SPIS TRESCI 5

PRZEDMOWA 11

WYKAZ WAZNIEJSZYCH OZNACZEN 13
1 ZARYS WEASCIWOSCI POLPRZEWODNIKOW 17
1.1 Potprzewodniki stosowane w elektronice 18
1.2 Struktura energetyczna potprzewodnikow 18
1.3 Nosniki tadunku w pétprzewodnikach 20
1.4 Statystyka no$nikéw tadunku w poétprzewodnikach 22
1.5 Przewodnictwo elektryczne 26
1.6 Dyfuzja no$nikéw tadunku 28
2 ZJAWISKA KONTAKTOWE 31
2.1 Kontakt metal-potprzewodnik (m-p) 33
2.2 Ztacze p-n 35
2.2.1 Stan rownowagi ztacza 37
222 Przeptyw pradu przez ztacze p-n 40
3 DIODY 42
3.1 Model diody ztaczowej p'-n 42
3.2 Rownanie rzeczywistej diody ztaczowej p-n 44
33 Parametry diody prostownicze;j 47
3.4 Pojemnoséci ztacza p'-n 48
3.5 Modele matosygnatowe diody 53
3.6 Diody stabilizacyjne 55
3.7 Diody tunelowe 58
4 TRANZYSTORY BIPOLARNE 61
4.1 Budowa i dziatanie tranzystoréw bipolarnych 61
4.1.1 Struktury ztaczowe tranzystorow 61
4.1.2 Konfiguracje i stany pracy tranzystora 65
4.2 Charakterystyki stalopradowe 67
4.2.1 Model Ebersa-Molla 67
4.2.2 Charakterystyki w konfiguracji OE 70
423 Model transportowy tranzystora 72
4.3 Parametry i modele matosygnatowe tranzystoréw bipolarnych 73
4.3.1 Definicje podstawowe 73
432 Okres$lenie punktu pracy 74
433 Tranzystor jako czwornik aktywny 75
434 Model typu hybryd 7T dla konfiguracji OE 78
4.3.5 Model hybryd 7T dla OB 80
4.3.6 Parametry hybrydowe typu /4 tranzystora 82
4.3.7 Czestotliwosci graniczne tranzystora 84
4.4 Narazenia napigciowe tranzystorow 87



5 TRANZYSTORY POLOWE 90
5.1 Zasada dziatania i podzial tranzystoréw polowych 90
52 Ztaczowy tranzystor polowy JFET i jego modele 93
5.2.1 Parametry matosygnatlowe JFET-a 97
522 Ograniczenia czgstotliwosciowe i1 czestotliwos¢ odcigcia 100
53 Tranzystor polowy z izolowang bramka (MOSFET) i jego modele 101
5.3.1 Wielkosygnatowy model zastepczy tranzystora MOSFET 104
532 Matosygnalowy model tranzystora MOSFET 105
54 Matosygnatowy admitancyjny schemat zastepczy tranzystorow polowych 100
6 PRZYRZADY OPTOELEKTRONICZNE 112
6.1 Fotoogniwo 112
6.2 Fotodioda 114
6.3 Fotorezystor 116
6.4 Dioda elektroluminescencyjna (LED - Light Emitting Diode) 118
6.5 Laser potprzewodnikowy 120
7 TYRYSTORY I TRIAKI 123
7.1 Budowa i dziatanie tyrystora 123
7.2 Triaki 128
7.3 Struktury tyrystorowe V-MOS i D-MOS 129
8 WYBRANE PRZYRZADY ELEKTRONICZNE 132
8.1 Termoelement Peltiera (chtodziarka termoelektryczna) 132
8.2 Warystor 134
8.3 Hallotron 137
8.4 Magnetorezystor 139
9 UKEADY ZASILANIA TRANZYSTOROW 144
9.1 Wybdr punktu pracy tranzystora 144
9.2 Statyczne i dynamiczne proste robocze uktadéw wzmacniajacych 146
9.3 Zasilanie i stabilizacja punktow pracy tranzystoréw w uktadach dyskretnych
149
9.3.1 Uktady zasilania tranzystorow bipolarnych 149
932 Uktady zasilania tranzystorow unipolarnych 159
94 Zasilanie i stabilizacja punktow pracy tranzystorow w uktadach scalonych 162
94.1 Ogodlna charakterystyka obwodow zasilania w uktadach scalonych 162
9.4.2 Podstawowe bloki w uktadach zasilania i stabilizacji punktéw pracy
tranzystorow bipolarnych 163
9.4.2.1 Zrodta statopradowe - lustra pradowe 163
9.4.2.2 Statopradowe zrodta odniesienia 169
9.4.2.3  Zrodta napiecia odniesienia 172
9423 Podstawowe bloki w uktadach zasilania i stabilizacji punktéw pracy
tranzystorow unipolarnych 176
9.4.3.1 Zrodta statopradowe - lustra pradowe 176
9.4.3.2  Zrodta napieciowe 182



10 WZMACNIACZE TRANZYSTOROWE W ROZNYCH

KONFIGURACJACH 185
10.1 Wprowadzenie 185
10.2 Klasyfikacja wzmacniaczy 187
10.3 Tworzenie schematdéw zastgpczych wzmacniaczy 189
10.4 Wtlasciwosci wzmacniaczy w zakresie §rednich czestotliwosci 193
10.4.1  Wzmacniacz w konfiguracji wspdlnego emitera 193
10.4.2  Wzmacniacz w konfiguracji wspolnej bazy 195
10.4.3  Wzmacniacz w konfiguracji wspdlnego kolektora - wtornik emiterowy 197
10.4.4  Wzmacniacz w konfiguracji wspdlnego zrodta 200
10.4.5 Wzmacniacz w konfiguracji wspdlnej bramki 203
10.4.6  Wzmacniacz w konfiguracji wspolnego drenu - wtornik zrédlowy 206
10.5 Wtlasciwosci wzmacniaczy w zakresie duzych czestotliwosci 208
10.5.1  Wzmacniacz w konfiguracji wspdlnego emitera i wspolnego zrodta 208
10.5.2  Wzmacniacz w konfiguracji wspolnej bazy i wspdlnej bramki 213
10.5.3  Wzmacniacz w konfiguracji wspolnego kolektora i wspdlnego drenu 214
10.6 Charakterystyki czgstotliwosciowe wzmacniaczy RC w zakresie matych

czestotliwosci 215
11 SPRZEZENIE ZWROTNE 218
11.1 Uwagi og6lne 218
11.2 Elementarna teoria sprzgzenia zwrotnego 219
11.3 Wplyw sprzezenia zwrotnego na wlasciwosci wzmacniaczy 222
11.3.1  Wplyw sprzgzenia zwrotnego na wrazliwo$¢ wzmocnienia 222
11.3.2  Wplyw ujemnego sprzezenia zwrotnego na znieksztalcenia nieliniowe,

zaktocenia i szumy 223
11.3.3  Wplyw ujemnego sprzgzenia zwrotnego na impedancje¢ wejsciowa

wzmacniacza 225
11.3.4  Wplyw ujemnego sprzezenia zwrotnego na impedancj¢ wyjsciowa

wzmacniacza 226
11.4 Wplyw ujemnego sprzezenia zwrotnego na charakterystyki

czestotliwo$ciowe wzmacniaczy 228
11.5 Stabilnos¢ uktadow ze sprz¢zeniem zwrotnym 233
11.6 Przyktady wzmacniaczy z ujemnym sprzgzeniem zwrotnym 235
12 WZMACNIACZE PRADU STALEGO 239
12.1 Wprowadzenie 239
12.2 Wzmacniacz réznicowy z tranzystorami bipolarnymi 239
12.2.1  Zasada dziatania wzmacniacza réznicowego 239
12.2.2  Charakterystyka przejéciowa wzmacniacza 241
12.2.3  Analiza malosygnalowa 243
12.2.4  Wzmacniacz rdznicowy w zakresie duzych czgstotliwosci 248
12.2.5  Wzmacniacze z obciazeniem aktywnym 249
12.3 Wzmacniacz réznicowy z tranzystorami MOS 253
12.3.1  Charakterystyka przejSciowa wzmacniacza 253
12.3.2  Wzmacniacze réoznicowe MOS z obciazeniem aktywnym. Analiza

matosygnatowa 255
12.4 Wzmacniacze operacyjne 259
12.4.1  Podstawowe wlasciwosci wzmacniaczy operacyjnych 259



12.4.2  Budowa wzmacniaczy operacyjnych 262
12.4.3  Kompensacje charakterystyki czegstotliwosciowej wzmacniacza operacyjnego 266
12.4.4  Szybkos¢ narastania napigcia wyjsciowego 268
12.5 Inne wzmacniacze operacyjne 269
13 LINIOWE ZASTOSOWANIA WZMACNIACZY OPERACYJNYCH 275
13.1 Wprowadzenie 275
13.2 Podstawowe konfiguracje wzmacniacza operacyjnego w uktadach
wzmacniajacych 275
13.2.1  Wzmacniacz odwracajacy 275
13.2.2  Wzmacniacz sumujacy 277
13.2.3  Wzmacniacz nieodwracajacy 278
13.2.4  Wtornik napigciowy 280
13.2.5 Wzmacniacz r6znicowy 280
13.3 Uktady catkujace i rézniczkujace 281
13.3.1  Uktad catkujacy 281
13.3.2  Uktad rézniczkujacy 284
13.4 Filtry aktywne 285
13.4.1 Klasyfikacja filtrow aktywnych 1 metody ich realizacji 285
13.4.2  Filtry bikwadratowe 288
13.43  Filtry aktywne realizowane metoda zmiennych stanu 296
13.4.4  Filtry aktywne z analogami indukcyjnosci 298
13.4.5  Filtry C - przelaczane 299
13.4.5.1 Uwagi wstepne 299
13.4.5.2 Przyklady realizacji integratoréw i filtrow SC 302
13.4.6  Filtry aktywne C pracujace w czasie ciaglym 306
14 WZMACNIACZE SZEROKOPASMOWE I IMPULSOWE 309
14.1 Wprowadzenie 309
14.2 Aproksymacja charakterystyk czgstotliwosciowych oraz zwiazki migdzy
charakterystykami czgstotliwo§ciowymi i czasowymi uktadow liniowych 310
14.2.1  Zagadnienie aproksymacji charakterystyk idealnych 310
14.2.2  Maksymalnie ptaska charakterystyka wzmocnienia 311
14.2.3  Charakterystyka rownomiernie falista 313
14.2.4  Charakterystyka maksymalnie liniowej fazy 314
14.2.5 Zwiazki pomigdzy parametrami czestotliwosciowymii impulsowymi
wzmacniacza 316
14.3 Sposoby rozszerzania pasma wzmacniaczy 318
14.3.1  Witasciwosci szerokopasmowe jednostopniowego wzmacniacza oporowego
w konfiguracji OE 318
14.3.2  Wzmacniacze z korekcja obwodow sprzegajacych 321
14.3.3  Wzmacniacze z korekcja w obwodzie sprzg¢zenia zwrotnego 322
14.4 Wzmacniacze kaskodowe 326
14.4 Niesymetryczny wzmacniacz réznicowy - uktad OC-OB 328
14.5 Scalone wzmacniacze szerokopasmowe 329
15 WZMACNIACZE SELEKTYWNE WIELKIEJ CZESTOTLIWOSCI 333
15.1 Wprowadzenie 333
15.2 Obwody rezonansowe LC 334



15.2.1  Pojedynczy obwdd rezonansowy LC 334
15.2.2  Obwody rezonansowe sprz¢zone 339
15.3 Filtry piezoelektryczne 344
15.3.1  Rodzaje filtrow piezoelektrycznych 344
15.3.2  Filtry kwarcowe 345
15.3.3  Filtry ceramiczne 349
15.4 Przyklady analizy jednostopniowych wzmacniaczy rezonansowych LC 350
15.5 Stabilno$¢ wzmacniaczy rezonansowych 355
15.6 Wzmacniacze selektywne o ulepszonych wtasciwosciach

wielkoczgstotliwosciowych 357
15.7 Techniki realizacji wzmacniaczy selektywnych w.cz. 360
16 WZMACNIACZE MOCY 361
16.1 Specyficzne problemy wzmacniaczy mocy 361
16.1.1  Odprowadzenie ciepta z tranzystora mocy 362
16.1.2  Klasy pracy wzmacniaczy 364
16.1.3  Uktady sprzegajace obcigzenie ze wzmacniaczem 365
16.1.4  Znieksztalcenia nieliniowe we wzmacniaczach mocy 365
16.2 Wzmacniacze mocy klasy A 366
16.2.1  Wzmacniacz z obcigzeniem rezystancyjnym bezposrednio wlaczonym w

obwdd kolektora 366
16.2.2  Wzmacniacz ze sprzg¢zeniem transformatorowym 368
16.3 Przeciwsobne wzmacniacze klasy B i AB 371
16.3.1  Zalezno$ci energetyczne wzmacniacza klasy B 371
16.3.2  Charakterystyka przejsciowa i znieksztalcenia nieliniowe 374
16.4 Rozwiazania uktadowe wzmacniaczy klasy AB 375
16.5 Wzmacniacze mocy z tranzystorami MOSFET 379
17 SZUMY W UKLADACH ELEKTRONICZNYCH 382
17.1 Zrédha i rodzaje szumow 382
17.1.1  Uwagi wstgpne 382
17.1.2  Szumy cieplne 383
17.1.3  Szumy S$rutowe 384
17.1.4  Szumy strukturalne (szumy 1/f lub szumy migotania) 385
17.1.5 Szumy wybuchowe 386
17.1.6  Szumy lawinowe 387
17.2 Szumowe modele przyrzadéow poétprzewodnikowych 388
17.2.1  Dioda potprzewodnikowa 388
17.2.2  Tranzystor bipolarny 388
17.2.3  Tranzystor unipolarny JFET 390
17.2.4  Tranzystor unipolarny MOSFET 390
17.3 Sumowanie zrédet szumowych 391
17.4 Catkowity szum zastepczy odniesiony do wejscia wzmacniacza 393
17.4.1  Zastgpcze zrodta szumoOw odniesione do wejscia wzmacniacza 393
17.4.2  Zastgpcze zrodta szumoOw tranzystora bipolarnego 393
17.4.3  Zastgpcze zrodta szumow tranzystorow polowych 396
17.5 Wplyw sprzgzenia zwrotnego na parametry szumowe wzmacniacza 399
17.6 Parametry szumowe uktadow elektronicznych 401



10

18 STABILIZATORY O PRACY CIAGLEJ 405
18.1 Definicje, parametry i klasyfikacja stabilizatorow 405
18.2 Stabilizatory parametryczne 407
18.2.1  Parametryczny stabilizator napigcia z dioda stabilizacyjna (Zenera) 407
18.2.2  Parametryczny stabilizator pradu 410
18.2.3  Podsumowanie wlasciwosci stabilizatorow parametrycznych 411
18.3 Stabilizatory kompensacyjne 411
18.3.1  Zasada dzialania stabilizatorow kompensacyjnych 411
18.3.2  Szeregowe stabilizatory napigcia 412
18.3.3  Roéwnolegte stabilizatory napigcia 418
18.4 Uktady zabezpieczen stabilizatoréw 419
18.4.1  Uktad z ograniczeniem pradu obciazenia 420
18.4.2  Uktad z redukcja pradu zwarcia 421
18.4.3  Ogranicznik pradu ze sprz¢zeniem zwrotnym 422
18.4.4  Zabezpieczenia nadnapigciowe 423
18.4.5  Zabezpieczenie termiczne 424
18.5 Kompensacyjny stabilizator pradu 424
18.6 Monolityczne stabilizatory napigcia 426

LITERATURA UZUPELNIAJACA 431




17

ZARYS WLASCIWOSCI POLPRZEWODNIKOW

Za potprzewodniki przyjelo si¢ uwaza¢ materialy, ktorych
rezystywnos$ci w temperaturze pokojowej zawarte sa w przedziale od
10° do 10° Qcm, tj. w obszarze posrednim migdzy metalami i
izolatorami. Takie okreslenie jest jednak mato precyzyjne 1 nie oddaje
specyficznych wtasciwosci  tych materiatow. Cechy okreslajace
pOtprzewodnik mozna zbiorczo okresli¢ nastgpujaco:

— Potprzewodnik w stanie ,,czystym” (niedomieszkowany, samoistny)
wykazuje w pewnym obszarze zmian temperatury wyktadnicza
zalezno$¢ konduktywnosci 0 od temperatury 7

OW, O
o(T)=0, expa—ﬁa

gdzie W, jest energia aktywacji procesoOw przewodnictwa.

— W wyniku domieszkowania (celowego wprowadzania nieduzej ilosci
obcego pierwiastka — domieszki) rezystancja potprzewodnika silnie
maleje.  Przykladowo  wprowadzenie @ arsenu do  krzemu
niedomieszkowanego w ilosci jeden atom As na 10° atoméw Si
powoduje wzrost konduktywnosci (dla 7=300 K) w stosunku

Ug(As) _ 101(Qcm) -

= —=300°
Oq 0,33[107°(Qcm)

a wigc domieszkowanie w ilosci 1 ppm atomowy zwigksza
przewodnictwo 3 miliony razy.

— Przewodnictwo potprzewodnika zmienia si¢ (na ogot rosnie) w
wyniku  os$wietlenia, nas$wietlenia czastkami = jadrowymi czy
wysokoenergetycznymi elektronami, ,,wstrzyknigcia” no$nikow poprzez
odpowiedni kontakt elektryczny.

— W  zaleznosci od  rodzaju  domieszkowania  no$nikami
wigkszosciowymi pradu w polprzewodniku sa ujemne elektrony
(potprzewodnik donorowy — typu n) lub dodatnie dziury (pdiprzewodnik
akceptorowy — typu p). Czesto domieszkowanie przeprowadza si¢ w ten
sposOb, ze pewne obszary tego samego poOlprzewodnika wykazuja
przewodnictwo elektronowe a inne obszary przewodnictwo dziurowe.
Na granicy dwoch obszarow roznie domieszkowanych tworzy sig tzw.
zlacze, a wihasno$ciwosci takich zlaczy decyduja w gtownej mierze o
wykorzystaniu potprzewodnikéw w elektronice.
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Podane powyzej wlasciwosci definiujace potprzewodniki
pozwalaja odrézni¢ je od metali, ktore posiadaja duze przewodnictwo,
stabo zalezne od warunkéw zewngtrznych (stan przewodnictwa metali
jest stanem niewzbudzonym). Podanie przedzialu rezystywnosci
typowych dla potprzewodnikéw pozwala odrdznié¢ je od dielektrykow,
ktore pod wieloma wzgledami podobne sa do potprzewodnikow.

POLPRZEWODNIKI STOSOWANE W ELEKTRONICE

Duza ilo$¢ materialéw wykazuje wtasciwosci pétprzewodnikowe,
ale tylko niewielka ich grupa jest obecnie stosowana w elektronice.
Wraz zrozwojem technologii otrzymywania czystych materialow
1 skutecznego ich  domieszkowania, liczba  potprzewodnikéw
stosowanych w praktyce szybko wzrasta.

Jako polprzewodniki znane sa zaréwno materialy proste
(pierwiastki) jak 1 zwigzki chemiczne oraz mieszaniny tych zwiazkow.
Potprzewodniki pierwiastkowe to: bor B, wegiel C, krzem Si, fosfor P,
siarka S, german Ge, arsen As, szara cyna Sn, antymon Sb, tellur Te,
jod J. Z potprzewodnikow tych najwigksze znaczenie praktyczne ma Si
1 czgsciowo Ge.

Wiasciwosci potprzewodnikowe wykazuje szereg materialow w
postaci podwoéjnych zwiazkow typu A* B¥* | gdzie x oznacza grupe do
ktorej naleza pierwiastki A, a (8-x) grupe do ktérej naleza pierwiastki B.
— Zwiazki typu A' B"" to np. CuBr, KBr, LiF ale bez szerszego

zastosowania.

— Zwiazki A" B"' to tlenki, siarczki, selenki i tellurki metali drugiej
grupy, z ktérych najwazniejsze to: CdS, ZnS, CdSe, ZnSe, HgSe,
CdTe, HgTe.

— Zwiazki A™ BY , o szerokim zastosowaniu w elektronice, takie jak
azotki, fosforki, arsenki 1 antymonki aluminium, galu, indu: GaAs,
GaP, GaN, InSb, InP, AlAs.

— Zwiazki A" B", w tym glownie SiC i SiGe.

Z innych zwiazkow nalezy wymieni¢ A" BY' : PbS, PbSe, PbTe oraz

zwiazki bardziej ztozone i roztwory state: GaAlAs, GaAsP, InGaSb,

InCdSeTe.

STRUKTURA ENERGETYCZNA POLPRZEWODNIKOW

Oddziatywanie miedzy atomami w sieci Kkrystalicznej jest
uwarunkowane budowa powlok elektronowych. W wyniku istnienia
kwantowego efektu wymiany, migedzy atomami dzialaja sily
przyciagania. W ten sposOb powstaja wigzania atomowe. Krzem jest
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przyktadem materialu o wiazaniu kowalencyjnym. Krystalizuje w
strukturze diamentu (podobnie Ge, szara cyna), rys.1.1.

Rys.1.1. Sie¢ typu diamentu;
stata sieciowa a diamentu: 0,356 nm,
krzemu: 0,542 nm

We wigzaniach biora udzial elektrony walencyjne decydujace o
warto$ciowos$ci jonu w sieci krystalicznej. W odosobnionym atomie
elektrony te obsadzaja dyskretne poziomy energetyczne. W miarg
zblizania si¢ wzajemnego atomow kazdy atom coraz silniej oddziatuje z
sasiadami. Pojedynczy poziom atomowy ulega rozszczepieniu na N
podpoziomow (N — ilos¢ atoméw w krysztale) 1powstaje pasmo
energetyczne, rys.1.2. Uktad podpoziomow jest w istocie kwaziciagly.
WA WA

Rys.1.2. Powstawanie pasm energetycznych w krysztale z poziomoéw atomowych;
a — odlegtos¢ atomow w krysztale

Przykiad: Typowy krysztal pélprzewodnika o rozmiarach 1 cm’
zawiera okoto 10 atoméw. Zatem dla pasma o szerokosci leV
odleglo$ci miedzy poziomami sq rzedu 107%°eV. Ilos¢ pozioméw jest
jednak skonczona, co ma istotne znaczenie dla rozktadu elektronow
wedtug stanow.

Pasma utworzone z pozioméw elektronow zewngtrznych sa najszersze
(najsilniejsze odziatywania). Dozwolne pasma energii oddzielone sa
obszarami energii wzbronionych. Ze wzrostem energii szeroko$ci pasm
wzbronionych maleja.
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Na kazdym poziomie energetycznym moga by¢ co najwyzej dwa
elektrony (zakaz Pauliego). Jezeli pasmo jest puste lub catkowicie
zapelhione, to nie daje ono wkladu do przewodnictwa. Najwyzsze
pasmo catkowicie zapelnione (w 7 = 0 K) jest nazywane walencyjnym,
a wyzej potozone pasmo, zapeklione czgsciowo lub puste - to pasmo
przewodnictwa. Odlegtos¢ migdzy tymi pasmami, czyli przerwa
energetyczna decyduje o przewodnictwie materialu. Tradycyjny podziat
materiatow na dielektryki 1 polprzewodniki opierat si¢ glownie na
szeroko$ci przerwy energetycznej. Jako polprzewodniki traktowano
materialy z przerwa energetyczna W, < 2eV. Obecnie o rozréznieniu tym
decyduje réwniez domieszkowanie i1 np. materiat taki jak diament
(W,=5,2¢eV), odpowiednio domieszkowany, jest uwazany za
polprzewodnik. Ponizsza tabela ilustruje wartosci W, dla kilku
typowych potprzewodnikow.

Tab.1. Wartosci przerwy energetycznej dla wybranych
potprzewodnikow w tempetarurze 300 K.

Potprzewodnik | Si Ge | GaAs | GaP | InSb | PbSe | CdS | ZnSe | HgTe

Wy (eV) 1,12 0,66 | 1,43 | 2,27 0,18 | 0,25 | 2,50 | 2,70 | -0,16

Sciste rozwazania dotyczace pasm energetycznych bazujace na
rozwiazaniu rownania Schrodingera dla danego krysztatu, przy pewnych
zatozeniach upraszczajacych, daja specyficzna struktur¢ pasm
energetycznych W(k) krysztalu, gdzie k oznacza wektor falowy dla fali
elektronowej w krysztale (k = 211/A, gdzie A — dlugos¢ fali).

NOSNIKI LtADUNKU W POLPRZEWODNIKACH

Wiazania walencyjne moga ulec zerwaniu, np. na skutek drgan
cieplnych sieci. Powstajace elektrony swobodne o ‘tadunku
elementarnym ¢ beda podlegaly kierunkowemu unoszeniu pod
wpltywem przylozonego pola elektrycznego. W pasmie walencyjnym
powstaja takze puste miejsca; dziury, ktore beda obsadzane przez
elektrony z tego pasma pod wptywem zewnetrznego pola elektrycznego
- 1w ten sposob daja rowniez wktad do pradu elektrycznego.

