.  

Электроника СВЧ в прошедшие годы рассматривалась в развитых странах, как одно из 
наиболее приоритетных направлений развития науки, специальной технологии и высокоточ-
ного производства. Такое отношение к этому направлению определялось потребностями в 
электронных приборах СВЧ в таких важнейших и быстро развивающихся областях, как ос-
воение космоса, развитие систем связи и управления, разработка эффективных систем элек-
тронного вооружения, систем радиолокации и радионавигации, развитие специального при-
боростроения для перспективных работ в областях парамагнитной спектроскопии, ядерной 
энергетики и т.д. 

Быстрое развитие электроники СВЧ базировалось на открытии, теоретическом исследо-
вании и применении в конкретных классах приборов новых эффективных принципов взаи-
модействия электронов и электромагнитных полей, на оптимизации конструкций и узлов 
приборов, на разработке новых технологических операций, специального измерительного и 
технологического оборудования. 

Достижение современного уровня – это длительный путь развития, в течение которого 
непрерывно рождались новые идеи построения приборов, создавались новые классы элек-
тровакуумных и полупроводниковых СВЧ генераторов, усилителей, умножителей частоты, 
сумматоров мощностей, решались ключевые проблемы построения электронных приборов. 
Решение этих проблем явилось началом интенсивного развития электронного приборострое-
ния в последующие годы с целью достижения всей совокупности характеристик, требуемых 
современным поколением радиоаппаратуры в диапазоне СВЧ. 

Достигнутые в настоящее время результаты по уровням мощности в широком диапазо-
не частот (10-300 ГГц), по шумовым характеристикам электронных приборов обеспечивают 
развитие всех известных направлений в областях оборонного, коммерческого и научного по-
требления.  

Важные требования к электронным приборам СВЧ, приобретающие в настоящее время 
во многих случаях решающее значение, определяются необходимостью минимизации их 
массогабаритных параметров и их стоимости.  

Проблемы миниатюризации и удешевления при массовом производстве наиболее эф-
фективно решаются на основе интегральной монолитной технологии при построении полу-
проводниковых электронных приборов. Созданы монолитно интегральные схемы (МИС) 
многокаскадных усилителей, генераторов, преобразователей частоты и т.п. в широком диа-
пазоне сантиметровых и миллиметровых волн при установке активных и пассивных элемен-
тов схемы на одном чипе, размеры которого составляют доли–единицы миллиметра. Актив-
но разрабатываются комплексированные устройства в монолитно интегральном исполнении, 
например, миниатюрные приемо-передающие устройства автомобильных радаров, систем 
ближней радиолокации. Такие устройства, выполненные по технологии МИС, характеризу-
ются минимальными размерами и существенным удешевлением при серийном производстве. 

Задачи миниатюризации и удешевления успешно решаются и при создании электрова-
куумных приборов СВЧ. Прежде всего, совершенствуется принцип построения прибора, его 
конструкция и режимы работы с целью достижения максимального КПД, уменьшения рабо-
чего напряжения ЭВП. Примером применения таких решений является ЛБВ в мощных моду-
лях сантиметрового диапазона. В этих ЛБВ созданы системы периодической магнитной фо-
кусировки электронных потоков с высокой степенью их ламинарности, устойчивости в ди-
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намическом режиме. Заметно увеличен электронный КПД за счет введения фазовых скачков 
в замедляющей системе отбора мощности и технический КПД благодаря применению глубо-
кой рекуперации электронов в многоступенчатом коллекторе. Совершенствование характе-
ристик взаимодействия в ЛБВ значительно уменьшает потребляемую мощность и габариты 
питающих устройств.  

Принципиальным решением при построении мощного микроволнового модуля явилось 
конструктивное совмещение ЛБВ и транзисторного усилителя, выполненного по технологии 
МИС. Это позволило значительно уменьшить усиление ЛБВ – до 20-25 дБ, а усиление слабо-
го сигнала реализуется миниатюрным транзисторным усилителем с усилением 20-25 дБ в 
монолитном интегральном исполнении. При этом полное усиление модуля составляет 40-50 
дБ, его технический КПД достигает 50%, электронный КПД≈30%, выходная мощность в мо-
дулях сантиметрового диапазона волн равна 200-300 Вт. Благодаря введению в конструкцию 
модуля транзисторного усилителя входных сигналов коэффициент шума усилителя снижает-
ся до 10 дБ, что примерно на 20 дБ ниже шумфактора обычных ЛБВ. Приведенные решения 
позволили существенно уменьшить габариты всего мощного микроволнового модуля совме-
стно с блоками питания, охлаждения и управления до 0,8-1,0 дм3.  

Применение входного усилителя на транзисторе при выполнении выходного каскада на 
ЛБВ с замедляющей системой типа цепочки связанных резонаторов, имеющей сравнительно 
узкую полосу пропускания, представляет несомненный практический интерес для коррекции 
амплитудно-частотной характеристики всего усилителя.  

Приведенный пример является одним из многих, свидетельствующих о целесообразно-
сти построения электронных СВЧ-приборов с требуемыми характеристиками при совмеще-
нии в единой конструкции приборов различных классов, с различными принципами дейст-
вия.  