Gestos¢ pradu wytworzonego przez elektrony w pasmie wynosi

j=-ay ¥ (1.1)
i=1
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Jezeli pasmo jest obsadzone catkowicie to zawsze dla elektronu
o predkosci V. mozna znalez¢ inny elektron o predkosci -V, 1 ze wzoru
(1.1) otrzymamy j =0. Jezeli jeden stan o predkosci V., jest
nieobsadzony to catkowita gestos$¢ pradu jest rowna

RO PRRL IR (1.2)

its

Tak wigc zagadnienie ruchu duzej ilosci elektronow w pasmie
walencyjnym daje si¢ sprowadzi¢ do ruchu nieduzej ilo$ci wolnych
miejsc po brakujacych elektronach, ktore nazywamy dziurami, rys.1.3.

pasmo przewodnictwa

(s e
5% 22,
W, A A
[ S
- //%5//%7/

pasmo walencyjne
krzem samoistny (typi)

Rys.1.3. Ruch elektronéw i1 dziur w krzemie pod wplywem pola elektrycznego

Ladunek tych czastek, jak wynika z (1.2), jest dodatni. Dziury
nazywamy kwaziczastkami, gdyz nie sa one czastkami w sensie
klasycznym. Ich istnienie traci sens poza pasmem walencyjnym.

Wprowadzenie do potprzewodnika atoméw obcego pierwiastka
powoduje wytworzenie dodatkowych poziomow energetycznych, ktore
nazywaja si¢ poziomami domieszkowymi, rys.1.4.

)L donor
© &
7
S ] In) [ P 7 //A{// f\%
WD

akceptor

Rys.1.4. Wptyw atomow domieszek na wytworzenie dodatkowych nénikéw pradu w
krzemie
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Wprowadzenie do czterowartoSciowego krzemu atomow
pierwiastka pigciowartosciowego, np. fosforu powoduje, ze nie
uczestniczacy w wiazaniu elektron fosforu, stabo zwigzany z atomem
macierzystym, moze by¢ tatwo od niego oderwany stajac si¢ elektronem
przewodnictwa.

W modelu pasmowym sytuacje te opisuje si¢ w ten sposob, ze
atomy fosforu (donory), wytwarzaja poziomy energetyczne w poblizu
dna pasma przewodnictwa. Poziomy te zwane donorowymi potozone sa
w odleglosci rzedu setnych czesci elektronowolta od dna pasma.
Elektron obsadzajacy poziom donorowy juz przy niewielkim
pobudzeniu termicznym moze przejs¢ do pasma przewodnictwa
pozostawiajac dodatni, nieruchomy jon domieszki. Wprowadzenie do
sieci krzemu atoméw pierwiastka trojwartosciowego, np. indu
powoduje, ze do pelnego wysycenia wiazania brakuje jednego
elektronu. Takie atomy, zwane akceptorami, sa przyczyna wytworzenia
poziomdéw energetycznych w poblizu wierzchotka pasma walencyjnego.
Poziomy akceptorowe juz w stosunkowo niskich temperaturach
wychwytuja elektrony z pasma walencyjnego, co jest rOwnowazne
dostarczeniu swobodnych dziur do tego pasma. Zjonizowane akceptory
wprowadzaja nieruchomy tadunek ujemny do sieci krzemu.
Wprowadzenie jednoczesne donorow i akceptorow powoduje tzw.
kompensacj¢ (pdtprzewodnik typu TI).

Wprowadzenie domieszek do pdlprzewodnika nie moze jednak
zmieni¢ catkowitego tadunku w probcee, ktory w stanie rownowagi musi
by¢ rowny zero. Obowiazuje warunek neutralnosci elektrycznej

N;-n+p-N, =0 (1.3)

gdzie N oraz N, oznaczaja koncentracje zjonizowanych donorow

iakceptorow, a n oraz p  oznaczaja odpowiednio koncentracje
swobodnych elektronow 1 dziur. Kazda z wielkoSci wystgpujacych
w rownaniu (1.3) jest zalezna od polozenia poziomu Fermiego i dlatego
roOwnanie neutralno$ci elektrycznej mozna wykorzysta¢ do okreslenia
potozenia tego poziomu.

STATYSTYKA NOSNIKOW LADUNKU W POLPRZEWODNI-
KACH

O wilasciwosciach elektrycznych potprzewodnikow decyduja
koncentracje swobodnych elektronéw 1 dziur przy okreslonych
zawarto$ciach domieszek, a takze istotne sa mechanizmy rozpraszania
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nos$nikéw tadunku.

Koncentracj¢ no$nikow w danym pasmie wyznacza si¢ znajac
energetyczny rozklad gestosci stanow N(W) 1 funkcj¢ rozktadu
nosnikéw wedtug energii f(W,T). Koncentracje elektrondéw w pasmie
przewodnictwa wylicza si¢ z zaleznosci

00

n:v{N(\/\/)f(V\/)dW (1.4)
a koncentracj¢ dziur w pa§mie walencyjnym z zalezno$ci
W,
D=IN(VV)[1—f(W)]dW (1.5)
0

gdzie W, 1 W, oznaczaja odpowiednio energie gérnej krawedzi pasma
walencyjnego i dolnej krawedzi pasma przewodnictwa. Wstawiajac za
funkcje gestosci stanow N(W) odpowiednie wyrazenie dla pasma
parabolicznego, a za f(W) funkcje rozktadu Fermiego — Diraca
otrzymuje si¢ dla potprzewodnika niezdegenerowanego typu n (tzn.
takiego potprzewodnika gdzie poziom Fermiego W lezy ponizej dna
pasma przewodnictwa nie mniej niz o k7):

n=N.exp[-(W. -W) / KT] (1.6)

oraz typu p (dla warunku Wp> W, + kT)
p=N, expl _(WF _\N/) I KT] (1.7)

Koncentracja no$nikow w pasmie jest wigc zalezna od polozenia
poziomu Fermiego wzgledem krawedzi pasma oraz od temperatury.

W potprzewodniku samoistnym (niedomieszkowanym) n = p = n,,
tak wiec z pordwnania (1.6) i (1.7), przy zatozeniu N, = N, , otrzymuje
si¢

W -We :WF —-W,

KT KT
1 wobec tego
+
WF - w - W

tzn. poziom Fermiego znajduje si¢ w potowie przerwy energetycznej
1jego polozenie nie zalezy od temperatury. Z powyzszego wynika, ze
energia aktywacji dla potprzewodnika samoistnego jest rowna potowie
szerokos$ci przerwy wzbronionej i1 polprzewodnik taki jest zawsze
niezdegenerowany, rys.1.5.
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Mnozac rownania (1.6) 1 (1.7) stronami otrzymuje si¢

np=n’ = N:N, exp[(W, “W.) / KT] =

1.8
= NN, exp[-W, / KT] (1.8)

stad definicja koncentracji samoistne;j
n, =,/ N.N, exp[-W, / wkT] (1.9)

Przykiad: dla krzemu
n[cm™] =388 10" T¥*exp[-7000/ T]
iw temp. T= 1300 K koncentracja n; = 1,500"° cm™.

Zaniedbujac staba zalezno$¢ czynnika przedwyktadniczego od T
otrzymuje si¢ z (1.9)

W
Inn = const ——gﬁ (1.10)
2k T
a) b) c)
W a W s W 4 N
/ K
WL /2 T R
T>0K f (W)N(W)
WF
V\(/ T =0K
T, X o X
N (W) 05 1 f(W) [1- f (W)IN(W)

Rys.1.5. Pélprzewodnik samoistny: a) rozklady gestosci stanow,
b) prawdopodobienstwa obsadzenia tych stanow,
c¢) koncentracje elektronéw i dziur w pasmach

Wykres zaleznosci logarytmu koncentracji nos$nikéw w
potprzewodniku samoistnym w funkcji odwrotnos$ci temperatury
pozwala wyznaczy¢ szeroko$¢ przerwy wzbronionej W, , rys.1.6.

Inn

A

tgp =—> . 1
2k Rys.1.6. Koncentracja no$nikow w
funkcji temperatury w potprzewodniku
N . .
ﬁ N samoistnym w uktadzie wspotrzednych

umozliwiajacym  fatwe  wyznaczenie
szerokosci przerwy W,
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Jak wynika ze wzoru (1.8), bedacego w istocie konsekwencja prawa
dziatania mas, iloczyn koncentracji  elektronbw 1 dziur
w potprzewodniku niezdegenerowanym nie =zalezy od potozenia
poziomu Fermiego (i tym samym od obecno$ci domieszek) 1 rowny jest
kwadratowi koncentracji no$nikéw w potprzewodniku samoistnym. Ma
to duze znaczenie praktyczne dla wyliczania koncentracji no$nikéw
jednego rodzaju znajac koncentracje no$nikéw drugiego rodzaju, bez
wzglegdu na wielkos¢ domieszkowania, pod warunkiem, ze
poOtprzewodnik jest niezdegenerowany.

Prawo dziatania mas (1.8) 1 rownanie neutralnosci elektrycznej
(1.3) zastosowane do potprzewodnika z domieszkami pozwalaja
wyznaczy¢ koncentracje no$nikow dla znanej koncentracji domieszek.
Jezeli jeden rodzaj domieszki dominuje 1 koncentracja no$nikow
samoistnych jest do zaniedbania, otrzymuje si¢

- dla pétprzewodnikow donorowych
2

N, = Np, pnzn— (1.11)
nD
- dla potprzewodnikéw akceptorowych
2
0, =N, n =1, (1.12)
nA

Wprowadzenie domieszek powoduje zmiany potozenia poziomu
Fermiego, przy czym polozenie to jest rowniez funkcja temperatury,
rys.1.7.

W wielu przyrzadach potprzewodnikowych stosuje si¢ materiaty
oduzej koncentracji  domieszek  (diody  tunelowe, lasery
potprzewodnikowe), ponadto obszary przykontaktowe sa z reguty silnie
domieszkowane.

Rys.1.7. Potozenie poziomu Fermiego w potprzewodniku w zaleznos$ci od rodzaju
i koncentracji domieszki (a) oraz w funkcji temperatury dla r&@nych koncentracji
domieszki donorowe;j

Silne domieszkowanie powoduje degeneracj¢ potprzewodnika (poziom
Fermiego wchodzi do pasma energii a stan calkowitej degeneracji
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oznacza, ze Wy lezy w odleglo$ci co najmniej 5k7 od granicy pasma,
rys.1.8). Koncentracja no$nikoOw nie zalezy woéwczas od temperatury.
Rys.1.8 ilustruje sytuacje, gdy poziom domieszek rozszczepit si¢
w pasmo domieszkowe przekrywajace si¢ z pasmem przewodnictwa.

N(X\/)

|
|
/\ \ Rys.1.8. Gesto$¢ stanow w
\ \ » zdegenerowanym potprzewodniku
W, W, We W elektronowym

W przypadku zmiany koncentracji no$nikdéw w poOtprzewodniku
zdegenerowanym potozenie poziomu Fermiego zmienia si¢ nastgpujaco

W —W, = An?® (1.13)
W, -W. = Bp*® (1.14)
gdzie 4 1 B - state.

PRZEWODNICTWO ELEKTRYCZNE

Dziatanie pola elektrycznego E na noéniki powoduje, ze na
chaotyczny ruch cieplny naklada si¢ predkos¢ unoszenia (dryfu)
1 predkos¢ $rednia VvV, nos$nikdéw jest rézna od zera dajac sktadowa
pradu pochodzaca od elektronow

j. =-nqv, =-ngv, =nqu E (1.15)
oraz sktadowa pradu pochodzaca od dziur
Jp = PQVy, = AU, E (1.16)

gdzie U4, 1 [, oznaczaja odpowiednio ruchliwosci elektronéw 1 dziur
(u=vy/E).
Prad catkowity wynosi

=0, +1, =a(k,n +H,P)E =0 (1.17)
1 jest uwarunkowany zaréwno koncentracjami jak i ruchliwo$ciami
nosnikow.

O wartosci ruchliwos$ci decyduja mechanizmy rozpraszania
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no$nikow w krysztale. Ze wzrostem koncentracji domieszek ruchliwos¢
maleje, rys.1.9, a z obnizaniem temperatury na ogét rosnie. Jak wynika z
rys.1.9 w krzemie dla domieszkowania rzedu 500' cm™ typowe
warto$ci ruchliwos$ci sa nastepujace:

U, = 1000 cm’ /Vs, 4, =400 cm’/Vs.
Ze wzrostem pola elektrycznego ruchliwo$¢ nosnikow zaczyna malec.

l’l A

&
H

1000

600

200

| | | | | | »

10" 10" 10" N, +Ng[cm™]

Rys.1.9. Zaleznos$¢ ruchliwosci od koncentracji domieszek dla Si w temperaturze
300 K

W krzemie w polach elektrycznych rzedu 10* V/em predkosci
dryfu nasycaja si¢ do warto$ci 10’ cm/s. Zjawisko nasycenia jest typowe
dla elementow elektronicznych o submikronowych rozmiarach (VLSI).

Przewodnictwo poélprzewodnikow jest zalezne od temperatury.
Decyduja o tym gltéwnie zmiany koncentracji no$nikow, ale czg§ciowo
roOwniez temperaturowe zmiany ruchliwosci. Potprzewodniki samoistne
wykazuja mala konduktywnos¢, ale silnie zalezna od temperatury ze
wzgledu na duzy wzrost koncentracji nos§nikow w trakcie ogrzewania

ai = qni (l’ln + l’lp)

Potprzewodniki domieszkowane, np. donorowe, wykazuja ztozony
przebieg zaleznos$ci konduktywnosci od temperatury, rys.1.10.

W obszarze 1 (niskie temperatury) zmiany O uwarunkowane sa
wzrostem koncentracji no$nikow na skutek jonizacji domieszek.
Z pomiarbw O w tym obszarze mozna wyznaczy¢ energi¢ jonizacji
domieszek (tga = W, /2k).

W obszarze 11 (Srednie temp.) wszystkie domieszki sa
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zjonizowane 1 O nieznacznie maleje z temperatura na skutek spadku
ruchliwos$ci nos$nikow, co jest gldwnie uwarunkowane rozpraszaniem
elektrondow na drganich cieplnych sieci krystaliczne;.

| >
10 1000/T

Rys.1.10. Zmiana przewodnictwa krzemu w szerokim zakresie temperatur i dla
roznych koncentracji domieszki donorowej (fosforu); obszar zacieniowany
reprezentuje typowy zakres pracy przyrzadoéw potprzewodnikowych

W obszarze III (wysokie temp.) nastgpuje silny wzrost
koncentracji no$nikéw na skutek wzbudzen migdzypasmowych.
Z pomiarbw O w tym obszarze mozna wyznaczy¢ wartoS¢ przerwy
wzbronionej (tgf3 = W, /2k).

DYFUZJA NOSNIKOW LADUNKU

Pole elektryczne zewngtrzne nie jest jedyna przyczyna przeptywu
tadunku w potprzewodnikach. W przypadku przestrzennej zmiany
koncentracji no$nikow ta przyczyna jest rowniez dyfuzja. Zgodnie
z mechanizmem dyfuzji no$niki przemieszczaja si¢ do obszarow
o mniejszej koncentracji. Przy predkosci ruchu termicznego
vr=10"cm/s, i $redniej drodze swobodnej 10 cm, $redni czas miedzy
zderzeniami T = 107" s. Dzigki tak czestym oddzialywaniom z siecia
nos$niki tadunku szybko ulegaja kierunkowemu rozproszeniu - rys.1.11.

Wedlug pierwszego prawa dyfuzji liczba czastek w jednostce
czasu przenikajacych przez jednostkowa powierzchni¢ prostopadta do
kierunku dyfuzji wynosi

dN

F=-D—
dx
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gdzie D jest wspolczynnikiem dyfuzji, a N koncentracja no$nikow.

p(x) 1

Rys.1.11. Zmiany czasowe
koncentracji p(X) no$nikoéw

Xy

|

|

|

|

|

|
X wytworzonych poczatkowo w
ptaszczyznie x,

Jezeli dyfundujacymi czastkami sa tadunki elektryczne, to otrzymamy
sktadowe pradu dyfuzyjnego dla elektrondéw 1 dziur

. dn _— dp

JDn_an& JDp__qu& (118)
przy czym wspotczynniki dyfuzji zwiazane sa z ruchliwo$ciami
no$nikoéw tzw. relacjami Einsteina

D,/u,=D,/u,=kT/q=¢, =26mV

w temperaturze pokojowej.Ogolnie prad catkowity jest suma pradow
unoszenia i dyfuzji

i =q(u,n+p,p)E +q(D,0n~ DI p) (1.19)

Rozpatrzmy  praktyczny  przypadek liniowego  rozkladu
koncentracji domieszki akceptorowej w potprzewodniku, rys.1.12 [87].

p(x) 1

Rys.1.12. Pétprzewodnik niejednorodny
z liniowym rozktadem domieszki
akceptorowej p(x) = p(0)[1 + ax],; prad
dyfuzyjny jp, i prad unoszenia j,,

p(0)

> .
X  réwnowaza sig.

Roéwnanie (1.19) sprowadza si¢ w tym przypadku do postaci

d
U, pE = Dpd—s (1.20)
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co pozwala wyliczy¢ wewngetrzne pole elektryczne E(x) jakie wytworzy
si¢ w pOtprzewodniku
D,a

RATR ()

(1.21)
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ZJAWISKA KONTAKTOWE

Potaczenia metal-potprzewodnik lub potprzewodnik—potprze-
wodnik wytwarzaja obszary przejSciowe (zlacza) gdzie koncentracja
nosnikéw odbiega od koncentracji w objetosci materiatu. Wiasciwosci
tych obszaré6w zmieniaja si¢ ponadto po przylozeniu napigcia
zewngtrznego. Charakterystyki pradowo-napigciowe ztaczy sa na ogoét
nieliniowe. Nieliniowosci te powoduja, ze zlacza sa podstawowym
elementem sktadowym wigkszos$ci przyrzadow podiprzewodnikowych.

Pojeciem istotnym dla zrozumienia zjawisk kontaktowych jest
praca wyjscia elektronow. W przypadku metalu elektrony swobodne
znajdujace si¢ w sieci krystalicznej dodatnich jonéw posiadaja ujemna
energi¢ potencjalng (fadunek elektronu jest ujemny). Jezeli energig
elektronu w prézni przyjmiemy za zerowa, to metal stanowi dla
elektronow studni¢ potencjalna, rys.2.1.

AW

: ‘ )
\ 9@y, / T>O§/

=

W ‘% !: T=0

-

n(W)
@ (b)

Rys.2.1. Elektrony swobodne w metalu obsadzapce poziomy energetyczne w studni

potencjalnej (a) oraz krzywe rozkladu elektronéw w funkcji energiin(W) dla dwoch

réznych temperatur (b); W jest energia Fermiego (maksymalna energia elektronéw
w metalu w temperaturze 7 = 0 K), ¢ ®,, oznacza termodynamiczna pracg wyjscia

Aby przenies$¢ elektron z metalu do prézni trzeba wykona¢ prace.
Jest ona minimalna wtedy, gdy przenoszony elektron pochodzi
z poziomu Fermiego i1 nosi woéwczas nazwe¢ termodynamicznej pracy
wyjscia q®,. W temperaturze T > 0 istnieja elektrony, ktorych energie
przekraczaja poziom zerowy (rys.2.1b); wtedy pewna ich czg$¢ jest
zdolna opusci¢ metal. Richardson podal zalezno$¢ okreslajaca wielkos¢
pradu termoelektronowego j, ktory zwiazany jest z temperatura metalu 7’
oraz praca wyjscia elektronow
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. 0q®, 0
= AT expp 22 2.1
AT B =D

gdzie A jest tzw. stala Richardsona.

Podniesienie temperatury lub zmiana pracy wyj$cia, np. poprzez
natozenie tlenku na powierzchni¢ metalu, powoduje gwattowny wzrost
pradu termoelektronowego, gdyz obie te wielkosci wystgpuja w
wyktadniku.

Elektrony opuszczajace potprzewodnik moga pochodzi¢ zarowno
z pasma przewodnictwa, jak rowniez z pasma walencyjnego czy tez ze
stanow domieszkowych, rys.2.2.

Termodynamiczng pracg wyjscia dla potprzewodnika okresla sig,
analogicznie jak dla metalu, jako réznice energii migdzy poziomem
zerowym 1 poziomem Fermiego, bowiem tylko takie przejscie nie
powoduje zmiany temperatury potprzewodnika.

0 T 0

& 9%,
@W NN w,
————— oSt ---O-----@----0 ® ® ag

) R@?/////////////////////ﬁ///////////// W
.

Rys.2.2. Emisja elektronow z potprzewodnika

W zjawiskach kontaktowych, szczegolnie dla pdiprzewodnikow,
istotna rol¢ moze odgrywac¢ obecnos¢ standw powierzchniowych. Stany
takie, zwigzane z nieciagtoscia struktury krystalicznej, defektami sieci
jak réwniez chemicznie zwigzanymi obcymi atomami czy czasteczkami,
stanowia dodatkowe centra wychwytujace lub uwalniajace elektrony. Te
dodatkowe centra ‘tadunkowe wywieraja wplyw na warstwe
przypowierzchniowa, przyciagajac tadunki przeciwnego znaku
1 powodujac jej wzbogacenie lub zubozenie w nos$niki. W zaleznos$ci od
rodzaju centrow tadunkowych 1 typu potprzewodnika moga powstac
rézne rodzaje obszarow przypowierzchniowych. Przyktadowo, jezeli na
powierzchni istnieja stany akceptoropodobne (tadunek ujemny)
a potprzewodnik jest typu n, to powstaje przy powierzchni obszar
zubozony (dodatni tadunek przestrzenny z niedoborem -elektrondéw
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swobodnych). Przy duzej gestosci standw powierzchniowych N, ktore
po obsadzeniu wykazuja tadunek powierzchniowy Qg = —gN, warstwa
przypowierzchniowa moze zmieni¢ typ przewodnictwa, co nazywamy
inwersja potprzewodnika, rys.2.3. Zakrzywienie pasm energetycznych
ku gorze zwiazane jest ze wzrostem energii elektronow
przemieszczajacych si¢ z potprzewodnika ku powierzchni.

Ngoa |

|
el ! OBSZAR
N INWERSYINY

|

WC
O b e W,

: Rys.2.3. Inwersja typu przewodnictwa
© \ | w obszarze przypowierzchniowym pod
= RN wptywem tadunku powierzchniowego

st W Oss
dziury

Jezeli Ngs w  pOlprzewodniku przekracza 10'cm™, to
o wlasciwosciach zlacza nie decyduja prace wyjscia ale *ladunek
powierzchniowy. Wspolczesne technologie wytwarzania struktur
potprzewodnikowych, np. technologia planarna, skutecznie rozwiazaty
problem stanéw powierzchniowych gtownie poprzez stosowanie warstw
pasywujacych (typowa warstwa pasywujaca - SiO, powstaje tatwo
w wyniku termicznego utleniania powierzchni Si).

KONTAKT METAL-POLPRZEWODNIK (m-p)

Doprowadzenie do  bezposredniego  kontaktu  metalu z
potprzewodnikiem powoduje wymiang elektronow migdzy obu
materiatami az do wustalenia si¢ roéwnowagi termodynamiczne;.
Zaktadajac, ze praca wyjscia g @, elektronu z metalu jest wigksza niz
q®, dla potprzewodnika typu n, uzyskuje si¢ stan rownowagi z tzw.

obszarem zubozonym po stronie potprzewodnika, rys.2.4.
[

A
q®m . q¢p

qP, i, Rys.2.’4. Stgn rownowagi przy
| bezposrednim kontakcie metalu 1

Y : . .

T polprzewodnika typu n; d jest gruboscia
warstwy zubozonej; g ®p oznacza

7 wysokos¢ bariery potencjatu
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Poniewaz @, < @, wigc strumien elektronéw z polprzewodnika do
metalu przewaza poczatkowo nad strumieniem elektronéw z metalu do
potprzewodnika. W wyniku tego metal zacznie si¢ tadowa¢ ujemnie
(poziom Fermiego Wy, podnosi si¢) a potprzewodnik dodatnio (poziom
Fermiego Wj, obniza si¢). Pojawia si¢ bariera dla elektronow ptynacych
z polprzewodnika do metalu i ich strumien maleje. Gdy poziomy Wpy
wyréwnaja sig, nastgpuje stan rOwnowagi a bariera potencjatu osiagnie
wartos¢

U, =@, —-D, (2.2)

Z tego wzgledu, ze koncentracja no$nikéw swobodnych w
poOtprzewodniku jest znacznie mniejsza niz w metalu, a fadunki po obu
stronach zlacza musza by¢ rowne, grubos$¢ tadunku przestrzennego w
pOtprzewodniku jest znacznie wigksza niz w metalu, przy czym grubo$¢
warstwy elektronow jest rzedu kilku stalych sieciowych. Dla sytuacji
pokazanej na rys.2.4, po stronie potprzewodnika pojawia si¢ warstwa
nieruchomego tadunku zjonizowanych donoréw pozbawiona elektronow
przewodnictwa (zubozona). Grubo$¢ tej warstwy wynosi

d= |260€Pp (2.3)
Nagq

gdzie @) jest okreslone wzorem (2.2), N) jest koncentracja donorow, &
oznacza przenikalno$¢ elektryczna potprzewodnika.

Przyktad: Dla krzemu o koncentracji donoréw N; = 10" cm™ i
wysokosci bariery ®p = 1 'V, €=10, otrzymuje sie z (2.3) grubos¢
obszaru zubozonego d = 1 pm.

Omawiana bariera tworzaca si¢ na styku metal-poiprzewodnik nazywana
jest barierq Schottky ‘ego - @p.

Przylozenie napigcia zewngtrznego do zlacza m-p powoduje
wzrost lub obnizenie bariery w zalezno$ci od kierunku napigcia. Po
przylozeniu napigcia w kierunku przewodzenia (potencjat ujemny po
stronie poOtprzewodnika typu n) wszystkie poziomy potprzewodnika
podnosza si¢ 0 gU 1 o taka sama waro$¢ maleje bariera potencjatu. Po
przylozeniu napigcia w kierunku zaporowym bariera potencjatu ro$nie o
qU 1ro$nie tez grubos$¢ warstwy zaporowej

d = \/ 2,6(®, +U) (2.4)
gN,

Zmiany wysokos$ci bariery spowodowane przytozeniem napigcia
zewngtrznego maja wptyw na wielko$¢ plynacego przez ztacze pradu.
Przy braku napigcia prad j,, ptynacy z metalu do potprzewodnika i prad
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J , ptynacy z pétprzewodnika do metalu kompensuja sig (j, =, = Js) -

Przylozenie napigcia w kierunku przewodzenia i zmniejszenie bariery
o qU spowoduje, ze zgodnie ze statystyka Boltzmanna j, wzrosnie,
exp(qU/kT) razy. Prad j, nie zmieni si¢ 1 w zwiazku z tym prad
wypadkowy bedzie wynosit

J=Jp = Jw =JsexplqU /kT] = j, = j(explqU / kT] —1) (2.5)

Po przytozeniu napigcia w kierunku zaporowym trzeba zmieni¢ znak
przy U w wyrazeniu (2.5) 1 wtedy otrzymuje si¢ juz dla stosunkowo
nieduzych napie¢ nasycajaca si¢ warto$¢ pradu j = -j,, zwana pradem
wstecznym. Poniewaz prad w kierunku przewodzenia jest duzo wigkszy
od pradu w kierunku zaporowym, otrzymuje si¢ kontakt m-p
o wlasciwosciach prostujacych, rys.2.5.

i A

Rys.2.5. Prostowanie na zlaczu metal-

poOlprzewodnik; dla zlacza m-Si napigcie

w kierunku przewodzenia nie przekracza
U na ogot wartosci 0,55 V

Is

Doktadna teoria przeptywu pradu przez barier¢ m-p uwzglednia wiele
czynnikow takich jak: ggsto$¢ standw powierzchniowych, rozmiar
bariery, rodzaj ruchu no$nikbw w obszarze bariery. Znane teorie
(diodowa Bethego, dyfuzyjna Schottky'ego) daja wyrazenia zblizone
ksztaltem do (2.5), a r6znice pojawiaja si¢ w wyrazeniach na j.

ZYACZE p - n

Ztaczem p-n nazywamy obszar poOtprzewodnika, w ktorym
nastgpuje zmiana przewodnictwa z typu p na typ n. Sama powierzchnia
graniczna rozdzielajaca potprzewodniki o odmiennych typach
przewodnictwa nazywa si¢ ztaczem technologicznym. Po obu stronach
zlacza technologicznego znajduje si¢ warstwa przejSciowa, bedaca
dipolowa warstwa nieruchomego tadunku.

Wiasciwosci ztacza zaleza od rodzaju uzytego potprzewodnika
(homoztacze) lub rodzaju obu roéznych potprzewodnikéw tworzacych
tzw. heterozlacze, typu domieszek i1 sposobu ich rozktadu.
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Rozktad domieszki uwarunkowany jest w znacznej mierze
rodzajem technologii uzytej do wytworzenia zlacza. Zlacza
wspolczesnie wytwarzane mozna podzieli¢ nastepujaco:

Ziqcze dyfuzyjne

Ztacza tego typu wytwarzane sa metoda dyfuzji pierwiastka
spetniajacego role domieszki donorowej (do potprzewodnika typu p) lub
akceptorowej (do potprzewodnika typu n). Dyfuzje przeprowadza si¢ w
podwyzszonej temperaturze, rzedu 1200° C dla Si, a domieszka moze
by¢ w postaci pary lub cieczy naniesionej na powierzchni. Dyfuzj¢ boru
do krzemu przez okno wytrawione w warstwie Si0O,, spelniajacej rolg
maski, przedstawia rys.2.6a.

N_(0)
g a
St N
=, : N

\‘

n-S

<V

(@ (b)

Rys.2.6. a) Dyfuzja boru do krzemu w wybranym obszarze potprzewodnika oraz b)
profil rozktadu tej domieszki

Rozklad wprowadzonej domieszki wynika z praw dyfuzji i zalezy
rowniez od tego czy wydajno$¢ zrodla w trakcie procesu byla stata czy
malejaca w czasie. Profil rozktadu domieszki akceptorowej dla zrédta o
nieograniczonej wydajnosci, wdyfundowanej do potprzewodnika
zawierajacego domieszke donorowa, przedstawia rys.2.6b. Ksztatt
krzywej N,(x) okreslony jest tzw. funkcja btedu. Wspotrzedna zlacza
technologicznego x; wyznaczona jest przez roOwnanie

N,(x,)-N, =0 (2.6)
W poblizu x; profil rozkladu mozna aproksymowac zaleznoscia liniowa

N(x)=N,—-N, =-ax 2.7)
1 ztacze takie nosi nazwe liniowego zlacza p-n.

Zilqcze implantowane

Zlacza tego typu wytwarza si¢ w wyniku bombardowania
krysztatu jonami domieszek rozpedzonych do energii rzedu setek keV
[94]. Zmieniajac energi¢ bombardujacych jondw mozna ksztaltowac
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profil domieszkowania, rys.2.7.
N A
Na
Rys.2.7. Rozktad koncentracji
domieszki donorowej wprowadzonej
N, do potprzewodnika metoda
p n wielokrotnej implantacji jondw o
roznych energiach

Innymi zaletami metody implantacji sa: mozliwos¢ wyboru dowolnej
domieszki, mozliwo§¢ prowadzenia procesu w niskich temperaturach
oraz tatwo$¢ jego automatyzacji. Ztacze przedstawione na rys.2.7 jest
przyktadem tzw. zfqcza skokowego (ang. abrupt).

Ziqcze epitaksjalne

W trakcie nanoszenia warstwy epitaksjalnej polprzewodnika na
zorientowane podioze mozna wprowadzi¢ dodatkowo do atmosfery
gazowej pary zwiazku, ktory wytworzy domieszki w pierwiastku
macierzystym w wyniku reakcji chemicznych. W ten sposob tatwo jest
wytworzy¢ ztacze typu skokowego, rys.2.8.

Na_NdA

>
Xi M X Rys.2.8. Przyktad zlacza skokowego

otrzymanego metoda epitaksji

Stan rownowagowy zlgcza

Bezposredni kontakt obszaréw n oraz p prowadzi do wzajemne;j
dyfuzji no$nikow - elektronéw do obszaru typu p 1 dziur do obszaru typu
n, na skutek istniejacych gradientow koncentracji. W ten sposob po obu
stronach zlacza technologicznego powstana warstwy nieruchomego
tadunku przestrzennego tworzace warstwe dipolowa. W potprzewodniku
typu p powstanie warstwa ladunku ujemnego zjonizowanych
akceptorow, a w potprzewodniku typu n warstwa tadunku dodatniego
zjonizowanych donorow, rys.2.9.
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Rys.2.9. Warstwa dipolowa tadunku
- przestrzennego dla zlacza skokowego p-
< N n; w obszarze d,+d, brak jest tadunkow
B swobodnych (obszar zubozony)

p

Calkowity tadunek warstwy dipolowej musi by¢ jednak réwny zero, co
dla ztacza przedstawionego na rys.2.9 daje

qd,Ny —qd N, =0 (2.8)

Roéwnanie (2.8) okresla glgbokos¢ wnikania warstwy tadunku
przestrzennego w obszar potprzewodnika. Wnikanie to jest tym wigksze,
im mniejsza jest koncentracja domieszki w danym obszarze.

Ladunek przestrzenny, zgodnie z prawami elektrostatyki, jest
przyczyna powstania pola elektrycznego z odpowiednim rozktadem
potencjatu, co mozna wyznaczy¢ z prawa Poissona. Dla przypadku
jednowymiarowego prawo to ma postaé

2
dx £,
E = —gradV (2.9a)

gdzie p oznacza gesto$¢ tadunku przestrzennego, E jest nat¢zeniem pola
elektrycznego, a V- potencjatem. Dla ztacza skokowego (rozktad
tadunku jak na rys.2.9), rozwigzanie réwnan (2.9) 1 (2.9a) daje przebiegi
przedstawione na rys.2.10.

Wbudowane pole elektryczne wytwarza prady unoszenia
elektronow 1 dziur, ktére sa skierowane przeciwnie do pradéw
dyfuzyjnych. W stanie réwnowagi prady dyfuzyjne i1 unoszenia
rownowaza si¢.

Z analizy pradow obu rodzajéw mozna wyliczy¢ wysokos$¢ bariery
potencjatu

0 0, O
W, = KT d= 4T 1,5 (2.10)
g 0 q 0Op,0O

gdzie wskaznik dolny oznacza koncentracj¢ no$nikow w materiale
odpowiedniego typu w stanie roéwnowagi termodynamiczne;.
Z réwnania (2.10) wynika, ze bariera jest tym wyzsza, im wigksza jest
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réznica migdzy koncentracjami no$nikow danego znaku w obu
obszarach.

EX) 4
J X
0 >
@ .
a: d, ] Rys.2.10. Pole elektryczne
,wbudowane” (a) i potencjat (b)
V(X) A wytworzone w skokowym zlaczu
V, t p-n w wyniku istnienia tadunku
(b) Y,=V, -V, dipolowego; {/, jest bariera
V, potencjatu
>
X

Przykiad obliczenia wysokosci bariery

Material wyjsciowy: Si. Dla koncentracji donoréw N, = 5010 cm™
otrzymuje sie koncentracje elektronow n, o podobnej wartosci.

Dla koncentracji akceptoréw N, = 5010° cm™ otrzymuje sie
koncentracje dziur p, o podobnej wartosci.

W temperaturze 300 K koncentracja nosnikow samoistnych wynosi
n; = 1,500 em™.

Z prawa dziatania mas dla Si typu n otrzymuje sie zaleznos¢ n, Lp,
= n/ , z czego mozna wyliczyé koncentracje dziur (nosSniki
mniejszosciowe) w tym obszarze

2 20
p, = m 225007 Dl(s) =4,500*cm™
n 500

n

Analogicznie dla Si typu p koncentracja nosnikow mniejszosciowych
WYRosi

2
n

n,=—-=45 M0*cm™

b,
Po utworzeniu ziqcza w obszarze zubozonym mamy praktycznie do
czynienia z samoistng koncentracjq nosnikéw (~ 10" cm™ ), wobec
koncentracji 510" ¢cm™ w obszarach pozabarierowych n oraz p.
Wysokos¢ bariery dla danego zlqcza wyliczona z rownania (2.10)
wynosi [76]

KT Hege Ly @‘5[170155 0,66 V

61 (m,0 40

Rozmiar przestrzenny bariery mozna wyliczy¢ ze zmian
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potencjatu w ztaczu (rys.2.10b) i warunku neutralnos$ci elektryczne;.
W wyniku otrzymuje si¢

26,&(N,+ N))
d=d,+d, = |=— a4y -U 2.11
P n \/ C]NaNd (l')UO ) ( )

gdzie U jest przylozonym napigciem zewngtrznym. Zatem dla napigcia
zaporowego (ujemnego) szerokos$¢ bariery potencjatu ro$nie. Ros$nie
réwniez wysokos¢ bariery do wartosci ¢, + U . Dla napigcia polaryzacji
w kierunku przewodzenia (U > 0) maleje zar6wno wysokos$¢ jak i
szerokos¢ bariery .

Przeptyw pradu przez zlacze p - n

Jak juz wspomniano w rozdz.2.2.1 w stanie réwnowagi (brak
napigcia zewnetrznego) prad wypadkowy przez zlacze jest rowny zero,
rys.2.11.

p . n
W, 22222 .{J‘

A

U,

ICEEER NG
|

Dp

va

4

o

pzzzzz2z

Rys.2.11. Ztacze p-n w stanie réwnowagi (U = 0)

Prad dyfuzyjny elektronéw j, jest rownowazony przez prad unoszenia
elektronow j, (prad no$nikow mniejszosciowych) oraz prad dyfuzyjny
dziur jp, jest rOwnowazony przez prad unoszenia dziur j,, (prad
no$nikdéw mniejszosciowych).

Przylozenie napigcia zaporowego do ztacza p-n (biegun ujemny
zrodia polaryzujacego do p, a dodatni do n, rys.2.12) powoduje wzrost
bariery potencjatu (dla no$nikéw wigkszosciowych) i silny spadek pradu
dyfuzyjnego no$nikow wigkszosciowych. Prad no$nikow
mniejszosciowych praktycznie nie zmienia si¢ 1 w efekcie decyduje o
tzw. pradzie zaporowym.

Przy polaryzacji zlacza w kierunku przewodzenia wysokos$é
bariery dla no$nikéw wigkszosciowych maleje 1 prad tych no$nikow
szybko ros$nie wraz z napigciem. Maly prad no$nikéw mniejszosciowych
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nie zmienia si¢ 1 nie odgrywa w tym przypadku wigkszej roli.

Adp> d“;
WC .\j i
W g, +U)
WFp - o0 o o
~<lgu o+ o+ o+
WHeooo \‘ = W
RN

Rys.2.12. Ziacze spolaryzowane w kierunku zaporowym (U<O0)

Jezeli zaniedba si¢ zjawiska generacji 1 rekombinacji no$nikow w
zlaczu p-n, co jest dobrym przyblizeniem dla ziacz cienkich, to
wyrazenie na prad ptynacy przez zlacze przybiera ksztatt

O Qu g O
I =1.exp -1 (2.12)
BPhg, 0 E

gdzie U jest napigciem polaryzacji ztacza, a n jest tzw. wspdlczynnikiem
nieidealno$ci ztacza o warto$ciach nieco wigkszych od jednosci.
Wspodtczynnik n zostat wprowadzony, aby upodobni¢ charakterystyke
idealnego zlacza p-n do zlacz rzeczywistych. Ma to znaczenie przy
projektowaniu uktadow gdy wymagana jest duza doktadnos¢, np. przy
projektowaniu uktadéw scalonych.
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DIODY

MODEL DIODY ZtACZOWEJ P*-N

Dioda jest najprostszym, jednoztaczowym  przyrzadem
potprzewodnikowym; dziurowo-elektronowe zlacze p-n powstaje na
styku neutralnych obszaréw typu p i typu n w monokrystalicznej
strukturze potprzewodnika (rys.3.1). Obszary neutralne nazywane sa
bazami diody, a wraz z omowymi kontaktami z wyprowadzeniami
zewngtrznymi obszar p stanowi anodg, a obszar n - katod¢ diody.
Nieliniowa charakterystyka napi¢ciowo-pradowa zlacza jest zasadnicza
cecha diody ztaczowej. Uzyteczno$¢ diody rzeczywistej zalezy gidwnie
od stopnia podobienstwa jej charakterystyki z charakterystyka diody
idealnej oraz warto$ci szeregu parametrow elektrycznych tworzacych jej
schemat zastgpczy.

obszar Zlgcza p-n
anoda [p-baza¥™ n-baza| katoda
. (@
Ip N
0 % 0 ()
Up
ip
(©
| “Up Rys.3.1. a). Przekroj, b). Symbol
graficzny diody ztaczowej p-n,
O |>| O (d) ¢). Charakterystyka pradowo-napigciowa

d). Symbol diody idealne;j

Idealnym modelem diody jest przetacznik, ktory przy polaryzacji
ujemne] up<O0 (w kierunku zaporowym, rewersyjnym) jest otwarty i
uniemozliwia przeptyw jakiegokolwiek pradu, natomiast jest zalaczony
przy polaryzacji dodatniej up=0 (w kierunku przewodzenia),
zapewniajac bezstratny przepltyw pradu ip (rys.3.1c). Diody zlaczowe
p-n, diody Schottky’ego 1 niektore typy tyrystordw majq charakterystyki
najbardziej zblizone do charakterystyki diody idealne;.

Diody w uktadach elektronicznych moga spenia¢ réznorodne
funkcje: prostowania pradu zmiennego, sterowanej impedancji, detekcji
sygnatow, modulacji 1 generacji sygnalow wielkiej czgstotliwosci,
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iinne. Funkcje te polegaja na wykorzystaniu nie tylko nieliniowo$ci
charakterystyki, ale takze zjawisk przebicia zlacza tunelowego
i lawinowego, wrazliwo$ci wielu parametréw na temperature,
promieniowanie elektromagnetyczne, stale pole magnetyczne 1 inne
parametry S$rodowiska pracy diody. Uwydatnione w procesach
technologicznych nietypowe charakterystyki i niektore parametry diody
umozliwiaja ich bardziej efektywne wykorzystanie w diodach
specjalnych.

W zalezno$ci od rodzaju materiatu potprzewodnikowego, technologii i
zastosowania stosowane sa rozne klasyfikacje diod. I tak, ze wzgledu na
materiat wyrézniamy diody germanowe, krzemowe, z arsenku galu i
innych materiatow, a ze wzgledu na konstrukcje i technologie diody
ostrzowe i planarne: (homo)zlaczowe p-n heterozlaczowe p-n, oraz
Schottky’ego ze ztaczem metal-pdiprzewodnik. W praktyce najbardziej
powszechny jest podziat diod ze wzgledu na zastosowania, w ktorym
wyrozniamy diody prostownicze, pojemnoSciowe, przetaczajace,
stabilizacyjne, tunelowe i inne.

Dla oceny przydatnosci diod w réznorodnych uktadach definiuje
si¢ dla nich pewne maksymalne, dopuszczalne i charakterystyczne
prady 1 napigcia:

Urwu - maksymalne napigcie wsteczne, ktore moze by¢

wielokrotnie przyktadane do diody,

Ur - maksymalne state napigcie wsteczne,

Ursy - maksymalne napigcie wsteczne, ktore niepowtarzalnie

moze by¢ przylozone do diody,

Irs); - maksymalny prad przewodzenia,

Ur - napigcie przewodzenia przy stalym okreslonym pradzie,

Ir - prad wsteczny przy okre§lonym napigciu rewersyjnym

1 temperaturze ztacza 7.

Na niektérych kartach katalogowych mozna znalez¢ takze peina
charakterystyke napigciowo-pradowa oraz typy obudowy diody wraz
z jej parametrami termicznymi: maksymalng temperatura ztacza T; 4,
temperaturag obudowy 7, 1 rezystancji termicznej ztacze-obudowa Ry ;...

ROWNANIE RZECZYWISTEJ DIODY ZEACZOWEJ P-N

Parametry elektryczne diod poiprzewodnikowych sa okreslone
rodzajem i struktura krystaliczna materiatu potprzewodnikowego oraz
wlasciwosciami ztacza p-n. Wielko$¢ pradu diody ip zalezy od kierunku
1 wartoSci przylozonego napigcia up (rys.3.2). Linia prosta
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aproksymujaca duze prady diody w kierunku przewodzenia dla
up=Ur>0 wyznacza napigcie zagigcia charakterystyki Up, ktore pozwala
rozrdzni¢ material pétprzewodnikowy: okoto 0,4 V dla Ge, 0,7 V dla Si
11,6 V dla GaAs.

Prad w kierunku przewodzenia ip=I przewyzsza prad rewersyjny
Ir o kilka rzedow - stad nalezy pamigtaé, ze skale pradowe na
pogladowych charakterystykach diod dla obu kierunkéw sa rézne. Przy
duzych napigciach ujemnych up=Ux<<0 bardzo szybko wzrasta prad
rewersyjny. Przy napigciu Upg obserwujemy przebicie elektryczne
diody, ktore czgsto konczy sig jej zniszczeniem.
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Rys.3.2. Charakterystyka napigciowo-pradowa krzemowej diody zlaczowej

Prad diody rzeczywistej w kierunku przewodzenia jest zasadniczo
sumga pradow dwoch modelowych diod: rekombinacyjnej 1 dyfuzyjne;j

L U —iprstd pls U
Ip = lgro gXpBiH D+ |0@Xp575 1D (3.1)
gdzie:

Igro - zerowy prad generacyjno-rekombinacyjny w obszarze
zhacza p-n przy up=Ur-0,

Iy - prad rewersyjny nasycenia no$nikOw mniejszosciowych
przy up=Ug<0,
r¢ - rezystancja szeregowa diody,

¢r - potencjal termiczny elektronow (k7/g= 26 mV w 300 K),
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up-iprs - napigcie bezposrednio na ztaczu, przeciwne napigciu
dyfuzyjnemu .

Kazda z tych diod uwidacznia si¢ na charakterystyce rzeczywistej
diody przedstawionej w potlogarytmicznym uktadzie wspotrzednych
(In ip, up) lub (log ip, up) r6znym nachyleniem charakterystyki (rys.3.3).
Przy bardzo uwaznej analizie jej przebiegu mozna wyr6ézni¢ pigé
zakresow w kierunku przewodzenia (up=Up>0): malych pradow,
rekombinacyjny, dyfuzyjny, dryftowy (przy wysokim poziomie iniekcji)
1 omowy, oraz trzy zakresy w kierunku zaporowym (up=Ux<0): matych
pradow, nasycenia i przebicia.

Jak wida¢ z przebiegu charakterystyki Inip=f(up) 1 nachylen
prostych odcinkéw na jej poszczegdlnych zakresach, udzial pradu
rekombinacyjnego jest decydujacy przy matych napigciach
polaryzujacych ztacze w kierunku przewodzenia (0<up<4¢7). Mozna
wykaza¢, ze w  zlaczu  symetrycznie = zdomieszkowanym
I/ 1,=4,500°, dla Up=5¢;.

lgi |
|

p4{--- - - - - - - - - " " -"—-"—----"-"—--

Rys.3.3.  Charakterystyka diody
rzeczywistej  Inip=f(up/¢y) dla
znormalizowanego potencjalem ¢r
u, /¢f napigcia w kierunku przewodzenia

P
AuD /¢T

W diodach krzemowych prad dyfuzyjny zaczyna dominowaé przy
up=16¢;. W takich warunkach prad diody mozna aproksymowac
zaleznos$cia

ip=1s @XpBiD - 17 3.2)
O ngy H l

gdzie: n - wspotczynnik nieidealno$ci (emisji) zlacza p-n, za$ I -

efektywny prad nasycenia diody, przy czym [Iy< Is< Igro < Ixpo.
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Dla duzych napie¢ polaryzujacych diod¢ w kierunku
przewodzenia, takich ze up<¢;In(Np>/10n;>), mozna przyjaé

Lup

ip = Isexpgﬁﬁ (3.3)

Dla Np = 10" cm” sa to napigcia up<0,64 V oraz n=1.

Przy duzym poziomie iniekcji no$nikow mniejszosciowych do
obszaru bazy nachylenie charakterystyki znowu maleje, wspotczynnik
emisji n=2, a prad nasycenia w rownaniu wykladniczym diody (3.2)
osiaga warto$¢ Ix .

Przy duzych pradach wyrdznia si¢ tzw. =zakres omowy
charakterystyki diody (rys.3.3). Prad w tym =zakresie staje sig
proporcjonalny do napigcia zewngtrznego na diodzie wup, ktore
w znacznej swej czg$ci odktada sig na rezystancji szeregowej r slabiej
zdomieszkowanej bazy. Rezystancj¢ szeregowa wyznaczamy dla duzej
wartosci pradu Iy z réznicy napie¢ Aup pomigdzy zmierzong wartoscia
napigcia na diodzie a napigciem wynikajacym z jego modelowej
wartosci dla diody dyfuzyjnej, przy tym samym pradzie [, wedhug
zaleznosci (3.2) - (p. rys.3.3)

g =— (3.4)

Typowa dioda w $rednim zakresie pradow w kierunku przewodzenia
zachowuje si¢ jako dioda wyktadnicza wedlug rownania (3.2) ze
wspotczynnikiem emisji n=1 oraz pradem nasycenia /.

a) N
(I,n=1) BV

= Ale (avine)| Yer

O—< I—o
rR

(lgrosN=2) L |

Rys.3.4. Schemat zastepczy diody rzeczywistej: @) w kierunku przewodzenia,
b) w kierunku zaporowym

Efekty rekombinacyjne przy matych pradach 1 duzych poziomach
iniekcji sa reprezentowane w modelu diody rzeczywistej przez uktad
szeregowo-rownolegly diod rekombinacyjnych z odpowiednimi
wspotczynnikami (rys.3.4a).

Przy polaryzacji zaporowej (up=Ux<0) do pradu rewersyjnego
no$nikow mniejszosciowych I, nalezy dodaé, praktycznie w calym
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zakresie napie¢ ujemnych, prad generacyjny 1 prad uplywnosci
powierzchniowej, ktore w sumie jako prad rewersyjny /Ir przy napigciu
Upg 1nicjuja przebicie lawinowe o catkowitym pradzie I (rys.3.2b).

W zakresie napig¢ przed przebiciem catkowity prad rewersyjny I
moze by¢ reprezentowany elementem nieliniowym z odwrotna
polaryzacja 1zrodlem napigciowym Upg, zbocznikowanymi duza
rezystancja ry (rys.3.4b). Gdy pojawi si¢ przebicie, to schemat nalezy
uzupehni¢ zrodlem pradowym /3y

PARAMETRY DIODY PROSTOWNICZEJ

Zasadnicza cecha diody: duza rezystancja w kierunku zaporowym
1 niewielka jej warto$¢ w kierunku przewodzenia jest wykorzystywana w
uktadach prostowniczych, detekcyjnych 1 modulacyjnych (rys.3.5).
Rezystancja stalopradowa w kierunku przewodzenia dla statej wartosci
napiegcia up=Ur>0, wynosi

Up _Ug O UO

- = = exXp—— 3.5
P T s OPH ngf ©-3)
dla UF>3¢T»
za$ w kierunku zaporowym, dla up=-Uj
po=de e (3.6)
IR IS

gdy OURC>3 ¢
Sa to wielkosci nieliniowe, zalezne od wartos$ci napigcia i pradu diody
przy ktorych sa wyznaczane.