Громадный накопленный опыт разработок электронных приборов СВЧ разных классов 
с различными динамическими и эксплуатационными характеристиками открывает перед 
конструкторами широкие возможности оптимизации принципов построения электронных 
приборов с требуемыми характеристиками. Приведем примеры таких путей построения оп-
тимальных конструкций электронных приборов СВЧ. 

Высокостабильные источники мощности миллиметрового диапазона  
в монолитном и гибридном интегральном исполнении. 

Хорошо известны пути построения частотно стабилизированных источников на основе 
диодов Ганна, установленных в схемах со стабилизирующими высокодобротными резонато-
рами. В связи с тем, что добротность диэлектрических резонаторов резко падает при увели-
чении частоты, применяются полые резонаторы, возбуждаемые обычно на волнах типа ТЕ01n. 
Такие устройства характеризуются значительными габаритами, сложностью изготовления и 
высокой стоимостью. Анализ и опыт разработок показывает, что наиболее эффективным ре-
шением при построении малогабаритного, высокостабильного источника в миллиметровом 
диапазоне волн, является совмещение в единой конструкции стабильного транзисторного 
генератора с диэлектрическим резонатором и умножителя частоты высокой кратности с ко-
эффициентом умножения 10 и более. Такие источники имеют спектральными характеристи-
ками практически такие же, как и наиболее стабилизированные генераторы с объемными ре-
зонаторами на основной частоте, и в то же время значительно меньшие габариты при ис-
пользовании технологии МИС. Стоимость таких приборов существенно снижается в серий-
ном производстве. Такое решение найдет применение в устройствах широкого потребления.  

Мощный импульсный когерентный источник 
Во многих передающих устройствах различного назначения используются импульсные 

магнетроны, с высокими уровнями мощности и КПД. Эти приборы, однако, некогерентны, 
их фаза изменяется от импульса к импульсу по случайному закону. Это обстоятельство зна-
чительно усложняет применение магнетронов в радиолокационных системах, где необходи-
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ма когерентность излучаемого сигнала, например, в РЛС селекции движущихся целей (РЛС 
СДЦ). Обычным и широко применяемым решением является создание псевдокогерентных 
РЛС СДЦ при введении в схему когерентного гетеродина, запоминающего фазу каждого из-
лучаемого зондирующего импульса. Псевдокогерентные системы характеризуются ограни-
ченной дальностью селекции движущихся целей, определяемой периодом повторения зон-
дирующих импульсов.  

Построение истинно когерентных РЛС СДЦ с использованием высокоэффективных, 
мощных импульсных магнетронов может быть реализовано на основе создания когерентного 
магнетрона. Такой когерентный магнетрон может быть осуществлен при построении единой 
интегральной конструкции, включающей магнетрон и когерентный полупроводниковый им-
пульсный источник, обеспечивающий фазовую синхронизацию колебаний магнетрона на от-
резке времени, равном длительности импульса полупроводникового генератора. При этом 
длительность импульса магнетрона может превышать длительность синхронизирующего 
импульса. Фазовая синхронизация производится только на начальном временном интервале 
импульса магнетрона. Построение когерентного магнетрона с минимальными размерами 
требует применения синхронизирующего импульсного когерентного полупроводникового 
генератора, в интегральном гибридном (монолитном) исполнении.  

Из рассмотрения достигнутых в настоящее время уровней выходной мощности элек-
тронных приборов следует, что имеется определенная разделительная полоса в диапазоне 
частот 10-300 ГГц, в которой мощности одиночных электровакуумных и полупроводнико-
вых электронных приборов практически одинаковы. Эта полоса подвижна во времени и 
смещается в зависимости от успехов в разработке различных классов электронных приборов.  

Имеются определенные возможности и тенденции в развитии электронных приборов 
СВЧ, определяющие достижимые энергетические параметры. Это прежде всего развитие ра-
бот по суммированию мощностей и по увеличению эффективности диодов и транзисторов 
при использовании новых решений в построении полупроводниковых структур, применении 
новых материалов, например, широкозонных полупроводников. Успехи этого направления, 
несомненно, расширят область применения полупроводниковых приборов. 

Решение задач миниатюризации полупроводниковых усилителей на транзисторах на 
основе монолитно интегральных схем уже в настоящее время позволяет создавать мощные 
источники при суммировании мощностей десятков и сотен активных элементов в сантимет-
ровом и миллиметровом диапазонах волн в пространственно развитых системах . Достигну-
тые уровни мощности сумматоров мощностей транзисторов превышают 100 Вт в диапазоне 
10 ГГц и 30 Вт в диапазоне 60 ГГц. Эти уровни мощности сравнимы с достижимыми на ЛБВ. 
КПД полупроводниковых сумматоров в настоящее время несколько ниже технических КПД 
ЛБВ. В то же время имеются несомненные достоинства полупроводниковых сумматоров в 
связи с низкими напряжениями источников питания, высокой работоспособностью при на-
рушениях параметров отдельных суммируемых активных элементов, упрощением конструк-
ции и технологии изготовления.  

Приведенные в данной книге материалы представляются, как тот минимальный объем 
знаний, который позволяет включиться в работы по созданию СВЧ-компонентов и уст-
ройств, в которых используются электронные приборы. Авторы будут полностью удовлетво-
рены, если их труд будет стимулировать читателя к активной деятельности в области разви-
тия электроники СВЧ. 
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