Statopradowy wspotczynnik prostowania diody jest definiowany
nastgpujaco

] ]
kr = r_R = expBU_FD (37)
e ¢ O

Jego warto$¢ jest miara nieliniowos$ci diody. W katalogach wartos¢ tego
wspolczynnika jest podawana przy |Up[F£1V.

Ponadto dla diod prostowniczych wazne sa dopuszczalne warunki
pracy okreslane maksymalnymi warto$ciami pradu przewodzenia Iy,
1 napigcia rewersyjnego Ugyy, mocy rozpraszanej na diodzie Py,
a takze maksymalnej i minimalnej temperatury otoczenia.
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iD iD
A A

0

/’ Rys. 3.5. Praca diody
vi prostowniczej

Wielko$¢ mocy jest oceniana jako suma mocy rozpraszanych w
diodzie przy pradach przewodzenia i rewersyjnym

P=Pr+Py (3.8)
W wigkszosci przypadkow Pr<<Pj, i mozna przyjac

P = Ppr=2Upg I, (3.9
gdzie: U 1 Irg sa warto$ciami Srednimi napigcia 1 pradu w kierunku
przewodzenia.

Ze wzgledu na wydzielana moc, krzemowe diody prostownicze
dzielimy na diody matej mocy - ponizej 1 W, diody $redniej mocy - od
1 do 10 W, diody duzej mocy - powyzej 10 W.

POJEMNOSCI ZLACZA P*-N

Nadmiarowe nos$niki mniejszosciowe dyfuzyjnego pradu
elektronowego [,;, w obszarze neutralnym p 1 dyfuzyjnego pradu
dziurowego 1,; w obszarze neutralnym n, tworza w tych obszarach
ruchome tadunki elektronow (-Q,) 1 dziur (+Q,), ktore tworza catkowity
tadunek dyfuzyjny 0,=0,+0, (rys.3.6). Wielkos¢ tych tadunkow zalezy
od napigcia polaryzujacego ztacze 1 jest proporcjonalna do obszardéw
pod krzywa rozkladu no$nikéw mniejszosciowych po kazdej stronie
ziacza.
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Dla diody p'-n tadunek nadmiarowych dziur w obszarze
neutralnym typu n (w bazie n) jest wigkszy od tadunku nadmiarowych
elektrondw po stronie przeciwnej ztacza: Q,>>Q,. Ponadto dla diody z
tzw. krotka baza n, gdy jej dlugos$¢ jest mniejsza od Sredniej drogi
dyfuzji dziur; W,<<L,, rozklad dziur w bazie jest liniowy 1 tworza one
tadunek

S(w, - 2 Y
0, =qS(%, —x,,)%:q 0, - )

n- U DD ]
Ceol2H-1np (3.10)
2 NDI] [@TD 0

gdzie: § - powierzchnia zlacza, x,- wspdlrzgdna poczatku obszaru
neutralnego n.

Zmiany napigcia na diodzie wywotuja zatem zmiany ladunku
dyfuzyjnego. Taka zmiana okresla pojemnosc dyfuzyjng

of =0 (3.11)
dup Up

Dla diody p"-n otrzymujemy

AW, -x,) n? 0 w,0 O W-x)1, 1,1
2¢T NDD mTD ] 2DP ¢T 2 ¢T

albo prosciej

Cy =397 loexp(39U) [pF], gdy o w [mA] (3.11b)
W ogblnym przypadku
| gThn 1 g7
FERL UL (3.11c)
¢t

gdzie: T, 1 T, - czasy zycia elektronow 1 dziur jako nosnikow
mniejszosciowych w obszarach neutralnych.

Poza tym, zmiany napigcia przylozone do diody wywotuja zmiany
szeroko$ci warstwy zaporowej zlacza p-n, czyli zmiany tadunku
przestrzennego zjonizowanych domieszek po obu stronach zlacza
(rys.3.7). T¢ zmiang tadunku

d QJD: EUQJA = d QJ

uktad zewnetrzny diody przyjmuje jako zmiang pojemnosci, ktora
nazywamy pojemnosciq ztqgczowq (albo barierowq)
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C =C (uy) =% (3.12)

"obszar n"

pn(UD) 777777 AQ
p
Q
-W, =X Qp
LD p 0 L,
%, W,
I
AQ, — np(UD+AUD)

"obszar p"

Rys.3.6. Dodatnie zmiany fadunku nadmiarowego ncénikow mniejszosciowych
zlacza skokowego p'-n przy skokowym wzroécie napigcia o AUp

Jezeli zatozy¢ stala szeroko$¢ d warstwy zaporowej w catym
przekroju zlacza o powierzchni S, to przez analogi¢ z kondensatorem
ptaskim, mozemy stwierdzi¢, ze pojemnos¢ ztaczowa dla zlacza
skokowego wynosi

.1
C, = ££0S _gfsfo N 2 (3.13)

d 02 Yo-Upp
gdzie : N* =N,Np/(N,+Np), przy czym N, - koncentracja akceptorow w
obszarze typu p, oraz Np - koncentracja donor6w w obszarze typu n.
Natomiast dla zlacza o liniowym rozkladzie domieszek, gdy N=ax,

pojemnos¢ ztaczowa wyraza si¢ zaleznoscia
1

0 eeq0a [
C. =S s€0
J EiZ(l.Uo—UD)E

(3.132)
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Zaleznosc¢ (3.13) przeksztalcona do postaci

DsEF 2

%@ EsoqN* Wo~Up) (3.14)

jest zaleznoscia liniowa, pozwalajaca bezposrednio z wykresu
wyznaczy¢ niektore parametry zlacza: napigcie dyfuzyjne Yy (z odcinka
na odcigtej), koncentracj¢ domieszek (z nachylenia prostej) oraz
szerokos$¢ zlacza na rzednej (S/Cj)2 -1ys.3.7.

a) b
Q, =qN,* ) t(sic)
dx,
- e
aNp | )
< %0 g€,qN’
Xp -
0 x, X
dQ 2 »
LAl € |dQJA| =dQ,, (d € sgo)
_qN A U b
- e >
pr 0 L)
v _QJ

Rys.3.7. a). Zmiany szerokosci tadunku przestrzennego d @=|x,|+x,) w funkcji
napigcia na ztaczu, b). Zaleznosé (3.14) dla ztacza progowego p'-n

Jezeli ponadto uwzgledni¢ pojemnos$ci pasozytnicze pomigdzy
ztaczem a obudowa diody C,, to catkowita pojemno$¢ diody p-n
wyniesie

C=C;+C+C, (3.15)
Juz przy matych pradach przewodzenia C,>C,, za$ przy polaryzacji
zaporowe] mamy relacj¢ odwrotna: C;<<C, 1 pojemno$¢ zlacza wynosi
od dziesigtnych czg$ci do setek pF. Wlasnie w zakresie napigé
rewersyjnych pracuja diody pojemnosciowe.

Zaleznos¢ (3.13) jest modelowa dla zlacza skokowego.
W przypadku og6élnym pojemno$¢ zlaczowa jest przestawiana
zalezno$cia empiryczna

CO
()m B(tlf
1w
L L

0

C;(up) = o—Up) (3.16)
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gdzie B=C,0)n™".
Natomiast catkowita pojemno$¢ diody przedstawimy jako

Clup) =By —up) " +Cs (3.17)

Analitycznie mozna wykaza¢, ze dla rozktadu liniowego N(x)=ax
wspotczynnik m=1/3, za$ dla rozktadu skokowego (progowego) m=1/2.

Model diody pojemnosciowe] spolaryzowanej zaporowo
przedstawia rys.3.8.

Rys.3.8. Symbol graficzny i schemat
zastepczy diody pojemnosciowej

Diody pojemno$ciowe pracuja w strojonych napigciowo uktadach
rezonansowych jako tzw. warikapy oraz w ukladach mikrofalowych
jako waraktory we wzmacniaczach parametrycznych. Istotna jest
wowczas dobro¢ takiego elementu. Dla schematu zast¢pczego diody z
rys.3.8, wynosi ona

_ (3.18)

a jej zalezno$¢ logarytmiczna przedstawia rys.3.9.
Gdy (wCirg)>1, to z (3.18) otrzymujemy

_ uCirg
22
1+ w"Cjrgls

(3.18a)

Maksymalna warto$¢ dobroci, wyznaczona na podstawie (3.18a),
Wynosi

1=
Qmax —2\/; (3.19)

1

Ci\rrls

przy pulsacji w), =
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10t

101

10 |

1 10 10 oJkHz|
Rys.3.9. Dobro¢ warikapu w funkcji pulsacji

Dla matych czgstotliwos$ci, gdy r¢<< 1/w C; oraz rs/ rp << 1, dobro¢ jest
funkcja liniowa pulsacji

Q=aCirg (3.20a)

za$§ dla wielkich czgstotliwo$ci, gdy (wCirg)>>1, jest odwrotnie
proporcjonalna do pulsacji
1

WCirs

Q= (3.20b)

MODELE MALOSYGNALOWE DIODY

Impedancja diody jako elementu nieliniowego zalezy takze od
amplitudy 1 czgstotliwo$ci wymuszenia napigciowego. Zwykle sygnat
napigciowy wymuszajacy prad w diodzie ma charakter harmoniczny o
amplitudzie U, duzo mniejszej od napigcia statego Up>0,
polaryzujacego przewodzaco diodg (U;<<Up), ktéry zapiszemy jako

up(t)= Up+ ut) =Up+U,cos(ax) (3.21)
Przy bardzo matych czgstotliwo$ciach wymuszenia napigciowego
efekty pojemnosciowe sa pomijane, a rezystancje dynamiczng diody

dyfuzyjnej n-p przy Up>>@r otrzymujemy rozniczkujac uproszczona
zaleznos$¢ napigciowo-pradowa
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= 1o rexpr o Ho 17 1 expl Yo (3.22)
D~Is B“l— B S B“l— :
0 oy ] 0 ¢r ]
Zatem rezystancja dynamiczna wynosi
r=do _ o7 oy (3.23)

1 jest miara krzywizny charakterystyki napigciowo-pradowej w punkcie
(Up,Ip) - rys.3.2. Warto$¢ r; wyznaczamy graficznie jako cotangens kata
nachylenia stycznej do charakterystyki w punkcie (Uplp) - w
odréznieniu od rezystancji statopradowej rp, okreslanej przez nachylenie
prostej przechodzacej przez punkty (0, 0) 1 (Up,Ip), czyli

r,=—2= (3.24)
I D

Reaktancja diody zwiazana jest ze zmianami tadunku w warstwie
zaporowej ztacza 1 tadunku no$nikéw mniejszosciowych w bazie diody.
Na jej wielko$¢ sktadaja sig¢ przede wszystkim pojemnos$¢ dyfuzyjna Cy,,
okreslona zalezno$ciami (3.11 1 3.12), oraz pojemnos¢ ztaczowa C,,
okreslona zaleznoscia (3.13).

Elementarna analiza zachowania si¢ no$§nikdw mniejszosciowych
w diodzie dyfuzyjnej p'-n o dlugiej n-bazie pozwala przedstawié
admitancj¢ diody w postaci [86]

y:(rlb—D,/1+ja)rID +jaC; (3.25)

T

gdzie T, - Sredni czas zycia dziur jako no$nikow mniejszoSciowych
w bazie typu n.
Dla matych pulsacji, gdy wt,<<1, z powyzsze] zalezno$ci mamy

i . Mip O o
y~ﬂ+1w%gp +CJ %= gd +J(A)(Cd +CJ) (326)

gdzie: g=1/ry=Ip/¢r - konduktancja diody, za§ C,; - pojemnosc
dyfuzyjna, okreslona zalezno$cia
_ IpT _94Tp
T2, 2

(3.27)

Natomiast dla duzych pulsacji, gdy wt7,>>1, admitancja (3.25)
przyjmuje postac
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o . wr, O [r, O
=P liwr +juC. = —— +jw — +C, 3.28
V= IOT, FI6C = 0ay " +] @d o JQ (3.28)

Elementy admitancyjne réwnan (3.26) i (3.28) wystepuja w schemacie
zastepczym diody potprzewodnikowej (rys.3.10).

Rys.3.10.  Matosygnalowy  schemat
< ! zastepczy diody p'-n

| — I
d Cd I:l I
1 |
C, !
|| ]
| || | !
P U~ g i

DIODY STABILIZACYJNE

Diody stabilizacyjne pracuja w  zakresie rewersyjnym
charakterystyki napigciowo-pradowej w warunkach odwracalnego
przebicia elektrycznego zlacza p'-n” o mechanizmie Zenera lub/i
lawinowym (rys.3.11). W takim bardzo cienkim zlaczu powstaja
warunki ostrego 1 wyraznego przebicia wyrazajacego si¢ naglym
1 znacznym wzrostem pradu przy stosunkowo niskich napigciach. Diody
stabilizacyjne sa wykonywane zwykle z krzemu, dlatego sa bardziej
stabilne 1 odporne na przebicie cieplne niz diody germanowe.

Maksymalna dopuszczalna moc rozproszenia P,, diody
stabilizacyjnej ogranicza jej pradowy zakres pracy w danej temperaturze
otoczenia T, Zakres ten mozna okresli¢ na podstawie maksymalnej
mocy dopuszczalnej P,,,.(20°C) w temperaturze otoczenia 7,=20°C (lub
300K) oraz dopuszczalnej maksymalnej temperatury ztacza 7T}

-T

T‘max a
Pyax = Pyx (200C)m (3.29)

J max

Charakterystyczne nominalne napigcie przebicia Uy (ang. k -
knee) jest niewiele mniejsze od napigcia stabilizacji U, Zatem mozna
przyjac, ze maksymalny prad stabilizacji wynosi

| o = I—max (3.30)

Warunki pracy diody ustawia si¢ w ten sposob, ze sredni prad pomigdzy
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L. a1, wyznacza punkt pracy stabilizowanego pradu

— Imalx + In’in
l, —T (3.31)
iZA
l'IJZI lJIZK J
o U,
i i ______________________ -Imin
optymalny i :
punkt 9 (R s,
pracy i
i '}I_"A'u_z ___________________ -
P _________________________ B Imax
max
Rys.3.11. Charakterystyka
1 zakres uzytecznej pracy

diody stabilizacyjnej

Dla punktu pracy (I, U;) definiujemy rezystancje dynamiczna

A
r,="0z (3.32)
Ai,
oraz rezystancj¢ statopradowa
R, = Yy (3.33)
IZ

Stosunek obu rezystancji nazywany jest wspolczynnikiem nieliniowosci
diody stabilizacyjne;j

dz

RZ IZ
="z -z 3.34
L Ty 39

UZ

Wspodlczynnik ten wyraza wzgledne zmiany pradu plynacego przez
diodg stabilizacyjna do wywotanych nim wzglednych zmian napigcia 1
dla dobrych diod stabilizujacych [3>100.
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Wplyw temperatury otoczenia na stabilizowana warto$¢ napigcia
jest okreslany temperaturowym wspotczynnikiem wzglednych zmian Uy

_ AU,
U,AT

. [%/K] (3.35)

gdzie: AU, - $rednia warto$¢ zmian temperaturowych U, przy pradzie I,
AT - dopuszczalny zakres temperatury pracy diody.

Wiasnie wielko$¢ 1 znak TWU, ujawnia charakter przebicia
elektrycznego zlacza diody stabilizacyjnej (rys.3.12).

™U, T,

[%/K] | [@]

0,05

0 U,V

~0,05-
Rys.3.12. TWU; 1 rezystancja
dynamiczna w funkcji napigcia
stabilizacyjnego

Przy przebiciu Zenera posiada ona TWU,<0, za$ przy przebiciu
lawinowym TWU,> 0. Przy koncentracji domieszek Npy=N,=5,10"m>
(co pozwala uzyska¢ U, = 5...6 V) nastgpuje kompensacja efektow
temperaturowych przebicia zlacza 1 TWU,= 0. Duzy dodatni TWU,; w
diodach stabilizacyjnych o napigciu powyzej 15V jest zwykle
kompensowany poprzez utworzenie struktury szeregowej ztacz p’ -n' -
n-p. Drugie zlacze pracuje w kierunku przewodzenia i ma TWU<0,
przy typowej wartosci Urp=0,7...1V, co skutecznie sprowadza
wypadkowa warto$¢ wspotczynnika temperaturowego blisko zera w
diodach stabilizacyjnych z kompensacja temperaturowa. Napigcia
ponizej 1V moga by¢ stabilizowane przez stabistory - diody p-n
polaryzowane przepustowo, jednakze ich TWUy jest znaczny 1 wynosi
od - 0,2 do - 0,08 %/K dla temperaturowo skompensowanych
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stabistorow.

DIODY TUNELOWE

Jezeli obszar zlacza diody zostanie jeszcze bardziej
zdomieszkowany niz w diodzie Zenera, to napigcie przebicia takiego
zlacza stanie sie bliskie zeru: Ux=0. Dioda p* -n", ktora ma wigksza
rezystancj¢ w kierunku przewodzenia niz w kierunku zaporowym jest
diodq wstecznq (rys.3.14a). Jest to zatem odwrdcenie funkcji ztacza -
bardzo uzyteczne w detekcji sygnaléw mikrofalowych. Sa to zwykle
diody germanowe.

__________________

| 1 1 1 1 >
0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 UD[V] u!

Rys.3.13. Typowe charakterystyki: a). Germanowej diody wstecznej, b). Diody
tunelowej

Diody tunelowe sa jeszcze bardziej zdomieszkowane (> 10'® cm™)
1 wyrozniaja si¢ swoja nietypowa, w ksztalcie litery N, charakterystyka
napigciowo-pradowa w kierunku przewodzenia (rys.3.14b). Jej
szczegbdlna cecha jest zakres napigciowy o ujemnej rezystancji
dynamiczne] r=dup/dip, w ktorym prad maleje od wartosci szczytowe]
Ip (peak) do minimum lokalnego I, (valley) przy wzro$cie napigcia od
Up do Uy. W tym zakresie §rednia warto$¢ ujemne;j rezystancji wynosi
Mg = Yy “Up (3.36)

ly —1p

W zakresie rezystancji ujemnej prad diody zmienia charakter
z tunelowego na dyfuzyjny, ktéry dla napie¢ up>U), jest) zasadniczym
pradem diody - ©poza pradami upltywnos$ciowymi. Przebieg
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charakterystyki w przyblizeniu moze by¢ zapisany jako suma tych
dwoéch pradow

up, .0 ud 0O Ouy0 0O
=lp——expl——=[1+lo@Xp -10 (3.37)

Up Bl Up H o B}?H 0
Rezystancja dynamiczna dla napig¢ Up 1 Uy jest zatem

nieskonczenie wielka, natomiast w punkcie przegigecia charakterystyki
(Ug, Ir) osiaga minimalna warto$¢ ujemna

R P Vi

min
I

(3.38)
I P

Taki prosty opis diody tunelowej jako rezystancji ujemnej jest
wlasciwy tylko dla matych czestotliwosci. W praktyce diody te sa
wykorzystywane zwykle do wzmacniania 1 generacji przy duzych
czestotliwosciach. W pasmie mikrofalowym w schemacie zast¢pczym
diody tunelowej nalezy uwzgledni¢ znaczna pojemno$c¢ zlacza C; oraz
indukcyjno$¢ Lg 1 rezystancje szeregowa rs doprowadzen drutowych,
ktore takze oddziatuja na prace diody.

N

||
|

0O
|

o Rys.3.14. Schemat =zastgpczy diody
tunelowe;j

Zgodnie z tym schematem impedancja wejsciowa diody tunelowe;j
Wynosi

(3.39)

[D]I:II:II:I

§S+1 +(arc;) g Jwa_ 1+(arC )2

Czgs¢ rzeczywista tej impedancji jest rOwna zero przy czestotliwosci

7 O O
f,=——.|G--IQ 3.40
" omC\Os O (349

Dla wigkszych czgstotliwosci skladowa aktywna impedancji staje sig
dodatnia, a f,, osiaga warto$¢ maksymalna przy [F[F=2rs. W ten sposob
o wlasciwosciach czegstotliwosciowych diody tunelowej decyduje stata
czasowa 7sC. Przy duzych koncentracjach domieszek pojemno$¢
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zlaczowa jest jednak znaczna - moze sigga¢ nawet do 100 pF.
Czgs¢ urojona impedancji (3.39) zeruje sig¢ przy czgstotliwosci

]DI ; U

o () g

Jest to czgstotliwo$¢ rezonansowa wiasnych drgan pasozytniczych.
Dlatego w typowych zastosowaniach mikrofalowych dioda pracuje przy
czgstotliwos$ciach f; mniejszych niz fy1 f9 (f.o> f0> fo), a drgania te
nie wystapia do wartosci krytycznych, jezeli

L<Cjrgr (3.42)

Mata indukcyjno$¢ szeregowa uzyskuje si¢ poprzez wykonywanie
wyprowadzen pradowych diody z taSm, membran lub wigkszych ptytek
zamiast z cienkich drutow.

W zalezno$ci od wartosci parametréw wilasnych w schemacie
zastgpczym oraz wielko$ci napigcia polaryzacji i1 obcigzenia dioda
tunelowa moze pracowac jako wzmacniacz, oscylator lub przetacznik.
Diody wzmacniajace powinny mie¢ duze czestotliwosci krytyczne
1 maly poziom szumow, diody oscylacyjne - duza moc przekazywana do
obciazenia, a diody przetacznikowe - duzy skok napiecia Uy -Up.

(3.41)
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TRANZYSTORY BIPOLARNE

BUDOWA | DZIALANIE TRANZYSTOROW BIPOLARNYCH

Struktury zlaczowe tranzystorow

Tranzystor bipolarny jest trojelektrodowym  przyrzadem
potprzewodnikowym zbudowanym z dwoch zlaczy p-n lub n-p
wykonanych w jednym krysztale, odlegltych nie wigcej niz 1 pym w
strukturze n-p-n lub p-n-p przez ktore plyna prady obu typow
nos$nikéw: elektrondw 1 dziur - stad okreSlenie: tranzystor bipolarny
(rys.4.1). Ztacza te rozgraniczaja trzy obszary neutralne tranzystora:
emitera (E), bazy (B) i kolektora (C) - kazdy obszar ma wtasna elektrode
zewnetrzna. Nosnikami pradu w bazie tranzystora n-p-n sa dziury,
a w tranzystorze p-n-p - elektrony.

Rys.4.1. Struktury n-p-n i p-n-p tranzystoroéw bipolarnych oraz ich symbole
uktadowe: E-emiter, C-kolektor, B-baza

Zasada dziatania obu typoéw tranzystora jest jednakowa: nos$niki
mniejszosciowe wstrzyknigte z emitera ponad obnizona bariera
spolaryzowanego przewodzaco ztacza E-B do bazy, dyfuzyjnie
przemieszczaja si¢ przez jej obszar neutralny, az zostang porwane polem
elektrycznym zlacza B-C, aby dotrze¢ w miar¢ bez strat
rekombinacyjnych do elektrody kolektora (rys.4.2). Roéznica polega
jedynie na tym, ze w tranzystorze o strukturze n-p-n prad nos$nikow
mniejszosciowych,  plynacy przez bazg, tworza elektrony,
a w tranzystorze o strukturze p-n-p - dziury. Tranzystor bipolarny
pracuje efektywnie jako wzmacniacz w stanie aktywnym normalnym, w
ktorym ztacze emiterowe spolaryzowane jest przewodzaco (Upz > 0),
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a kolektorowe zaporowo (Upc < 0). Ta efektywnos$¢ uwarunkowana jest
grubo$cia bazy xp, ktéra powinna by¢ duzo mniejsza niz droga dyfuzji
nos$nikéw mniejszosciowych wstrzyknigtych do bazy L,z (xz << L),
za$ koncentracja no$nikow wigkszosciowych w emiterze powinna by¢
duzo wigksza niz w bazie.
E B C
7 bezp/olaryzaql

qUEB= +0,6€V B )

b)
-q Ucp=-10eV
a) ) z polaryzacp
Un+ n 1 E I C
EC—] —©C
_________ E C
! c
Bo it
—
— > Ucc
XE XB _XC

Rys.4.2.  a). Przekrdj planarnego tranzystora bipolarnego n-p-n, b). Diagram

pasm energetycznych, ¢). Jego jednowymiarowy model przy polaryzacji do pracy

w uktadzie wzmacniajacym uzz>0 1 ucp<O ( z zaznaczonymi strumieniami
elektronow = i dziur—> )

Roéwniez w kolektorze powinno by¢ (w stanie réwnowagi
termodynamicznej) mniej nosnikow wigkszosciowych niz w emiterze:
n, <<n,, a zatem bardziej efektywne sa niesymetryczne struktury
n'-p-n (rys.4.3a). Ponadto, obszar ztacza kolektorowego skuteczniej
zbiera elektrony, gdy jest kilkakrotnie wigkszy od ztacza emiterowego.
Powyzsze warunki sa najtatwiejsze do spetnienia w technologii
epiplanarnej tranzystorow krzemowych. W tych warunkach pracy,
zgodnie z teorig ztacza p-n, zlacze emiterowe ma niewielk a rezystancje -
kilkunastu omow, natomiast spolaryzowane zaporowo ziacze
kolektorowe ma duza rezystancje - kilka megaomow - ale tylko wtedy,
gdy w obwodzie emitera nie plynie zaden prad. Podczas pracy w
konfiguracji wspdlnej bazy (rys.4.2) ztacze emiterowe efektywnie
wstrzykuje duzy strumien elektronéw do neutralnego obszaru bazy.

Strumien ten tworzy prad elektronowy emitera /,, - przeciwnie

skierowany do kierunku strumienia. Jest to zasadniczy pr ad tranzystora -
tzw. prad sprzezenia.
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a)
RE[
Ure
Ig=le+1r g
L \i Ie=lyctlyc
: [nC
Lk Lc=lco

Rys. 4.3. a). Rozklady nos$nikéw, b). Rozktady pradow dyfuzyjnych w
tranzystorze n+-p-n przy pracy w stanie normalnym aktywnym, gdy xz<<L,5 (.,
PoE 1 Noc, Poc - Stany rownowagowe koncentracji nosnikdw w emiterze i
kolektorze)

W bazie jednorodnie domieszkowanej akceptorami, nadmiarowe
elektrony przemieszczaja si¢ w strong ztacza kolektorowego, tworzac
prad dyfuzyjny
d
In = qADnB n(X)

dx

4.1)

gdzie 4 - obszar przekroju poprzecznego bazy, D,, - wspdlczynnik
dyfuzji elektronéw w obszarze bazy.

Czes¢ elektronow ulegnie rekombinacji w obszarze bazy.
Jednakze znaczna ich wigkszo$¢ dotrze do ztacza kolektorowego, przez
ktore zostana szybko przemieszczone w silnym polu elektrycznym
zaporowo spolaryzowanego ztacza do obszaru neutralnego kolektora
jako prad /., a nastgpnie do jego obwodu zewngtrznego. Catkowity
prad kolektora /. jest wigc suma tej czg$ci pradu emitera /,, ktora
dotarta do kolektora oraz wlasnego pradu nasycenia |, zlacza

kolektorowego spolaryzowanego zaporowo
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lc=—-ayle Tl (4.2)

gdzie: a, - statoprqdowy wspolczynnik wzmocnienia prqdu
kolektorowego, tutaj definiowany naste¢pujaco

ay =l (4.3)

Ujemny znak w tej definicji wynika z przeciwnych kierunkéw pradow
I, 1 1., umownie skierowanych jak na rys.4.3a. W typowych
tranzystorach warto§¢ wspotczynnika o, =0,980......0,995 1 zalezy
glownie od relacji pradow |,/ I. (rys.4.3b). Réwnanie kolektorowe
(4.2) pozwala rowniez wyznaczy¢ |, jako prad kolektora przy
Uy <<0,gdy I, =0.

Wazno$¢ rdéwnania (4.2) mozna poszerzy¢ takze 1 dla zakresu
napi¢g¢ w kierunku przewodzenia ztacza kolektorowego (U, >0),
piszac je w postaci

H 0, . 01
I.=-a,l, +1.,0 —exp3=c (4.4)
c NTE COD BE%

Wykreslone charakterystyki wyjsciowe tranzystora wedlug tej
zaleznosci przedstawia rys.4.4.

[c[mA]
V' N
8_ |E:8 mA
=6 mA
4| =4 mA
=2 mA
IE:O mA
i = )
10 -5 -10[V]  Usc

Rys.4.4. Charakterystyki wyjsciowe tranzystora dla konfiguracji wspdlnej
bazy - wedhug zaleznosci (4.4)

Dla zakresu napig¢ U,. >0 takze kolektor wstrzykuje elektrony

do bazy: mowimy wtedy, ze tranzystor wchodzi w stan nasycenia.
Zatem na skutek iniekcji no$nikéw z emitera prad kolektora wzrasta od
niewielkiej wartoSci pradu rewersyjnego |, do . =1-. W ten sposob
przez zaporowo spolaryzowane ztacze ptynie prad prawie taki sam jak
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prad ptynacy przez spolaryzowane w kierunku przewodzenia zlacze
emiterowe. Jezeli prad kolektora wzrasta przy staltym napigciu zrddta
zasilania U.., to fizycznie oznacza, ze rezystancja zlacza

kolektorowego dla pradu elektronowego zmniejsza si¢ 1 staje sig
poréwnywalna z rezystancja zlacza emiterowego. W wyniku iniekcji
(emisji) zachodzi zatem transformacja rezystancji kolektora - st ad nazwa
tego przyrzadu: tranzystor.

Jednakze przez spolaryzowane przewodzaco ztacze E-B
wstrzykiwane sa do emitera dziury, tworzac prad [, - catkiem

bezuzyteczny w zasadnicze] funkcji tranzystora jako elementu
wzmacniajacego. Prad ten razem z pradami rekombinacyjnymi w
obszarze ztacza [, 1 obszarze neutralnym bazy [, -1, oraz

pradem | ., sktadaja si¢ na catkowity prad bazy I,. Powstale na skutek

rekombinacji  ubytki ladunku dodatniego w obszarze bazy sa
uzupehiane ze zrédta w obwodzie zewnetrznym.

Konfiguracje i stany pracy tranzystora

We wzmacniajacych uktadach tranzystorowych wyrdznia si¢
obwdd wejsciowy 1 obwod wyjSciowy; na wejsciowy podawane jest
zmienne napigcie sygnatu wzmacnianego, w wyjsciowym wydzielany
jest w obciazeniu wzmocniony sygnal. W zalezno$ci od tego, ktoéra
elektroda tranzystora jest wspolna dla obu obwodow wyrd zniamy trzy
konfiguracje wtaczenia tranzystora w uklad wzmacniacza: wspdlnej
bazy (OB), wspolnego emitera (OE) 1 wspolnego kolektora (OC) -
rys.4.7.

Rys.4.7. Trzy konfiguracje pracy tranzystora bipolarnego

Analizujac poszczegolne konfiguracje nalezy zawsze mie¢ na
uwadze, ze procesy fizyczne w tranzystorze nie zale za od tego, ktora z
elektrod jest wspdlna - zawsze uzyskamy wzmocnienie mocy sygnatu.
Wstepna analiz¢ wlasciwosci 1 parametréw  wejsciowych lub
wyj$ciowych mozna przeprowadzi¢ na podstawie kierunku polaryzacji 1
parametréw obu ztacz jako szczeg6lnych diod: diody emiterowej 1 diody
kolektorowej. Zacza tych diod moga by¢ polaryzowane w kierunku
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przewodzenia (przepustowym) lub zaporowym. Dla dwoch diod 1 dwoch
kierunkow polaryzacji mamy cztery kombinacje - cztery stany pracy
tranzystora: aktywny normalny, nasycenia, aktywny inwersyjny
1 odciecia (zatkania).

Tranzystor pracuje jako wzmacniacz w stanie aktywnym
normalnym, za$ gdy pracuje jako przelacznik, to przechodzi ze stanu
odcigcia przez stan aktywny normalny do nasycenia - i odwrotnie.

Przejscie tranzystora w stan nasycenia najprosciej jest
obserwowa¢ w konfiguracji OE (rys.4.8).

IR

B
+
BB
- U
T N

Suma napie¢ w obwodzie kolektorowym wynosi wowczas
Uce =IcRe ~Upe +Uy (4.5)

U Rys.4.8. Tranzystor n'-p-n

w konfiguracji OE

Jezeli U, jest wystarczajaco duze, a spadek napigcia na rezystorze R,
dostatecznie maty, to U,. <0 - co oznacza polaryzacj¢ zaporowa ztacza
B-C 1 stan aktywny normalny. Jezeli jednak zwigkszymy prad bazy I,
1 napigcie na ztaczu B-E, to wzro$nie prad kolektorowy /., a wraz z
nim 1 napigcie na rezystorze R.. Wzrost tego napigcia oznacza, zgodnie
z powyzszym rownaniem, spadek zaporowego napigcia na zlaczu
kolektorowym - doktadniej spadek jego warto Sci bezwzglednej |U ;.| W
miar¢ wzrostu /. przy stalej wartosci U,.. powstanie taka sytuacja, ze
na zlaczu B-C pojawi si¢ zerowe napigcie, a przy dalszym, juz
niewielkim wzroscie [., zlacze to stanie si¢ spolaryzowane
przewodzaco U,. >0. Sa to warunki dla stanu nasycenia tranzystora. W
tym stanie U,. >0 1 Upc> 0, a prad kolektora nie jest juz kontrolowany
przez I,.

Dziatanie rzeczywistego tranzystora bipolarnego jest jednak
bardziej zlozone niz w powyzszym najprostszym opisiec modelowym.
Efekty II rz¢du: migdzy innymi efekt modulacji szeroko$ci bazy (efekt
Early’ego), pojawienie si¢ pola elektrycznego 1 sktadowej dryftowe;j
pradu oraz duze poziomy wstrzykiwania nosnikow w bazie maja wptyw
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na przebieg charakterystyk pradowych i warto$ci podstawowych
parametrow pracy tranzystora bipolarnego.

4.2. CHARAKTERYSTYKI STALOPRADOWE

4.21. Model Ebersa - Molla

W pierwszym modelu Ebersa-Molla (model E-M) z roku 1954
[60] tranzystor bipolarny jest przedstawiony jako kombinacja dwoch
parametrycznych zrédet pradowych, sterowanych pradami diod:
emiterowej 1 kolektorowej. Na rys.4.9 przedstawiono modele
Ebersa-Molla dla tranzystorow n-p-n 1 p-n-p, przy czym dla obu
tranzystoroOw zastrzatkowano dodatnie napigcie na ztaczach, za$§ prady
zewnetrzne przyjeto jako dodatnie, jezeli wptywaja do wnetrza uktadu
(taka konwencja jest powszechnie stosowana w literaturze).

E g C E g C
B B
a,l, aly al, ayly

B

Rys.4.9. Modele Ebersa-Molla dla tranzystoréw n-p-n i p-n-p.

Zgodnie z rys.4.9, prad kazdego ztacza jest superpozycja pradu
wlasnego oraz pradu wstrzyknigtego przez ztacze sasiednie

U v, O O U Ou,. 0 U
I, =-1I,,@xp TBE -1+ a, I exp TBG -1 (4.6)
E ESI:I ¢TH |:| 1 CSI:I ¢TH |:|

0 Ou,.. 0 0O 0 Ou,.0 0O
I.=a, I expd20- 10 I expd—=O-1 4.7
c NES% th(pTD B_ CS% popTD E 4.7)
gdzie: I, - prad rewersyjny nasycenia ztacza emiterowego przy
zwartym ztaczu kolektorowym (U,.= 0), [.; - prad rewersyjny
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nasycenia ztacza kolektorowego przy zwartym ztaczu emiterowym
(Uz=0), n 1 m - wspdlczynniki nieidealnosci (emisji) ztacza, kolejno
emiterowego 1 kolektorowego, «a, - stalopradowy wspdtczynnik
wzmocnienia pradowego tranzystora w konfiguracji wspolnej bazy (OB)
przy aktywnej pracy normalnej, a, - stalopradowy wspolczynnik
wzmocnienia pradowego tranzystora w konfiguracji OB przy aktywnej
pracy inwersyjnej (zwrotnej). Powyzsze parametry sa wspodlzalezne
w tozsamos$ci Onsagera

aNIES:a]ICS EIS (48)

gdzie I jest tzw. transportowym prqdem nasycenia W modelach

komputerowych (np. SPICE). Zatem kazdy z nich mozna wyznaczy¢
znajac trzy pozostate - jakkolwiek tozsamos$¢ ta jest prawdziwa tylko
przy symetrii geometrycznej tranzystora.

Tozsamo$¢ Onsagera pozwala uzalezni¢ rownania E-M tylko od
trzech parametrow o ,,a, 1 I

I 0 U, O 0 Qu,.0 O

I, = —@XpBﬂD—lm’flS@XpBiD—lD (4.9)
a,g e, 0 g "o Onp,.0
0 v, .0 O 0 QOu,.0 O

I. =1 @xpmﬂm—lg——sg; xp—2~- 1] (4.10)
N Lhe [ 0 a, [ Dn(bTD N

Obie powyzsze pary rownan E-M uproszcza si¢ znacznie, jezeli
zdefiniujemy dwie wielkos$ci

0 o, 0 O
I, =1,..@xp L—BE -1 4.11)
N ES|:| ¢TE |:|

- prad diody emiterowej dla aktywnej pracy normalnej tranzystora, przy
U,: >03V i U,. <<0, oraz

O 0Ou

Lo E@XpBﬁH 1D (4.12)

- prad diody kolektorowej dla aktywnej pracy inwersyjnej tranzystora
przy Ug <<0 1 U,.>0,3V. Dla wystarczajaco duzych wartosci

napigcia U, =0,3...0,6V, prad diody emiterowej mozna zapisac jako

Ly, O
I, =1,.exp[F2LT] 4.13
N ES pD”t(PTD ( )
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W ten sposob powstaje najprostszy uktad rownan E-M
lc=-1, +a,l, (4.14)
lc=ayly -1, (4.15)

Al

e

U :E Rys.4.10. Typowa charakterystyka
diody emiterowe;j

Dwa rownania Ebersa-Molla wraz z prawami Kirchhoffa dla
tranzystora: pradowym (ppK)

I, +1.+1,=0 (4.16)

oraz napigciowym (npK)
Ucg =Upe Uy (4.17)

sa czterema niezaleznymi rOwnaniami tranzystora, ktére wiaza ze soba
jego  szes¢ parametrow  zewngtrznych: 1,1, 1,, U, U, 1U,.
Ponadto z ppK otrzymujemy prad bazy

1,=—(1, +1.)=1,(1-a,) +1,(1 -a,) (4.18)

ktory czesto wystarczy zapisac jako

0
|B=(1—aN)|ESexp§%H (4.19)

W  normalnym aktywnym stanie pracy tranzystora ztacze
emiterowe jest spolaryzowane w kierunku przewodzenia, a ztacze
kolektorowe zaporowo. W takich warunkach prad kolektorowy mozna
wyrazi¢ przez prad emiterowy

l.=-a,l, -I1,(1-a.a),) (4.20)
Poniewaz U,. <<0, to z (4.12) otrzymujemy |, =—l.5 1 zalezno$¢
(4.20) mozemy zapisa¢ w postaci

I.==a,l, - 14(l-a,a)) (4.21)
Podobnie dla inwersyjnej pracy aktywnej mamy

I, =-a,1. -101-a,a),) (4.22)
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Charakterystyki tranzystora w konfiguracji OE

Tranzystor bipolarny pracuje najczesciej w  konfiguracji
wspolnego emitera OE, w ktorej sterowany jest pradem bazy I,

(rys.4.11a).
a)

o

Rys.4.11. a).Tranzystor n-p-n w konfiguracji OE, b). Jego wielkosygnatowy model

Jezeli zatem skorzystamy z ppK wedlug (4.11) 1 zastapimy prad
emiterowy w roéwnaniu (4.2) pradem |. - (I B~ IC), to otrzymamy
rownanie kolektorowe dla konfiguracji OE

a I
[o=—2 ]+ =81, +(B, +1)I (4.23)
c l-a, B 1-a, N*B N Co
gdzie
a,
= 4.24
By 1-a, (4.24)

jest  staloprqdowym  wspdiczynnikiem  wzmocnienia  prqdowego
w konfiguracji OE. Zalezno$¢ (4.23) jest podstawowym rdéwnaniem
tranzystora dla tej  konfiguracji, ktora jest  zilustrowana
wielkosygnalowym modelem na rys.4.11b. Stalopradowy wspoétczynnik
wzmocnienia pradowego 3, moze by¢ wyznaczony z charakterystyki
przej$ciowej tranzystora /. = (1) (rys.4.12).

Podobnie dla inwersyjnej pracy aktywnej tranzystora - po
odwroceniu rdl ztacza emiterowego ze zlaczem kolektorowym -
zdefiniujemy wspolczynnik inwersyjnego wzmocnienia prqdowego
w konfiguracji OE

al

B, = (4.25)

“1-a,

Prad zerowy kolektora /.., przy otwartej bazie tranzystora (rys.4.11a)
pracujacego w konfiguracji OE definiujemy nast¢pujaco
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(4.26)

1+ Bl

Rys.4.12. Charakterystyka przejsciowa
| dla OE 1 jej parametry

B
>

Dla wystarczajaco duzych napi¢¢ na tranzystorze (U, >03V)

charakterystyki wyjsciowe w konfiguracji OE, na skutek efektu
Early’ego, wykazuja jednak zalezno$¢ liniowa od U, ze

wspofczynnikiem nachylenia 1/ U

[] U U, U [ []
IC = CYNIESl:1 + UCE [bXpBUiD:ﬁNIBD + UCE |:| (427)
0 v,O0 v, O 0 v, O

gdzie U ,,, - napigcie Early’ego. Napigcie to wyznaczamy z ekstrapolacji
rodziny charakterystyk wyjsciowych do przecigcia si¢ z osia U,
(rys.4.13). Ekstrapolowane proste przecinaja si¢ w jednym punkcie U ,,
tylko wtedy, gdy baza jest jednorodnie zdomieszkowana.

AIC

U
Rys.4.13. Charakterystyki wyjSciowe dla konfiguracji OE

Podobny typ zaleznosci liniowej jak w réwnaniu (4.27) wystepuje
w zakresie inwersyjnej pracy aktywnej 1 jest charakteryzowany
napigciem Early’ego U ,,
UC DUBC

. U
. I:bxp .
a0 Ong,

(4.28)

I

O
I, :GIICSEI_
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Model transportowy tranzystora

W symulacji komputerowej pracy tranzystora w konfiguracji OE
prad nasycenia [, okreslany tozsamos$cia Onsagera (4.9), jest jedynym
parametrem modelu E-M dla obu ztacz. W tym przypadku definiowane
sg prady

Ipe =0yl (4.29)
oraz

lcc=ayly (4.30)
1 teraz rownania E-M przyjmuja postacé

I
le =—l —BL;: (4.31)
I

lc =14 —'BLIC (4.32)
gdzie

ler = lee ~lec (4.33)

jest pradem transportowym kolektora.

Na podstawie rownan (4.29) 1 (4.30) oraz ppK w postaci (4.16)
tatwo wykaza¢, ze prad bazy mozna teraz przedstawi¢c w postaci
rOwnania

lee |
|, = £ +-CC 434
B By (39

ktore opisuje tzw. model transportowy tranzystora (rys.4.14). W tym
modelu  zrodlo pradowe reprezentuje nosniki mniejszosciowe
transportowane przez baze, a prady .. 1 | . zaleza od tego samego

pradu /.

ICT

©

Rys.4.14. Model transportowy
tranzystora n-p-n

Prosty model E-M 1 jego pochodne modele wielkosygnatowe nie
ujmuja roznych efektow wyzszego rzedu, w tym rowniez efektéw
zwiazanych z gromadzeniem tadunkow elektrycznych przez ztacza p-n.
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Sa one istotne przy analizie przyrostowej w szerokim zakresie zmian
napi¢¢ na ztaczach tranzystora.

W tym celu model transportowy czesto uzupelniany jest o
nieidealne diody rekombinacyjne, pojemnosci ztaczowe i rezystancje
szeregowe elektrod 1 obszarow nieaktywnych tranzystora (rys.4.15).
Modele tego typu sa wykorzystywane w komputerowych metodach
analizy uktadow elektronicznych.

C
r'CC
. 1C
C I CR I EC
cB ;& ZS (n = 2) :BI

Cep 5 Y !
= (n iRz) ﬁ Rys.4.15. Model transportowy
- tranzystora n-p-n uzupelniony
E diodami rekombinacyjnymi o
Iee wspolczynnikach emisji n=2,
rezystancjami szeregowymi
E doprowadzen 1 nieliniowymi

pojemno$ciami ztacz

PARAMETRY | MODELE MALOSYGNALOWE
TRANZYSTOROW BIPOLARNYCH

Definicje podstawowe

Tranzystor wykazuje witasciwosci wzmacniajace, gdyz mata zmiana
pradu chwilowego bazy Ai, =i, -1, =1, wywoluje duzo wigksza
zmiang pradu w obwodzie kolektora Ai.=i.—1. =1, . Stosunek tych

zmian wyznacza warto§¢ matosygnatowego wspotczynnika wzmocnienia
pradowego [3 przy stalych wartosciach pradéw [, i /. dla konfiguracji
OE

B="C=le 5> (4.35)

Prad bazy wptywa do emitera, zatem [, =1, (1 + B) 1 w podobny sposéb
obserwujac zmiany pradu emiterowego, zdefiniujemy malosygnatowy
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wspolczynnik wzmocnienia prqdowego a dla konfiguracji OB jako

IL_ LB _ B
[, L(1+p) 1+

(4.36)

Okreslenie punktu pracy tranzystora

Aby tranzystor dzialal w uktadzie prawidlowo jako element
aktywny musi mie¢ wilasciwe 1 dokladnie okreslone state prady
wplywajace do kolektora, emitera 1 bazy: I.,1, 1 I, - znajdujace si¢
w aktywnym obszarze pracy tranzystora. Prosty uklad polaryzacji
tranzystora za pomoca jednego zrddla zasilajaceo U,. 1 rezystorow
przedstawiono na rys.4.16.

UCC
R
Re C,
C,
° [
u
U, °
R

=

Rys. 4.16. Prosty uktad polaryzacji statopradowej tranzystora bipolarnego n-p-n

Punkt pracy moze by¢ okreslony analitycznie, ale wymaga to
rozwigzania uktadu réwnan wiazacych rownania E-M z réwnaniami
zewnetrznych obwoddéw elektrycznych. Rownania te sa zawsze
transcedentne (przestgpne), gdyz napigcia ztaczy p-n znajduja si¢
zarbwno wewnatrz jak 1 zewnatrz funkcji wykltadniczych - sa wigc
rozwigzywalne tylko metodami numerycznymi lub przyblizane
rOwnaniami Uproszczonymi.

Dla uktadu z rys.4.16 mozemy napisa¢ rownania oczkowe Kirchhoffa

Ucc =(|c +IB)RC tU tIgRe =
:(IC + IB)(RC +RE) +(UBE _UBC)
Uge = —1:R; (4.38)

Te dwa roOwnania wraz z rOwnaniami E-M pozwalaja znalezé cztery
nieznane wartosci: prady /. 1 [, oraz napigcia U,. 1 Uy, - oczywiscie
metodami numerycznymi 1 przy pomocy wiasciwego oprogramowania,

(4.37)
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np. SPICE. Jezeli obliczenia dokonujemy ,,r¢cznie”, to korzystamy takze
z liniowych réwnan zewngtrznych, natomiast rownania E-M
upraszczamy dla zakresu liniowego do jednego rownania kolektorowego

lc =Byl —leeo =Bnls (4.39)

Nastepnie przyjmujac, ze w tranzystorach krzemowych Upgz = 0,7V dla
szerokiego zakresu pradow w kierunku przewodzenia, to z powyzszych
trzech réwnan otrzymamy prad kolektora
U..—-0,7
I.= ( ¢ )BN (4.40)
(By +1)(R- +R,) +R,

Doktadnos¢ odrecznych obliczen jest czgsto wystarczajaca, bowiem
parametry matosygnatowe niewiele zmieniaja si¢ wokot ustalonego
punktu pracy.

Tranzystor jako czwérnik aktywny

Jezeli punkt pracy tranzystora zostanie ustalony w obszarze
aktywnym (dla dowolnej konfiguracji pracy tranzystora OE, OB, czy
OC), to nalozenie na sktadowe state pradow 1 napie¢ polaryzujacych
tranzystor sktadowych zmiennych o niewielkich amplitudach,
spowodowane np. sygnalem sterujacym, bedzie oznaczato
przemieszczanie si¢ chwilowego punktu pracy tranzystora po
niewielkich odcinkach charakterystyk statycznych wokot ustalonego
punktu pracy. Ztego powodu wzajemne relacje migdzy
matosygnalowymi pradami 1 napigciami zmiennymi w tranzystorze
moga by¢ opisane przy pomocy liniowego czwornika aktywnego.
Przyktadowo, na rys.4.17 malosygnatowe wlasciwosci tranzystora
reprezentowane sa przez aktywny czwornik liniowy, ktorego wejscie
dotaczone jest do zrodla sygnalu, a do wyjscia dotaczone jest
obciazenie.

5] @ [

Dla uktadu OE staly punkt pracy jest okreslony napigciami
(Uye Ugy) 1 pradami (1, 1) od strony wejscia 1 wyjécia czwornika.

Rys.4.17. Tranzystor jako
czwornik aktywny
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Wielkosci te sa wspotzalezne i1 jednoznacznie okreslaja punkt pracy na
charakterystykach statycznych tranzystora. Zatem wystarczy okre §li¢
tylko dwie z tych wielkos$ci, np. napigcia, jako zmienne niezalezne, aby
wyznaczy¢ pozostate wielkosci. Dla uktadu OE beda to wigc
charakterystyki pradowe: [,(Ug.,U..) oraz [.(U,.,U.), za§ dla

uktadu OB: 1, (U,,.,Uy.) 1 1.(Ug,,U,-).

Opiszmy matosygnalowe wlasciwosci tranzystora w konfiguracji OE.
Przyjmujac, ze czwdrnik jest sterowany malymi zmianami napigé
u, =U, coswt w porownaniu z wartosciami statych napig¢ (zaklada sig,
ze U, <<¢,) wywoluja one mate liniowe zmiany pradow i, =/, coswt?

o amplitudach matosygnatowych |

[ [ [ [
[b = §d [B gjbe + a IB g/ce (4'4 1 )
UCE Uy .U, =const UCE U U =const

[ [ [ [
Ic = 56 [C g’,be * §d IC g/ce (4 42 )
UBE Uy .U, =const UCE U U =const

Pochodne czastkowe maja wymiar konduktancji i sa definiowane jako:
- konduktancja wej$ciowa

a1,
oU,,

=g, (4.43)

U g Uy =const

- transkonduktancja zwrotna

iak =g, (4.44)
d UCE U g Uy =const

- transkonduktancja
9l =g (4.45)
d UBE U gy Uy, =const

- konduktancja wyjsciowa

o1,
oU.,

=g (4.46)

U g Uy =const

W analizie graficznej pochodne czastkowe mozna zastapi¢ wielkosciami
wyznaczonymi z relacji przyrostow skonczonych odpowiednich
wielkosci (rys.4.17).
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| . = const
Al ©
:A|C ______|A|C
AU e
| . = const
® x / U = const
s U
AU g
“ALTT AUBEL__A_U_CE__
Ug VY U, =const

Rys.4.17. Graficzny sposdb wyznaczania parametréw matosygnatowych

Wartos$ci powyzej zdefiniowanych parametrow mozna uzyskac
W sposob analityczny postugujac si¢ odpowiednimi charakterystykami
dla modeli statopradowych Ebersa-Molla i obliczajac odpowiednie
pochodne. W ten sposob, wykorzystujac zaleznosci (4.11) 1 (4.45),
otrzymamy transkonduktancje¢ przejsciowa

el _ ||
g, =——=—, dlan=1 (4.47)
ng, ¢,

Podobnie, konduktancj¢ wejsciowa otrzymamy rézniczkujac (4.19)
[
g. = &]ES expﬁ%ﬂ (4.48)
ng, Che O
Poniewaz [ . =1, to dalej latwo wykazac, ze

-8
gn =" (4.49)
By
Z kolei konduktancja wyjs$ciowa, po wykorzystaniu zaleznosci (4.27) o
wykresach jak na rys.4.13, przyjmie postac

¢,
=g TT 4.50
g,=g, U, (4.50)
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Model typu hybryd TT dla konfiguracji OE

Zdefiniowane 1 okreslone powyzej parametry konduktan-
cyjne uzupetnione pojemnosciami ztacz oraz rezystancja rozproszona
bazy r,,, sa elementami tzw. modelu matosygnatowgo typu hybryd m,

ktory dla tranzystora w konfiguracji OE przedstawiono na rys.4.18.

Cu
|
Bclb rbb' B gy IC . C
UbeT Ox UbJCn__ @ 9 = gceT Uee
° : : 3 gmUb'e : °
E
0,= 0y =1/r1, 9, = Qe =177,
Cn = Cb'e = Cde +Cje Cu = Cb'c = Cjc

Rys.4.18. Model typu hybryd 7T tranzystora w konfiguracji OE

Wychodzac bezposrednio z definicji parametrow g (4.43 — 4.46)
mozna wykaza¢ szereg wspoétzaleznosci pomigdzy elementami modelu
hybryd . Z definicji transkonduktancji dla kazdego punktu pracy
mamy

dl, _dl, JI,
ouU,, dl,dU,,

gm :BNgb’e (451)

Ponadto, sprzg¢zenie rezystancyjne pomigdzy wyjSciem a wejsciem
tranzystora, reprezentowane przez r,., po uwzglednieniu zaleznosci
(4.50), wynosi

1 :dUCB:dUCE:BN :BN UAN
gb'c dIB % go gm¢T
B

W analizie wysokoczgstotliwosciowej konieczne staje si¢ uwzglednienie
pojemnosci obu ztacz tranzystora. Na pojemnos¢ wejsciowa C, sklada

b'c

(4.52)

si¢ przede wszystkim pojemnos¢ dyfuzyjna ztacza emiterowego C,,

C7T = Cb'e = Cde +C‘ :Cde (453)

Je

bowiem przy U, >0 jest ona duzo wigksza od pojemnosci zlaczowej
(barierowej): C, <<C, . Ponadto mozna wykaza¢, ze
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Cu=1y =108, (4.54)
¢;
gdzie T, - czas przelotu no$nikdw mniejszosciowych przez baz¢ w
kierunku normalnym - w pierwszym przybli zeniu niezalezny od punktu
pracy.

Z kolei, pojemnos¢ sprzegajaca C, jest glownie pojemnoscia

zaporowo spolaryzowanego ztacza kolektorowego

CJ’C (O)
C,=C,=C, +C, =C, =221 (4.55)
Woc

gdzie: . - potencjal dyfuzyjny na zlaczu kolektorowym, C jc(O) -
pojemnos$¢ zlacza kolektorowego przy U, =0.

W przedstawianiu ~ wynikdw  wysokoczestotliwosciowych
pomiarOw reakcji matosygnatowej tranzystora bipolarnego w

konfiguracji OE najbardziej wygodna jest reprezentacja admitancyjna
czwornika z rGwnowaznym schematem zastgpczym jak na rys.4.19.

B 1, 1. C
(o] L 4 . 4 O
UbeT Ve y22eTUce
o l l Y12.Ubpe ! 121Upe )i o
E E

Rys.4.19. Matosygnatowa reprezentacja admitancyjna tranzystora bipolarnego w
konfiguracji OE

W szczegolnosci, dla sktadowych zmiennych o matej amplitudzie
mamy

]b :ylleUbe +y12€UC€ (4563)

1, =yx,Up +y2,U (4.56b)

ce
Parametry y, sa mierzone w warunkach efektywnego zwarcia

czwornika po przeciwnej stronie. Zwarcie to tatwo wykona¢ dot aczajac
kondensator niezbyt duzej pojemnosci, ktoéry zwiera odpowiednie
zaciski tranzystora dla sygnatu wielkiej czestotliwosci.

Parametry y, mozna wyrazi¢ przy pomocy parametrow modelu

hybryd 77
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1 r jor?C
— =1, - m 4.57
Ve Te(@r,CY 1+ (@r,C,) 7

(o O

o
1+ (wrnC,) l+(a)rC) '

: . T Vo
gdzie: r. e

: 1 1
przy zatozeniu, ze —+ jwC, <<— +jwC,,

nl nT
oraz
Ve = &y +ja)C (4.59)
yZZe gce +](A)|j.+g Ij I/})b % (460)

s . 1 (. 1
przy zatozeniu, ze g, + jwC, <<— oraz — + jw(C, <<—.

Fopr Vr Fopr

Model hybryd Ttdla OB

W niektorych uktadach tranzystor jest podtaczony w ten sposob,
ze baza ma wspdlne potaczenie z wejsciem 1 wyjsciem. W analizie
matosygnatowej dla konfiguracji OB zrédto stalopradowe o 7, nalezy

wigc zastapi¢ rownowaznym zrodlem matosygnatowym a /,, gdzie
wspotczynnik matosygnatowy z definicji zalezy od o, nastgpujaco:

_9(az,)
o1,

01,
A

Jda
=1, —* +a 4.61
£ o1, N ( )

U g =const U g =const

Poniewaz ay zalezy od Iz to jest oczywiste, ze o =a ,, gdy
a, =const, a>d,, gdy a, rosnie wraz z I, oraz o0 <a,, gdy ay
maleje ze wzrostem [ Takze 1 tutaj, w modelowaniu konfiguracji OB,
czesto wygodniej jest przedstawi¢ zachowanie si¢ matosygnatowych
pradow tranzystora I, 1 I, jako wielkosci zaleznych od napig¢ U,, 1 U,,.
Adaptacja modelu hybryd-T1t dla konfiguracji OB jest przedstawiona na
rys.4.20. Nie ma w nim pojemnosci sprzggajacej C, , a tylko niewielka
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konduktancja g, =0, dlatego tez czgsto pomijana. Jednakze
matosygnatowe Zrodlo sterowane jest proporcjonalne do napigcia U,
na konduktancji wej$ciowej g,

. —CoC
@ O lcjc
|

Oevr
—lgebzceb' g Uy =al, ]

Rys.4.20. Model typu hybryd mttranzystora w konfiguracji OB

Parametry konduktancyjne w tym modelu definiujemy podobnie
jak dla konfiguracji OE. Tutaj jednak konduktancja wejs$ciowa jest
definiowana nastgpujaco

_ 021, I,
ou br Ty

BE Uy, U g =const

et (4.62)

Wspoblzaleznosci pomiedzy elementami obu modeli hybryd-1t dla
konfiguracji OE 1 OB mozna wyprowadzi¢ w sposob analityczny lub na
podstawie schematéw z rys.4.19. 1 4.20. I tak, wychodzac z definicji
konduktancji wejsciowej dla OE, mamy

o1 o\, -1 01 :
gomg =l 2OUtl) Ol g g o g
d UBE d UBE d UBE B N + 1
stad dalej, po wykorzystaniu zaleznosci (4.49), mozna wykazac, ze
geb' = gb'e (BN + 1) ~ gb'eﬁN = gm (464)

W tzw. mieszanym modelu hybryd-Tt, szczegdlnie praktycznym
dla matych czestotliwosci, pozostawia si¢ jednak matosygnatowe zrodto
pradowe sterowanym pradem 7, (gmUeb, =a Ie),poniewaz oczekujemy
liniowej zaleznos$ci pomigdzy pradami 7, 1 /, - podobnie jak w modelu
statlopradowym opisanym zaleznoscia (4.2). W tym przypadku uktad
rownan liniowych dla konfiguracji OB jest nastgpujacy
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Ie =gebUeb +gceUcb
I = a[e +gchcb

4

(4.65)

gdzie a - zgodne z definicja (4.61). Ogolna zaleznos¢, w ktorej a,, jest
funkcja /, mozna uzyska¢ z réwnan E-M, a nastgpnie wykazac, ze

8 =" (4.66)

Rezystancja szeregowa bazy r,, komplikuje wyprowadzenie

doktadnych zaleznosci na konduktancje wejsciowa, ktéra wilasciwie
wynosi g, (rys.4.21). Zalezno$ci te uzyskamy, jezeli chociazby w

roOwnaniach (4.65) uwzglednimy, ze
Uy =Upy + Ly (4.67)

Hybrydowe parametry typu h tranzystora

Mieszane uktady réwnan pradowo-napigciowych (hybrydowe) sa
preferowane przy opisie tranzystora bipolarnego przy malych
czestotliwosciach (ponizej 100 MHz). Najczesciej dla tego zakresu
czestotliwosci podawane sa przez producentdOw parametry macierzy
hybrydowej {4}, tworzace liniowy ukfad rownan

1.41 = hll.il +hyu, (4.68)

I, = hyiy + hyut,
Na wejsciu tranzystora mamy zatem kombinacj¢ szeregowa impedancji
h,, 1 zrédla napigciowego h,u, (zasada Nortona), a na wyjsciu
kombinacj¢ rownolegta admitancji 4,, 1 zrodta pradowego h,,u, (zasada
Thevenina) - rys. 4.21.

i1 hll

y D 'h: -

[,

Rys.4.21. Reprezentacja h-hybrydowa tranzystora

Uktad rownan (4.68) dla konfiguracji OE przyjmuje postac¢
Ube:h11e|b+h U Ehelb +hreUce

12e™~ ce

:h2]e|b+h U Ehfelb +herce

22e~" ce

(4.69)

I C
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gdzie odpowiednie indeksy dotycza: i-wejscia (input), o - wyjscia
(output), f - transmisji normalnej (forward) oraz r - transmisji
rewersyjnej (reverse) sygnatu wzmacnianego przez czwornik.

Natomiast dla konfiguracji OB réwnowazny uklad roéwnan
z parametrami macierzy {/;,} jest nastgpujacy

Ueb = hllb]e +hl2bUcb Ehib]e +hrbUcb

(4.70)
Ic = thbIe +hZZbUcb Ehfble +hobUcb

Aby przejs¢ do parametrow modeli typu hybryd-T1, majac parametry
katalogowe {h;} lub {h;}, mozna skorzysta¢t =z zaleznosci
zestawionych w tabeli 4.1. Relacje odwrotne sg zebrane w tabeli 4.2.

Tabela 4.1.
Parametry malosygnalowe modeli hybryd-mtw funkcji parametrow macierzy {4;}
Parametr wyrazony przez hj, wyrazony przez h;;

hye Mo
gor e Rohon = Mo (1+ o

Ne(1+ Npe Uy
Tbp’ he _—(hoe f ) Mo

gcb’ 1+ hfe 1_ hl’b
—hg,
B hye 1+hg
hfe
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Czestotliwosci graniczne tranzystora

Model  rm-hybrydowy poprawnie reprezentuje tranzystor
w szerokim zakresie czgstotliwosci - az do czestotliwosci granicznej
nazywanej czgstotliwoscia Giacoletta. Model ten jest praktyczny w
obliczeniach parametrow wzmacniaczy wysokocz¢stotliwosciowych
dopoty czas Ty jest duzo krotszy od okresu drgan T sygnalu
wzmacnianego, czyli gdy 1y/ T <<I.

Przyktadowo, dla typowej wartosci C,;=10 pF dla I = 1 mA
uzyskamy warto$¢ T, =2,6007'"'s. Zatem jezeli przyja¢ granice
T,/T=0,05, to czgstotliwos¢ sygnatu wejsciowego f =200 MHz
bedzie maksymalna granica dla poprawnosci modelu 7T - hybrydowego.

Definiowane ponizej czgstotliwos$ci graniczne pracy tranzystora i
stosowalnosci  modelu  hybryd-7m1  okreslamy z  wartosci
malosygnatowego wspotczynnika wzmocnienia [3, wyznaczonej dla
pradu zwarcia obwodu kolektora. Zwarcie to przeksztalca schemat
zastepezy tranzystora z rys.4.18. do postaci jak na rys.4.22.

l, ' p jc I C

vt .9

Cde gmU b'e

E o .

Rys.4.22. Wyznaczanie czgstotliwosci granicznych tranzystora

Zgodnie z definicja 8, wedlug zaleznosci (4.35) ze schematu na
rys.4.22 dla pradow sinusoidalnych otrzymujemy

En
. — ] —_ gmUb'e (](A)) —_ gb'
Bliw)se — =SnleelJ) - e 4.71)
( ) L), ~ ]b(]w) 1+ja)[Cje +C, +C. O
B gb'e

Przy malych czgstotliwosciach, gdy w - 0, po prawej stronie
powyzszego réwnania pomijamy sktadnik urojony w mianowniku, a
wtedy po uwzglednieniu zalezno$ci (4.49), mamy
En —g =%
Epe Po 1-a,
gdzie a, - stalopradowy wspotczynnik wzmocnienia pradowego dla

(4.72)

konfiguracji OB. Natomiast gdy w ros$nie, to 8 maleje, a przy pulsacji
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—_ gb'e
W, = 4.73
g Cje + Cde + Cjc ( )

susceptancja W(Cje +C, +Cjc) jest réwna konduktancji gp.. W ten
sposob definiujemy czestotliwos¢ granicznq fz=w, /21 (pulsacjg
wWg), przy ktorej modut zwarciowego wspdtczynnika pradowego 3
zmniejsza si¢ o 3 dB wzgledem warto$ci maloczestotliwosciowej 3,

‘B ( B)‘ 1

W podobny sposob definiujemy czestotliwos¢ graniczng fq, dla ktorej

alf.) _ 1

=— 4.75
b (4.75)
Podstawiajac wyrazenie (4.73) do (4.71), otrzymujemy
= Po = By (4.76a)
. W . f
1+ — 1+~
Wp Ty
albo
B -1 (4.76b)

Praktyczne wartosci fp sa niewielkie. Tranzystor mocy moze
pracowac przy czg¢stotliwosciach znacznie wigkszych niz f5. Dla f> fp
pomijamy 1 w mianowniku 1 wowczas z wyrazenia (4.76b) pozostanie
tylko

B ._ jﬁ, dia f>f; 4.77)

Bo /

Wykres tej znormalizowanej funkcji, wyrazony w skali logarytmiczne;j
(w dB)

20log B

0

=20(log f; ~log f) [dB] (4.78)

przedstawiono na rys.4.23. Gdy f zmienia si¢ o dekade w tym zakresie
czgstotliwosei, powiedzmy od f =f do f =10f , to nachylenie
krzywej staje si¢ rowne
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20[(10g £ ~log107,) - (log f, ~log f)] = 20log10 = 20dB/ dekade

Takie jest nachylenie charakterystyczne krzywej powyzej f,.
Z praktycznego punktu widzenia w tym zakresie czestotliwosci
a)(C e TC +Cjc) <<g,. 1 mozna przyjaé, ze I, prawie catkowicie

ptynie przez pojemnosci C, +C,, +C,..

[dB] A
19 By l
—————————————————————— ~20dB/dek = ~6B/okt
e
20980 L
lgag ;
-3dB :
fﬁ fIT fa Ig f

Rys.4.23. Zaleznosci czestotliwo$ciowe matosygnatowych
wspotczynnikéw wzmocnienia 8 dla OE i a dla OB

Wowczas z zaleznosci (4.71) pozostanie tylko

_ Em
P e, v, +c) 47

J

Na podstawie powyzszej zalezno$ci definiujemy maksymalng
czestotliwos¢ przenoszenia fr (albo w, =2711f ) jako

fr =\B8.f (4.80)

— gm
2n(Cje + Cde + Cjc)
Zatem jest to czgstotliwos¢ dla ktorej modul wspotczynnika
wzmocnienia |8/ =1, przy stalym i wynoszacym -20dB/dekade
nachyleniu wzmocnienia. Czgstotliwos¢ fr jest nazywana tez iloczynem
wzmocnienia i pasma (polem wzmocnienia) i jako parametr katalogowy
w prosty sposob pozwala porownywac wlasciwosci
wysokoczgstotliwosciowe  tranzystorow. W ten sposob dla [ > f,
modut wspotczynnika wzmocnienia jest odwrotnie proporcjonalny do
czestotliwoscei; przy czym dla f; mamy | ,B| =1
Latwo zauwazy¢, ze f, > f,. Fizycznie fakt ten zwiazany jest z
przesunigciem fazowym migdzy pradami emitera i kolektora. W miarg
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wzrostu f przesunigcie fazowe rosnie, co prowadzi do zwigkszania si¢
pradu bazy, chociaz absolutne warto$ci obu powyzszych pradéw nie
zmieniaja sig. Stad modut |8 =|1, / I,| maleje.

Zgodnie z (4.67) pomigdzy fp 1 f zachodzi prosta zaleznos¢

G e f=led, @s81)

Poniewaz C, +C, >>C, oraz mozna zalozy¢, ze g, =g, (poniewaz

o, =1), to w pierwszym przyblizeniu wystarczy przyjac, ze

- En ~ En
fr= ZR(CJ.e +C, +Cjc) = 2]-(Cje +Ca’e) (4.82)

Przy tej czestotliwosci model Tehybrydowy nie jest juz reprezentatywny,
dlatego czg¢stotliwosc graniczna f; jest okreslana posrednio. Wartos$¢ |,B

jest mierzona przy dowolnej czgstotliwosei /' w zakresie f; < f <f;

1 zgodnie z rys.4.23 mamy
1Blf =Bofs =17 (4.83)

Jest to zatem najprostszy sposOb wyznaczenia f, .

Dla potrzeb analizy ukladow bardzo wielkiej czestotliwosci
definiuje si¢ jeszcze jedna czestotliwos¢ graniczna, przy ktorej
maksymalne wzmocnienie mocy jakie uzyskuje si¢ przy obustronnym
dopasowaniu czwornika jest réwne jednosci (£, =1). Czestotliwosé

pmax

ta nazywa si¢ maksymalnq czestotliwosciq oscylacji

fma‘( osc = L 484)
B 87173, Cy,

Przy tej czestotliwosci tranzystor przestaje by¢ elementem aktywnym.

NARAZENIA NAPIECIOWE TRANZYSTOROW

Tranzystory bipolarne mozna tatwo uszkodzi¢, gdy zostana
przekroczone dopuszczalne napigcia pracy. Uszkodzenia powstaja na
skutek przebi¢ Zenera, skrosnego lub lawinowego w zlaczach p-n
tranzystora.

Przebicia Zenera sa rzadkie w tranzystorach bipolarnych; moga
wystapi¢ tylko w ztaczu E-B w niektorych typach tranzystorow z duza
zawartoscig domieszek w emiterze.
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Przebicie skro$ne pojawi si¢ w tranzystorze, gdy na skutek
znacznego wzrostu napigcia rewersyjnego na ztaczu kolektorowym
ztacze to tak si¢ poszerzy, ze pochtonie caly obszar neutralny dos¢
waskiej bazy. Spowoduje to obnizenie bariery dyfuzyjnej ztacza
emiterowego (rys.4.2b) i gwaltowny przyrost pradu kolektora. Znajac
szeroko$¢ bazy xp, z zaleznosci na szeroko$¢ zlacza p-n tatwo jest
okresli¢ krytyczna warto$¢ napigcia przebicia skrosnego (przy
pominigciu potencjatu ¢/ )

U = gx> N,(N.+N,)
PT —
SOE,‘S NC

(4.85)

Przebicie lawinowe spolaryzowanego zaporowo zlacza
kolektorowego moze pojawi¢ si¢ przy napigciach duzo mniejszych niz
U ,;, zwlaszcza przy obciazeniach indukcyjnych w obwodzie kolektora.
W konfiguracji OB przebicie lawinowe inicjuje prad /.4, (rys. 4.24a).
Przebicie nastapi, gdy prad ten wzrosnie do wartosci bliskiej MI .,
gdzie wspotczynnik multiplikacji M wynosi

A= 1 (4.86)

1_D UCB %
(BR)CB

przy czym Uggcp - nominalne napigeie przebicia dla konfiguracji OB,
nge =3...6 - doswiadczalnie ustalany wspolczynnik przebicia.

Lo 0 p foko, 0 fom
E© h p n C E féEo gam C
l =+ e
B | l
(@) Usc (b) Uck

otwartym emiterem b) I-zy W konfiguracji z otwarta baza

W  konfiguracji OE prad [., jest wspomagany pradem
wstrzyknigtym przez zlacze emiterowe spolaryzowane przewodzaco

ICEO
I —_ MICBO

= ¢80 4.87
CEO 1-a,M ( )
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Zatem przebicie lawinowe wystapi, gdy a,M =1.

W konfiguracji OE catkowite napigcie na tranzystorze wynosi
U =U, +U; =U,, a przebicie wystapi przy napigciu nominalnym
Yo
obwodzie bazy jest duzo mniejsze, niz dla konfiguracji OB z otwartym
emiterem U, (rys.4.25). Pomigdzy tymi napigciami zachodzi

(BR)CB

o - Dla tej konfiguracji napigcie przebicia U( sr)cro PIZY Otwartym

zaleznos¢
Uy oere = 1-a,) "™ 4.88)

(BR)CEO (BR)CBO(

a przyjmujac, ze 1-ay=1/[3,, mozna ja uprosci¢ do postaci

U,
— ~(BR)CBO
U(BR)CEO "l B (4.89)
VFPo
leN
i OE OB
i(otwarta baza) |(otwarty emiter)
ICEO ;v—__“___-'l
oo b N,
Uerceo Uerceo

Rys.4.25. Pordwnanie napie¢ przebicia i pradow nasycenia (zerowych) dla
konfiguracji OB z otwartym emiterem i konfiguracji OE z otwarta baza
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TRANZYSTORY POLOWE

ZASADA DZIALANIA | PODZIAL TRANZYSTOROW
POLOWYCH

W tranzystorach polowych prad nos$nikow wigkszo§ciowych jest
sterowany poprzecznym polem elektrycznym - sa to nos$niki jednego
znaku, dlatego tez czgsto nazywane sa tranzystorami unipolarnymi. Jest
to prad dryftowy, plynacy pomigdzy elektrodami nazywanymi zrodtem
S (source) 1 drenem D (drain) przez obszar potprzewodnika nazywany
kanatem (channel), w ktory wnika pole elektryczne z elektrody G
nazywanej bramka (gate). W ziqczowym tranzystorze polowym JFET
(Junction Field Efect Transistor) bramka 1 lezacy pod nia kanal tworza
potprzewodnikowe ztacze skokowe p'-n lub n'-p, w ktorym obszar
kanatu jest stabiej zdomieszkowany (rys.5.1a).

Tranzystory polowe ztaczowe - JFET:

— z n-kanalem: U,>0, 1,>0, U;5<01 Up<O

D obszar n*

obszar p* T f —o
T ] obszar n [D [D t 11) 1 UUS; - UG,S‘ = _Up UGS -0

G - G é I
O | ./ Ups
S
l TUGS Uss = U,
S

1 U, Uy, Upg

— z p-kanalem: Ups<0, I,<0, Ugs>01 Up>0

D obszar p*

obszar n* ——o I,
A [L) A
1, U, Uss

v SQ

obszar p —

G 1 G GS 4
o—] / o—@ Ups
S
. T Uas 1 pss
l Ugs =0

oO———=° Ups —Ugs =(’U,7

Rys.5.1a. Przekroje, symbole graficzne, sposob polaryzacji oraz charakterystyki
przejsciowe 1 wyjsciowe tranzystoréw polowych zlaczowych (JFET)
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Tranzystory polowe z izolowana bramka (MOSFET) normalnie
wlaczone:
— z n-kanalem zubozanym: U)>0, [p,>0, Uss<01 Up<O

D obszar n
I1zolacja
: Ji { 1 _
g:gr?m D DA DA UL{)S - UG.S‘ _U]'
D i
G G = B, e
[ s 1o -
kanat n S UBB "‘/’
Uss " Ugs <0
= R
S = Ur U Ups

— z p-kanalem zubozanym: U)s<0, /,<0, Uss>01 Up>0

D obszar p*

bramki ID
G G |+

n —-o0
|<.

S
kanaf p UBB
Uas Ugs <0

=
v DQ
“«

— 4+ " & Ups =Ups U,
S =4

Rys.5.1b. Przekroje, symbole graficzne, sposdb polaryzacji oraz charakterystyki
przejsciowe i wyjsciowe tranzystorow polowych z izolowana bramka z kanatlem
zubozanym (MOSFET)

W tranzystorze polowym z izolowana bramka IG-MOSFET (Isolated-
Gate Metal-Oxide-Semiconductor Field Efect Transistor) obszar kanatu
jest izolowany od elektrody bramki cienka warstwa SiO, (rys.5.1b
irys.5.1¢c). W tranzystorach MOSFET z kanatem zubozanym (rys.5.1b)
kanat jest wdyfundowanym obszarem typu n lub p w podio ze (body)
przeciwnego typu - natomiast w tranzystorach MOSFET z kanalem
wzbogacanym (rys.5.1c) kanal jest przypowierzchniowa warstwa
inwersyjna wywotana odpowiednim potencjatem bramki.

Zatem przy zerowym potencjale na bramce tranzystora MOSFET z
kanatem zubozanym (ang.: depletion-type MOSFET) przez kanat ptynie
prad pomigdzy zrodtem a drenem pod wplywem przyto zonego napigcia
Ups - méwimy, ze tranzystor jest normalnie zalqczony, za$§ tranzystor
MOSFET z kanatem wzbogacanym (ang.: depletion-type MOSFET) jest
normalnie wylqczony przy kazdej warto$ci napigcia Upg.
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Tranzystory polowe z izolownga bramka MOSFET normalnie
wylaczone:
— z n-kanalem wzbogacanym: Ups>0, I,>0, Uss>01 Ur>0

D obszar n
1zolacja / / J
A \ -
gE%TkI v b 4 "1 Ulf-S' =Us Uy
D i
G |H B
G —o U s Uss
H
kanaf n S Ub’B
Usgs
O——fo »
S = Uhps
— z p-kanalem wzbogacanym: U;s<0, I5<0, Uss<01 Ur<0
D obszar p*
—0
Izolacja A ID A
::g’z“"‘ 1, 4[5(;5 lins
D
G G |H B
n —o0
) S
kanat p /I\UGS %UBB UG,S’ < 0
— 4+ o Ups =Ugs —U,
S =

Rys.5.1c¢. Przekroje, symbole graficzne, sposob polaryzacji oraz charakterystyki
przejsciowe 1 wyjsciowe tranzystorow polowych z izolowana bramka z kanatem
wzbogacanym (MOSFET)

Tranzystory JFET sa zawsze normalnie zataczone, a pole elektryczne
bramki moduluje konduktancj¢ kanatu zmieniajac jego przekrdj
poprzeczny do kierunku pradu. Przy charakterystycznym dla kazdego
tranzystora napigciu na bramce Ugsop=Up, nazywanym napieciem
progowym, zanika prad drenu oraz calkowicie znika obszar neutralny
kanatu: nastgpuje odcigcie kanatu (pinch-off). Podobnie zachowuja si¢
tranzystory MOSFET z kanalem zubo Zanym.

W tranzystorze MOSFET z kanatem wzbogacanym kanal zostaje
zaindukowany dopiero wtedy, gdy napigcie na bramce przekroczy
wartos¢ progowa Ur (threshold): wtedy koncentracja nos$nikéw
mniejszosciowych w warstwie inwersyjnej jest roOwna koncentracji
nosnikow wigkszosciowych w podtozu 1 przez kanat ptynie znaczacy
prad drenu.

W wigkszosci zastosowan ukladowych tranzystory polowe pracuja w
konfiguracji wspolnego zrodia (OS). Wybor punktu pracy na pradowych
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charakterystykach:  wejSciowych I5(Ugs, Ups) oraz  wyj$ciowych
In(Ugs, Ups) okresla zakres pracy 1 decyduje o parametrach
matosygnatowych tranzystora.

ZL ACZOWY TRANZYSTOR POLOWY JFET | JEGO MODELE

Schematyczny przekrdj ztaczowego tranzystora polowego
(JFET) przedstawia rys.5.2.

S Ups D

9 Uss G

| 0
‘V/V‘ obszar
I =)
H(X
zl a h S~ obszar n*

v - e
X — L—

Rys.5.2. Przekroj i sposob polaryzacji zlaczowego tranzystora polowego
z n-kanatem (n-JFET)

Widzimy, ze jednorodny kanat w pétprzewodniku typu n o wysokosci a
jest ograniczany przez obszar ladunku przestrzennego o wysokosci
H(x) w ten sposob, ze wysokos¢ kanalu typu n wynosi tylko
h(x)=a — H(x). Taki zasigg obszaru tadunku przestrzennego moze
pochodzi¢ od zlacza p+-n (w tranzystorze n-JFET) lub od ztacza metal-
potprzewodnik (w tranzystorze MESFET). W kazdym przypadku, przy
jednorodnie zdomieszkowanym kanale typu n o koncentracji donoréw
N4, wysoko$¢ kanatu elektronowego wynosi

h(x)=a%—\/u () + %o ~Uss E (5.1)

Up +¢y

gdzie: 4 — napiecie dyfuzyjne zlacza p*-n lub M-S, U(x) - spadek
napigcia wzdluz kanalu o dhlugosci L i szerokosci W, Up - napiecie
progowe, przy ktorym ciaglos$¢ obszaru neutralnego pomigdzy zroédtem a
drenem na catej dtugos$ci kanatu zostaje przerwana: 4(0)=a, czyli kanat
zostaje catkowicie odciety (pinch-off). W tych warunkach, dla x=0,
U(0)=0 1 z zalezno$ci (5.1) otrzymamy dla tranzystora z kanatem n

Ugsem = Up (5.2a)
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Napigcie Up okreslone jest zalezno$cia

_ a’gNy

U
i 288,

—o=Upo —Yo (-2b)

gdzie Upy jest okreslane jako wewnetrzne napiecie odciecia.

Prad drenu jest tylko pradem dryftowym, to jest strumieniem elektronow
ptynacych przez neutralny kanat o dtugosci L 1 przekroju A(x) W, w polu
elektrycznym -dUpg(x) /dx dla kazdegox (0<x <L)

I p = du, Ny h(X)wg—j(X) (5.3)

Scatkowanie rownania (5.3), po podstawieniu za Ah(x) wyrazenia (5.1),
prowadzi do ogdlnej zalezno$ci napigciowo-pradowej dla tranzystora
z kanatem typu n

2 [2eg 3 3
Ip =60§JDS_§ q:zlil(; EUDS"'QUO ~Ugs)2 ~ (Wo _UGS)Z% (5:4)

gdzie

_ gaWu, Ny
L

jest konduktancjq geometrycznq kanatu. Nalezy pamigtaé, ze zalezno$¢
(5.4) zostata wyprowadzona dla ciaglego ( a wige, gdy LUqsL<UURL)
kanalu neutralnego o dtugosci L miedzy zrodlem a drenem, przez ktory
przeplywa staty prad drenu /p.

Dla tranzystoréw z kanalem n napigcia Ugsi Up sa ujemne a Upyg
jest dodatnie, za$ dla tranzystora z kanatem p znaki sa przeciwne; zatem
przy Ups<0, takze prad I, w =zaleznosci rownowaznej (5.4) dla
tranzystora JFET z kanatem typu p bedzie ujemny (rys.5.1a).

Dla matych napig¢ drenu; gdy Upe<<yp—Ugs, to korzystajac z
rozwinie¢ dwumianowych mozna wykazac, ze
Yo-UssH

]
ln =Gy1- [——==2[U 5.6
D =G0 Wo+Uo O DS (5.6)

Go (5.5)

czyli prad drenu jest liniowa funkcja Upg w liniowym zakresie pracy
tranzystora (rys.5.3). Gdy Ugs= -Up, to z powyzszej zalezno$ci wynika,
ze [p=0.

W miar¢ wzrostu rdéznicy potencjatow pomigdzy drenem a bramka
zmniejsza si¢ wysoko$¢ neutralnego kanatu. Jezeli przez Upgs
oznaczymy napigcie na drenie przy ktorym zetkng si¢ obszary tadunku
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przestrzennego w jednym punkcie na koncu drenu przy x=L, to
w zalezno$ci (5.1) tym razem mamy A(L)=a oraz U(L)=Upss. Stad
otrzymujemy

Upss “Ugs =Up (5.7)

A
1 = zakres
I UDS UGS UP .
nasycenia__{ {-

1
zakresAL/
liniowy \

zakres przebicia

0 >
U

DS

Rys.5.3. Charakterystyki wyjsciowe tranzystora n-JFET.

Upgs jest taka warto$cia napig¢cia na drenie Upg, przy ktérej na koncu
kanatu pole elektryczne jest na tyle duze, ze w krzemie (Si) nastepuje
nasycenie predkosci no$nikdéw, a w arsenku galu (GaAs) pojawia si¢
efekt Gunna.

Przy dalszym wzroscie Ups >Upss dlugos¢ efektywna neutralnego
kanalu L’ jest mniejsza niz dtugo$¢ geometryczna (L’<L); kanal ulega
przerwaniu (p. rys5.5), a funkcja (5.4) osiaga warto§¢ maksymalna,
ktora nazywamy prqdem nasycenia

_ Yo-Ugs Go(to +Up)
|Dmt—60% Wo+U, ]%4’ UGS 3 (5.8)

Napigcie Ups miedzy drenem a zrédtem w zakresie nasycenia spetnia
warunek

Ups > Upss = Upgy - (Yo — Ugs) =UptUgs (5.9

Zatem w tych warunkach prad nasycenia /py, 1 napigcie nasycenia drenu
Upss zaleza tylko od potencjalu bramki Ugg. Dla Ugg=0 1 Upge=Up

prad ten ma warto$¢ najwiqkszq

%/ W0+UPD
| =G ——] 5.10
DSS o% 4’0+UP . (5.10)
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Zwykle Wy<Up/3, zatem jezeli przyjmiemy, ze (=0 oraz skorzystamy z
zaleznosci (5.2) 1 (5.5), to maksymalny prad w zakresie nasycenia
mozemy oszacowac nastgpujaco

<GoYpo _ a’q* pp NgW

| pss < 5.10
DS 3 6e.£0L (5-102)

W  praktyce, zamiast dos$¢ ztozonej zaleznosci (5.8), prad
nasycenia obliczany jest wedlug prostej, kwadratowej zaleznosSci

empirycznej
Ugs D
o = | pss L~ 285 5.11a
psa = loss = (5.11a)
Wraz ze wzrostem napig¢cia drenu: Upg>Upgg maleje efektywna dhugosé¢

kanatu L'<L, co wywotuje staby przyrost pradu nasycenia, obserwowany
na charakterystykach wyjsciowych. Jest to tzw. efekt modulacji diugosci
kanatlu modelowany parametrem A, ktory jest wyznaczany ze
skonczonego nachylenia rzeczywistych charakterystyk 7, (Ups,Ugs) W
zakresie nasycenia. Efekt modulacji kanalu modyfikuje zaleznos¢
(5.11a) do postaci

Ugsd
| peat = |D$§L—U—‘f% (1+AUps) (5.11b)

Przy statych potencjatach na drenie i bramce zlacza p -n
pomig¢dzy bramkami a kanalem maja skonczona pojemnos¢ zlaczowa

Cg, ktéra przy sredniej wysokosci warstwy zaporowej H wynosi

Co=2—— (5.12)

W obszarze nasycenia przy napigciu Ugg=0, gdy H = a/2, pojemno$é
Cg jest dwukrotnie wigksza
WLe £,

a

Co =4 (5.13)

Tranzystory JFET pracuja zwykle w obszarze nasycenia.
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Rys.5.4. Wielkosygnatowy model tranzystora n-JFET wpisany w przekroj
tranzystora

Wielkosygnatowy model tranzystora sktada si¢ ze zrédlta pradowego
opisanego rownaniem (5.11a) lub (5.11b) oraz dwoch zaporowo
spolaryzowanych diod o pojemnos$ci zlaczowej réwnej pojemnosci
bramki roztozonej pomigdzy elektrody zrodia i drenu: Co=CsstCop
(rys.5.4).

Dla uzupehienia nalezy doda¢, ze dyskretne tranzystory JFET sa
elementami o czterech wyprowadzeniach zewngtrznych (rys.5.3).
Obszar podtoza (body) stanowi dodatkowa bramke, ktora zwykle taczy
si¢ z bramka gérna (joined-gate JFET). W ukladach scalonych jest ona
na wlasnym potencjale Upg lub uziemiona Uz¢=0. W zwiazku z tym, w

idealizowanych modelach tych tranzystoréw kanat ma wysoko$¢ 2a 1
jest jednostajnie 1 symetryczne zawezany z dwoch stron. Nalezy wigc
przyjac, ze przewodno$¢ kanatu G, jest dwukrotnie mniejsza niz wartos¢

okreslona wyrazeniem (5.5).

zrodlo T T dren

Io

p/ f Ubs + Ucs

Rys.5.5. Symetryczna struktura tranzystora JFET o podwojnej bramce w uktadzie
do pomiardéw transkonduktancji - w zakresie nasycenia ze skroconym kanatem
efektywnym do L’
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Parametry matosygnatowe tranzystora JFET

Dla okreslenia matosygnalowych wtasciwosci tranzystora JFET
definiujemy dwa podstawowe parametry matosygnatowe:
— konduktancj¢ drenu g, (kanatu), okreslana tez jako konduktancja

wyjsciowa g,

Oq =0, = przy Ugg=const (5.14)
DS
oraz
— transkonduktancj¢
ol
On = -2 przy Upg=const (5.15)
Mgs

Z zaleznosci (5.6) tatwo wykaza¢é, ze w zakresie liniowym
transkonduktancja wynosi

0 O
Oy = GolL- Yo~Yes (5.16)
O Yot+tUp O

Gy Ups
2 \/(L.Uo +UP)(4’0 _UGS)

W zakresie nasycenia transkonduktancja jest pochodna
czastkowa réwnania (5.8) 1 wynosi

0 0
g, =Gy~ [P0~ Yes (5.18)
O Wo+Up O

Natomiast wykorzystujac zalezno$§¢ kwadratowa pradu drenu [pg,
(5.11b), transkonduktancja, zgodnie z deﬁnicj a (5.15), Wynosi

oraz

Om = (5.17)

ol 21 H U
GS P
gdzie
2l pss
gmo = _U— (5193)
P

Nalezy tutaj zauwazyC, ze zalezno$ci (5.16) 1 (5.18) sa identyczne,
zatem konduktancja wyjsciowa zakresu liniowego jest roéwna
transkonduktacji zakresu nasycenia. Ponadto rezystancja szeregowa
zrédta  ry, tj. rezystancja niemodulowanej czg$ci  obszaru
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potprzewodnika przy wyprowadzeniu zrdédla, redukuje warto$¢
teoretyczna g,, do wartosci efektywnej

— 9m
=—" 5.20
gm,ef 1+ gmrss ( )
Empiryczna 1 prosta zalezno$§¢ kwadratowa pradu w zakresie
nasycenia, okre§lana zaleznoscia (5.11a), zalezy takze od dwoch
parametréw: Up 1 Ipgq, ktore dla idealnego elementu tatwo wyznaczy¢

z liniowego wykresu /|l pgy = f(UGS) W rzeczywistym tranzystorze

nalezy uwzgledni¢ efekt modulacji dlugosci kanalu okreslony
wspotczynnikiem A w zalezno$ci (5.11b), 1 wowczas konduktancja
kanatu z definicji wyniesie

I psat E]_ Uss n)

Jas Noe OSHTU Dsat (5.21)
Zatem konduktancja w zakresie nasycenia jest proporcjonalna do pradu
drenu, ale niezalezna od Upg. Jest to intuicyjnie mozliwe do przyjgcia,
bowiem mostkowanie obszaru zubozonego pomigdzy zrodlem a
drenem przez przewodzacy kanat oraz jego modulacja przez Upg bedzie

si¢  zmniejsza¢é, gdy szerokos¢ tego zubozonego obszaru jest

Ipe. Uwzgledniajac to zjawisko, wzrost Upg jest rownowazny

WZrostowi , zatem nalezy oczekiwaé, ze g,,~ 0, gdy Upg ~ .

Konsekwencja tego zjawiska sa rdézne wartosci wspodtczynnika A
otrzymywane z nachylenia rzeczywistych charakterystyk wyjsciowych
dla poszczeg6lnych parametrow U,g.

Pomimo, ze pojemnos$¢ bramki jest roztozona wzdluz kanatu, to
dla uproszczenia jest ona reprezentowana w modelu zastgpczym
tranzystora JFET (rys.5.4) przez dwie wielko$ci: pojemnos$¢ pomigdzy
bramka i drenem C,, oraz pojemnos¢ pomigdzy bramka i zrodiem Cy,
przy czym obie sa zalezne od napigcia

C
_ gs0
Cos=———1 (5.22a)

o2
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C
Coq=— (5.22b)

1
B]‘+UGD

(B
Ponadto w modelu monolitycznego tranzystora JFET nalezy uwzgledni¢
pojemno$¢ Cg, tj. pojemno$¢ bramka-podioze, ktora rdwniez
wykladniczo zalezy od statego napigcia pomigdzy bramka 1 podtozem

Ugss :
C 0
Coss = o= : (5.23)
1+ Yosf?
[] Yo U

Matosygnalowy model tranzystora JFET w zakresie wielkich
czestotliwosci, w  ktorym  pominigto  konduktancje  zlacz
spolaryzowanych zaporowo, przedstawia rys.5.6.

ng D Tuw
Ge i | F— +{—+-D
Cg U 92[ - CQS @ Qus
L S Rys.5.6. Matosygnatowy model
Ms tranzystora JFET w zakresie
S wielkich czgstotliwosci

Najczesciej rezystancje szeregowe ry 1 g sa pomijane w schemacie
zastgpczym, a ich wpltyw uwzglednia si¢ posrednio poprzez modyfikacje
innych parametréw, takich jak g,, - wedlug zaleznosci (5.20), czy Ipss.

Ograniczenia czestotliwosciowe i czestotliwos¢ odciecia

Praca tranzystora JFET w zakresie wielkich czgstotliwosci jest
ograniczona do$¢ duza pojemnoscia bramki. Czas fadowania pojemnosci
okreslany  jest dla  uproszczonego  schematu  zastepczego
przedstawionego na rys.5.7.

Czestotliwos¢ odcigcia (cut-off) fr jest czestotliwoscia przy ktorej
prad wejsciowy [, jest rowny pradowi zrodla sterowanego g,Us,
tranzystora przy zwartym wyjsciu (jak zaznaczono linia przerywana na
rys.5.7).
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L1
U g;[ Cgss Cgs @ 9.U gs i Rys.5.7. Uproszczony matosygnatowy
T T ' model tranzystora JFET w zakresie
i i é wielkich czestotliwosci.

Przy zwartym wyjSciu prad wejSciowy jest pradem tadowania
pojemnosci wejsciowych

lin = J&(Cgs + Cgp +Caa U gs (5.24)
Jezeli przyjmiemy, ze Cg=Cy+Cyy +Cyy, to przy czgstotliwosci odcigeia

lin| = 271 CgU s = 9nU s (5.25)
stad

fr=—om_ = Im (5.26)

T 2mCs 2n(Cgs +Cyy + Cgss)

Maksymalna warto$¢ transkonduktancji nie moze by¢ wigksza niz
konduktancja G,, wyznaczona wedlug (5.5), a Srednia pojemno$¢ bramki
jest okreslona zaleznoscia (5.12). Te dwie wielkosci pozwalaja
oszacowa¢ maksymalna czestotliwos¢ odcigcia jako

(< QMna* Ny

(5.27)
Ame £,L°

TRANZYSTOR POLOWY Z IZOLOWANA BRAMKA (MOSFET)
| JEGO MODELE

W tranzystorach polowych MOSFET z izolowana bramka prad
ptynacy migdzy zrédtem a drenem w przypowierzchniowym kanale jest
sterowany potencjalem bramki poprzez warstwe dielektryka (rys.5.8).
Jest to prad no$nikow wigkszosciowych. Kanat jest zwykle indukowany,
a tranzystor jest aktywny, gdy potencjal na bramce przekroczy wartos¢
progowa Ur. Ponizej tej wartosci przez tranzystor ptyna znikome prady
przypowierzchniowe, a tranzystor znajduje si¢ w stanie odciecia.

Przy stalych warto$ciach napigcia na bramce Ugs (w uktadzie
wspolnego zrédta OS) na charakterystykach pradowych drenu w
ukfadzie wspotrzednych (Ip,Ups) moga by¢ wyszczegolnione dwa
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zakresy napie¢ Ups: liniowy (nienasycenia) 1 nasycenia, rozdzielone
napigciem Ups=Ugs-Ur (1ys.5.9).
bramka z warstwg SiO, (oxide)
(Gate)

d D
. . re/n( ren)

zrodto
(Source
SiO,

podtoze (Body) p-

Rys.5.8. Przekroj poprzeczny tranzystora n-MOS (z zaindukowanym kanalem typu n)

W najprostszym opisie tranzystora prad drenu w zakresie liniowym jest
kwadratowa funkcja napigcia drenu Upg
UpsC

W
Ip :Tﬂcoxﬁues ~Ur)Ups —— O (5.28)
O [

natomiast w zakresie nasycenia ma warto$¢ Ipy,, niezalezna od Upg
1 rOWna
W 2
| psat = Z HC oy (U GS _UT) (5.29)
gdzie: W - szeroko$¢, L - dtugos¢ kanatu, u - ruchliwo$¢ no$nikow w
kanale oraz C,, - pojemnos$¢ warstwy tlenkowej (izolacyjnej) bramki na
jednostke powierzchni.

Io nachylenie jest efektem
Tpso| zakres Ups=UgsUr  modulacji dlugosci kanatu
1,0 imowy _ YosUr =1

’ ~ 7 Usx-Ur
0,75 | zakres ——— ...=0,867

nasycenia ..=0,707
..=0,5
odciecia _
N — ..=0,0
0 15 20 Uns
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Rys.5.9. Charakterystyki wyjsciowe tranzystora MOSFET (znormalizowane
wzgledem Ugs=Ugso oraz Ip= Ipso)

W tym najprostszym modelu tranzystora MOSFET (Sah - 1960)
prad przeptywajacy przez kanal jest wyznaczony z rownania dla
sktadowej dryftowej transportu pradu no$nikow przez liniowo
zawgzajacy si¢ kanal, powstaly w obszarze tadunku przestrzennego.

Jest to tzw. przyblizenie stopniowanego kanatu, gdy pole elektryczne
w kierunku prostopadlym do kanatu jest znacznie wigksze niz nat¢zenie
pola wzdtuz kanatu, w ktérym dryfuja zaindukowane nos$niki.

Pelny uktad réwnan opisujacych charakterystyki statyczne tranzystora
MOSFET z kanatem typu n jest nast¢pujacy

1=0 (5.30a)
lp =0 dla Uss<Uyp, Ups>0 (stan odcigcia) (5.30b)
U
kW @JGS DS os dla Ugs>Uy i 0<Ups<Ugs-Uy
(zakres liniowy) (5.30c)
I Dsat = £\%(LJ GS _UT)2(1 +AU DS) dla UGS> UTI UDS>UGS_UT
(zakres nasycenia) (5.30d)
gdzie
Ur :UTo"‘V(\/Wsi ~Ugs ‘\/Wsi) (5.31)

Dla kanalu wzbogacanego U;y>0, za$ dla kanatu zubozanego Ury<0. Do
opisu charakterystyk  wykorzystano ponadto tzw. parametry
technologiczne tranzystorow

K’=u C,, - parametr transkonduktancyjny,

Uy - napigcie progowe przy napigeciu podioze-zrodito Ugs=0,

Yy - wspotczynnik objgtosciowy napigcia progowego,

A - wspodlezynnik modulacji dlugosci kanatu,

Y, - potencjat powierzchniowy przy silnej inwers;ji

pOtprzewodnika.

Dla tranzystorow MOSFET z kanalem typu p powyzsze réwnania
przyjmuja nastgpujace postaci

1.=0 (5.32a)

lp =0 dla Ugs>Uyp, Ups<O  (stan odcigcia) (5.32b)
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ID = _Kl\%g‘)GS _UT _U—ZDSQJ DS dla Ugs<U7" 1 O>UD5>UGS-UT
(zakres liniowy) (5.32¢)
K'W :
| psat = _ET(UGS —UT)2(1 +AU DS) dla Ugs<Ur 1 Ups<Ugs-Ur
(zakres nasycenia) (5.324d)
gdzie:
Ut :UTO_y(\/wsi ~Ugs _\/Wsi) (5.33)

Dla kanatu wzbogacanego Uyy>0, za$ dla kanalu zubozanego U;<0.
Wspotczynniki K, ¥, A1 (); sa dodatnie dla obu typoéw kanatow.
Ponadto w projektowaniu tranzystorOw uzywany jest tzw. parametr
transkonduktancyjny tranzystora, nazywany tez wspolczynnikiem
wzmocnienia

K=K'— (5.34)

Zestaw rownan (5.30-5.31) lub (5.32-5.33), opisujacy
charakterystyki pradowo-napieciowe tranzystora MOSFET, jest
wykorzystywany w modelu Shichmana-Hodgesa. Przy wyprowadzaniu
tych zalezno$ci prad drenu w zakresie nasycenia zostal powiazany z
napigciem na drenie Ups, bowiem wraz ze wzrostem Ups powyzej
napigcia Upgs (przy ktorym kanat traci ciaglto$¢ pomiedzy zrodlem a
drenem) poszerza si¢ warstwa zubozona ladunku przestrzennego i
skraca efektywna elektrycznie dtugos¢ kanatu z L do L’. Takze ze
wzrostem Ups ro$nie tadunek warstwy inwersyjnej w poblizu drenu.
Zaleznosci (5.30d) 1 (5.31d) maja charakter empiryczny: mala warto$¢
A=0,1...0,01 1/V potwierdza niewielki wptyw Ups na Ip w zakresie
nasycenia (rys.5.9). Aby unikna¢ nieciagtosci na granicy obszarow
liniowego 1 nasycenia w charakterystykach pradowych czynnik
(1+AUps) mozna dotaczy¢ takze do zaleznosci dla zakresu liniowego.
Wprowadza to oczywiscie pewien blad dla zakresu liniowego, jednakze
w praktyce nie ma to wigkszego znaczenia.

Wielkosygnatlowy model zastepczy tranzystora MOSFET

Rys.5.5 przedstawia model wielkosygnatowy tranzystora MOS
zaproponowany przez Shichmana i Hodgesa.

W modelu tym istotna jest zalezno$¢ zroédta pradowego Ip od
stalych napie¢ zewngtrznych Upg, Ugs oraz napigcia Upg pomigdzy
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podtozem a zrodlem (réwnania 5.28-5.29 dla tranzystora n-MOS
1 rownania 5.30-5.31 dla tranzystora p-MOS).

Diody w tym schemacie reprezentuja dwa zlacza n'-p spolaryzowane
zaporowo pomigdzy zrodlem a podiozem oraz drenem a podiozem, z
pradami

[] O 0
lgp = lsE®XPE—""1— 10 (5.35a)
O Uoo

]
| e = | .[EXD -10 (5.35b)
BS sD BEH s

Rys.5.10. Wielkosygnatowy model
zastepczy tranzystora n-MOS

W celu zaporowej polaryzacji ztacz podtozowych, w tranzystorze
n-MOS zacisk podtoza B jest dotaczany do najnizszego potencjatu w
uktadzie, za$ w tranzystorze p-MOS, dla ktérego kierunki diod nalezy
odwroci¢ w modelu wielkosygnalowym, zacisk podtoza B dotaczany
jest do najwyzszego potencjatu w uktadzie. Rezystancje rpp 1 rss sa
rezystancjami niemodulowanych obszarow polprzewodnika przy drenie
1zrodle, ktore zwykle wynosza okoto 50..100 om. Pojemnosci
wystgpujace w tym schemacie mozna podzieli¢ na trzy grupy:
pojemnosci barierowe Cgp 1 Cyg zaporowo spolaryzowanych ztacz B-D i
B-S, wspolne pojemnosci bramki Cg;p, Cis1 Cgp (ich wielkos¢ zalezy od
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zakresu  pracy tranzystora) oraz  pojemnosci  pasozytnicze
(konstrukcyjne), niezalezne od zakresu pracy.

Matosygnatowy model tranzystora MOSFET

Tranzystory MOS sa typowymi elementami uktadow cyfrowych,
jednakze sa one takze wykorzystywane w analogowych uktadach
scalonych. Malosygnatowy model zast¢pczy, niezbedny przy analizie
takich uktadow, uzyskuje si¢ na bazie modelu wielkosygnatowego,
w ktérym uwzglednione sa mate, linearyzowane zaburzenia parametréw
wokoél okreslonych staltych ich wartosci. W wyniku rézniczkowania
zalezno$ci pradowo-napieciowych (5.29), (5.30) i (5.31) w statych
punktach pracy tranzystora definujemy jego matosygnalowe parametry:

— transkonduktancje
7
Om =25 = (5.36)
GS U DS ,U BS =const
— konduktancje wyjsciowq
ol
Do = Gus = = (5.37)
DS UGS ,U BS =const

oraz transkonduktancje wynikajaca z wplywu napigcia Ups na parametry
kanatu

_ Jdp

(5.38)

U DS ,U GS =const

Warto$ci tych matosygnatowych parametréw zaleza od zakresu,
w ktorym znajduje si¢ punkt pracy tranzystora. Na przyktad, w zakresie
nasycenia transkonduktancja g,,, zgodnie zalezno$cia (5.29), wynosi

W K'W
Om =2K'f\/|l Dt | :T(UGS _UT) (5.39)

Zaleznos¢ parametréw matosygnatowych od warunkow wielko-
sygnatowych w powyzszym wyrazeniu jest zatem wyrazna. Podobnie,
korzystajac z definicji (5.38) mozemy wyznaczy¢ transkonduktancje g,
dp _dp My
Mps My dpgg

Imb (5 -40)
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Korzystajac z zaleznosci (5.29) oraz uwzgledniajac, ze

dp __dp

0pr  Mgs

, otrzymujemy

Y

Omp = =ng
™ 2\ 4 —Upgs "

gdzie n - wspotczynnik proporcjonalno$ci. Transkonduktancja g, jest

wykorzystywana, gdy pojawia si¢ sktadowa zmienna napigcia Ugs.
Wykorzystujac zaleznosci (5.30) 1 (5.37) mozemy wyznaczy¢

konduktancj¢ wyj$ciowa w obszarze nasycenia

(5.41)

O = A lp (5.42)
Matosygnatowy model tranzystora MOSFET przedstawiono na rys.5.11.
a) Cu o
Go i IF— i L D
U gsT Cgs @ @ ggs T Cdb
T mU gs fmbu bs
I’$ U bsl—( Cbs
C
s
lg
b)
Cy
Go J_C | l D
U QJ gs @ @ 9gs =Ca
T gmU gs gmbU bs
L Ubsl Gos
Co

:

Rys.5.11. Matosygnatowy model tranzystora MOSFET:
a) z uwzglednieniem rezystancji szeregowych 1yq 1 Igg,



108
b) z pominigciem tych rezystancji

Warto$ci rezystancji ry; 1 ry sa porownywalne z warto$ciami
statlopradowymi rpp 1 rss w modelu wielkosygnatlowym z rys.5.10.
Podobnie przyjmuje sig, ze Cys, Cog, Cop, Cra 1 i sa takie same jak Cgg,
Cep, Cgp Cpp 1 Cps. Przy szacowaniu wielkosci Cp; 1 Cp, mozna
skorzysta¢ z przyblizen

Cps = 2™ C oy =11Cys (5.43)
Om

Coa = 2™ C y =NCy (5.44)
Om

Pomijajac ponadto rezystancje szeregowe r,; 1 1y otrzymujemy
nieco uproszczony schemat zastepczy tranzystora MOSFET w zakresie
wielkich czgstotliwosci (rys.5.11b) najcze$ciej wykorzystywany przy
analizie ,rgczne)” ukladow z tymi tranzystorami. Podobnie jak
w modelu tranzystora JFET, tak i w tym przypadku, wptyw szeregowych
rezystancji r;; 1 r, moze by¢ uwzgledniony posrednio poprzez
modyfikacje innych parametrow, takich jak g,,, g, 1 Ur.

Tranzystory MOSFET pracuja najczgsciej przy stalym napigciu

Ugs, tj. nie wystepuje sktadowa zmienna U,, co oznacza, ze
w tranzystorze nie wystegpuje efekt podtoza.
Na rys. 5.12. przedstawiono matosygnatowy schemat zastepczy
tranzystora MOSFET w konfiguracji OS w zakresie wielkich
czestotliwosci, gdy nie wystepuje w nim efekt podtoza (dla pradu
zmiennego zrodto S 1 podiloze B sa zwarte). Struktura tego schematu
zastepczego jest taka sama jak dla tranzystora JFET (rys.5.6), a jedynie
inaczej nalezy interpretowac pojemnoéci Cop 1 Cyp.

I rdd 4

Go || D
gb T gs # o
9.J
U o % m~ gs
Rys.5.12. Matosygnatowy model tranzystora MOSFET w zakresie wielkich
czestotliwosci, bez uwzglednienia efektu podtoza

Rezystancja szeregowa zrodta r, ma wplyw na parametry pracy
tranzystora, bowiem redukuje amplitud¢ malosygnatowa napigcia
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sterujacego zrodlem pradowym do wartosci U'p<U,. W ten sposob
zwarciowy prad drenu wynosi tylko

lg =9 gs (5.45)

Z relacji pomigdzy napigciami U’y 1 Uy, dla matych czgstotliwosci pracy
tranzystora (przy pominigciu wszystkich pojemnosci w schemacie na
rys.5.12), tatwo mozna wykazac, ze

U O

L ZM@gs:gngs (5.46)

Rezystancja zrodia ry redukuje transkonduktancje g, do jej wartos$ci
efektywnej: g’,< g,.

Przy analizie pracy tranzystora w zakresie wielkich czgstotliwosci w
schemacie zastgpczym najczesciej pomija Si€ ry, Fys Fas oraz Cy,
tworzac  jego  wielkoczgstotliwosciowy — schemat — zastgpczy
przedstawiony na rys.5.13, przy czym R, jest rezystancja obciazenia.

a) b)
| Cy | | . D
G [¢] IT d D G o g d
U LC Cor | Cos
os | o = Cy @ ::Cdb RL Ugs - = ::CM ::ng ::Cdb RL
mU gs mU s
S o 1 Seo ¢

Rys.5.13 @) Matosygnalowy schemat zastepczy tranzystora n-MOSFET w
konfiguracji OS dla wielkich czgstotliwosci, b) - z uwzglgdnieniem efektu Millera.

Podobnie jak dla tranzystora JFET, czestotliwo$¢ odcigcia f; jest
czgstotliwoscia przy ktorej prad wejsciowy [, jest rowny pradowi zrodia
sterowanego g, Uy, tranzystora przy zwartym wyjsciu. Czgstotliwos¢ ta
jest okreslona zaleznoscia (por. z 5.26)

_ Om
fr = (5.47)
2(Cys + Cga +Cgp)

Jezeli wyjscie jest obciazone rezystancja Ry, to prad wejSciowy,
zgodnie ze schematem na rys.5.13a, jest pradem bramki i wynosi

U1+g.R
| :jw%: +Cy, +Cyy _om_ L %J (5.48)
g @ gs g g é"'JORLng gs

Zwykle 1>wR,(Cyy +Cgy), co uprosci ostatnie wyrazenie do
postaci
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|y = j0[Cy +Cyy +Cy (1 +9,R )|V (5.49)

Pojemnos$¢ C,, zostala zatem zwielokrotniona przez wzmocnienie
tranzystora g,R; do wartos$ci

Cw =Cy(1+9nR.) (5.50)

Jest to tzw. wejSciowa pojemnos¢ Millera uwzgledniona
w unilateralnym, matosygnalowym schemacie zast¢pczym na rys.5.13b.
Efekt Millera ogranicza maksymalng czgstotliwo$¢ pracy tranzystora.
Czestotliwos¢ te¢ definiujemy jako czestotliwos¢ przy ktorej amplitudy
pradow I, 11, sa rOwne

Yol 9m (5.51)

g 27 (Cye +Cyp +Cy)

Po przyréwnaniu réwnosci (5.51) do jednosci, otrzymujemy
czestotliwos$¢ odcigcia f.

f. = Im = Im
Cc
2n’(Cgs + Cgb + CM ) 2ncin
gdzie C;, jest rownowazna pojemnoscia wejSciowa bramki, ktéra po
uwzglednieniu zaleznosci (5.50) okreslimy nastepujaco

(5.52)

Cin = Cgs + Cgb + ng (1 + ngL)-

MALOSYGNALOWY ADMITANCYJNY SCHEMAT ZASTEPCZY
TRANZYSTOROW POLOWYCH

W wigkszos$ci zastosowan uktadowych tranzystory polowe jako
elementy wzmacniajace pracuja w zakresie nasycenia w konfiguracji
wspolnego zrodta (OS). Ich wlasciwosci wzmacniajace wynikaja z
faktu, ze stosunkowo niewielkie zmiany napigcia doprowadzone
pomigdzy bramke a zrodto wywoluja duze zmiany pradu drenu, a wige
rowniez duze zmiany napigcia na rezystancji obciazenia. Dla opisu tych
zmian, szczegblnie przy analizie waskopasmowych uktadow
selektywnych, wlasciwa jest reprezentacja admitancyjna z parametrami
macierzy [y;]

I g- YU gs T Yi2sU gs

(5.53)
Id = y21sU gs + y22$U ds
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Parametry macierzy y; sa okreSlane w warunkach zwarcia
matosygnatowego napigcia wejsciowego lub wyjSciowego 1 przy
okresleniu pradow zmiennych na wyjsciu i wejsciu (rys.5.14)

G nl 9. _ Id _ D
o @ @ [ v
ylZsU ds y21SU gs o

S o
Rys.5.14. Admitancyjny schemat zastepczy tranzystora polowego dla konfiguracji
OE.

lq | g
Yi1s = 0 Y125 = 0. (5.54a)
gs UdS:O ds UgS:0
I I
Yo1s = _Ud Yoos = _Ud (5.54b)
91y 4 =0 dsly 4 =0

Wspodlczynniki macierzy admitancyjnej mozna wyznaczy¢ z warunku
roOwnowaznosci matosygnatowych napie¢ 1 pradow w schematach
zastepczych narys.5.11b 1 5.14:

Y11s = jw(cgs + Cgb * ng) Yi2s =~ (J‘Egd (5.55a)
Y215 = Om ~ j(*ﬁgd Y205 = Qgs + jw(cgb + ng) (5-55]3)

Warto$ci parametrow konduktancyjnych i pojemnosci matosygnatowych
znajdziemy takze w karcie katalogowej tranzystora.
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PRZYRZADY OPTOELEKTRONICZNE

Potprzewodnikowe przyrzady optoelektroniczne obejmuja swym
zakresem zar6wno zrodia promieniowania: diody
elektroluminescencyjne, lasery polprzewodnikowe, jak réwniez
detektory promieniowania: fotoogniwa, fotodiody, fototranzystory oraz
przyrzady bedace w istocie potaczeniem zZrdédet 1 detektorow
promieniowania w postaci jednolitych konstrukcji zwane transoptorami.

FOTOOGNIWO

Fotoogniwa sa wytwarzane obecnie wylacznie w oparciu
o struktury zlaczowe typu p-n, p-i-n lub struktury heteroziaczowe.
Zasade powstawania napigcia w prostej strukturze p-n ilustruje rys.6.1.
Z}acze na rysunku jest o§wietlone w taki sposob, ze pochtanianie §wiatta
nastgpuje w obszarze n.

pasmo w
ciemnosci
/ST T T T T T W C
/
/
/
/
//
n O
S W,
o= W,
‘ B
S avavard / oc
AN ,
AVAVAES /
/
4
——I
_
& g

Rys.6.1. Tlustracja powstawania napiecia fotowoltaicznego

Wygenerowane w tym obszarze no$niki nadmiarowe dyfunduja
w kierunku bariery 1 no$niki mniejszo$ciowe, w tym przypadku dziury,
zostang przeciagnig¢te do obszaru typu p (dla dziur bariera nie istnieje)
1 beda dyfundowaty wglab krysztalu. Nosniki te daja prad Swietlny 1,.
Prad ten spowoduje, ze obszar p bedzie si¢ fadowat dodatnio a n ujemnie
1 migdzy elektrodami fotoogniwa powstanie rdznica potencjalow.
Powstanie réznicy potencjaldéw spowoduje zwigkszenie przeciwnie
skierowanego pradu dyfuzyjnego I, , tj. pradu dziur z obszaru p do n
1 pradu elektronow z n do p. Jezeli ogniwo jest rozwarte to ustala sig
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takie napiecie Uy, przy ktorym oba prady si¢ zrownuja
l=1,-1,=0

D

Jezeli fotoogniwo zostanie obciazone zewngtrzna rezystancja to napigcie
spadnie ponizej Upc 1 prad wypadkowy bedzie rozny od zera

O Ou gd 0O
I=1;exp—H- 101, (6.1)
0o el g

gdzie ¢r = kT/q, a n jest tzw. wspolczynnikiem nieidealnosci zlqcza.
Charakterystyka pradowo-napigciowa fotoogniwa wg (6.1) pokrywa sig
z charakterystyka diody, przy czym dodatkowo przesunigta jest o
warto$¢ pradu $wietlnego Ip, rys.6.2. Przy zwarciu ogniwa (U = 0)
wystgpuje prad zwarcia Igc , ktorego wartos¢ jest rowna [Ip . Przy
rozwarciu ogniwa prad /=0 i napigcie U = Upc mozna wyznaczyC z
zaleznosci (6.1)

U, =ng, In%+ :—E (6.2)

Q oC

| V7 U

Rys.6.2. Charakterystyka pradowo-napigciowa fotoogniwa w przypadku braku
oswietlenia (1) 1 przy o$wietleniu (2); obszar zakreskowany oznacza prostokat
maksymalnej mocy elektrycznej jaka mozna uzyska¢ z ogniwa przy danym
o$wietleniu

Tak wigc ze wzrostem o$wietlenia, czyli ze wzrostem /I», wzrasta foto-
SEM ogniwa. Warto$¢ foto-SEM nie moze jednak przekroczy¢ stykowe]
réznicy potencjatéw  zlacza p-n, czyli w  najkorzystniejszym
przypadku Upcpax =(We - Wy)/q (rys.6.1).

Maksymalng moc (zakreskowane pole na rys.6.2) uzyskuje sig dla
okreslonego punktu pracy fotoogniwa I, , Uy , tzn. przy odpowiednio
dobranej rezystancji obciazenia. Wraz ze zmiang strumienia padajacego
Swiatla taka rezystancja powinna by¢ zmieniona i w praktyce dobiera si¢
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srednig warto$¢ rezystancji obciazenia dla duzego natgzenia oswietlenia.
Miara ,,prostokatnosci” krzywej w czwartej ¢wiartce (rys.6.2) jest tzw.
wspotczynnik wypetnienia FF' (fill factor)

1oUy

[SC VOC

ktory czgsto podawany jest jako warto$¢ katalogowa przez producentow
ogniw stonecznych.

FF =

FOTODIODA

Fotodiod¢ 16ézni od fotoogniwa nieduza powierzchnia
$wiatloczuta, rzedu kilku mm?, a poza tym jako fotodetektor fotodioda
pracuje z reguly z polaryzacja zewngtrzna w kierunku zaporowym.
Fotodiody, w zalezno$ci od przeznaczenia wykonuje si¢ w kilku
odmianach [97]:

— Fotodiody krzemowe, pracujace w zakresie od UV (nadfiolet) do
NIR (bliska podczerwien); typowe =zastosowania to czujniki w
sprzecie fotograficznym, kolorymetrii, spektrofotometrach, czujniki
UV, czujniki dymu.

— Fotodiody Si typu p-i-n, charakteryzujace si¢ duza szybkoscia
dziatania (czas odpowiedzi krotszy od 1ns) uzywane
w telekomunikacji  optycznej, zdalnym sterowaniu optycznym,
dyskach optycznych, detekcji promieniowania.

— Fotodiody Si lawinowe, charakteryzujace si¢ duzym wzmocnieniem
wewngtrznym, rz¢du 100 1 malym czasem odpowiedzi.

— Fotodiody GaAsP o charakterystyce spektralnej podobnej do
charakterystyki ludzkiego oka; typowe zastosowania to sprzet
fotograficzny, spektrofotometry, detektory kolorow.

— Uktady fotodiod (matryce jedno- i dwuwymiarowe) stosowane
w spektrometrach wielokanatowych, analizatorach spektralnych,
detektorach potozenia.

Charakterystyki fotodiody, przedstawione na rys.6.3 pokazuja, ze
zwarciowy prad wsteczny fotodiody jest proporcjonalny do o$wietlenia
oraz niezalezny od napigcia 1 ten obszar pracy jest wykorzystywany
najczesciej. Na podstawie rownania (6.1), obowiazujacego dla
fotoogniwa, oraz warunku /, = S@, gdzie § jest czuloscia pradowa
fotodiody otrzymuje si¢

O .0
I1=1 @xpB—%-lD— N (6.3)
[



115

A

D >P > Rys.6.3. Statyczne charakterystyki
pradowo-napigciowe fotodiody dla
réznych natezen padajacego
promieniowania

s|sle
N
= Y

Przyjmujac U < 0, otrzymuje si¢ z (6.3) dla napi¢¢ duzo wigkszych od
napigcia termicznego (¢r = 25mV dla T = 300 K), proporcjonalna
zalezno$¢ migdzy [ oraz @ Zmiennopradowy schemat zastgpczy
fotodiody przedstawiony jest na rys.6.4.

Rys.6.4. Uktad zastepczy fotodiody;

Ip - prad fotoelektryczny,
@ L @ . H o =— Cp I - prad ciemny,

r,- rezystancja uptywu,
7y - rezystancja szeregowa,
L C, - pojemnos¢ ztaczowa fotodiody

Graniczna czgstotliwo$¢ pracy uwarunkowana jest wielkoscia
pojemnosci C, 1 wynosi f, = 1/(2m r,C,), zatem ujemna polaryzacja
diody zmniejszajaca C, jest korzystna. Fotodiody p-i-n o malej
pojemnosci C, osiagaja czgstotliwosci graniczne rz¢du 1 GHz.

Podstawowy ukltad pracy fotodiody, przedstawiony na rys.6.5,
wykorzystuje fotodiode jako nieliniowy ,,fotorezystor”.

|+

p

=U, H R Tuom Rys.6.5. Uklad pracy fotodiody z

_T zewngtrzng polaryzacja w kierunku
Zaporowym i szeregowa rezystancja
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Napigcie wyjsciowe roOwne

l"IOUT = RL I P = RLSCD (6‘4)
moze zmienia¢ si¢ od zera (dla @ = 0) do warto$ci maksymalnej rzedu
Us, co daje znacznie wigksza dynamik¢ zmian napigcia niz dla ogniwa
niespolaryzowanego.

Fotodiody, ze wzgledu na mate wartosci pradu fotoelektrycznego,
czgsto wymagaja wspolpracy ze wzmacniaczem, rys.6.6.

R

\\
N _
| L -
>
U -
R2 |:l:| uOUT

vs]
+[y!
|

Rys.6.6. Fotodioda w uktadzie przetwornika prad-napigcie; dla R; = R, napigcie
wyjsciowe jest rowne uoyr = R; I = R; (Ip + Ir)

W uktadzie przetwornika prad-napigcie fotodioda spolaryzowana
napig¢ciem zaporowym (5V<Uz<20V) zapewnia duza szeroko$¢ pasma
oraz duza dynamikg zmian sygnatu.

FOTOTRANZYSTOR

Tranzystor, w ktorym istnieje mozliwo$¢ o§wietlenia obszaru bazy
(ztacze kolektor-baza petni role fotodiody) nazywamy fototranzystorem,
rys.6.7 [89].

a) b)

W

1, .
-oE

Rys.6.7. Budowa (a) i schemat zastgpczy (b) fototranzystora
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W wyniku os$wietlenia bazy powstajace w tym obszarze elektrony
przedyfunduja przez ztacze kolektorowe (jako no$niki mniejszosciowe)
zwigkszajac jego prad. Powstate rownoczesnie w bazie no$niki
wigkszos$ciowe - dziury nie przejda przez barier¢ potencjatu zlacza
emiterowego 1 wytworza nieskompensowany ‘tadunek dodatni
obnizajacy barier¢ baza-emiter. Powoduje to zwigkszona iniekcje
elektronéw z emitera do bazy. Elektrony te osiagaja nastgpnie ztacze
kolektorowe 1 zwigkszaja silnie prad kolektora co daje duze
wzmocnienie 1 sprawia, ze czutos¢ fototranzystora jest duzo wigksza niz
czuto$¢ fotodiody.

Zacisk bazy moze by¢ niewyprowadzony. W takich
zastosowaniach fototranzystor jest nazywany podwojna fotodioda. Prace
fototranzystora jako detektora optycznego objasnia rys.6.8.

U

cC

R

W

ouT

r———
c

|||—e

Rys.6.8. Fototranzystor w uktadzie
fotodetektora

Jezeli prad ztacza kolektor-baza jest rowny |, to na wyjsciu uzyska sig
napigcie rowne
Uoyr =Uq = BI,R (6.5)

Duze wzmocnienie pradowe uzyskuje si¢ w uktadzie Darlingtona
z udzialem fototranzystora, rys.6.9.

oC

¢
Rys.6.9. Fototranzystor w uktadzie

°E Darlingtona

Zakres widmowy fototranzystordéw jest taki jak odpowiadajacych
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im fotodiod (rys.6.7b). Czgstotliwo$¢ graniczna fototranzystora jest
jednak znacznie mniejsza niz fotodiody 1 nie przekracza kilkuset kHz.
Dla uktadu z rys.6.9 jest jeszcze mniejsza i wynosi f, ~ 30 kHz.

DIODA ELEKTROLUMINESCENCYJNA
(LED - Light Emitting Diode)

Promieniowanie optyczne w diodzie elektroluminescencyjnej
powstaje w wyniku rekombinacji promienistej no$nikéw tadunku w
ztaczu p-n w procesie ich wstrzykiwania przy polaryzacji zlacza
w kierunku przewodzenia. Wstrzyknigte nos$niki mniejszosciowe
rekombinuja z no$nikami wigkszo§ciowymi emitujac fotony o energii
odpowiadajacej rdéznicy energii poziomow, pomigdzy ktéorymi zachodzi
rekombinacja. Do wytwarzania diod elektroluminescencyjnych
wykorzystuje si¢ zasadniczo poOlprzewodniki z tzw. prosta przerwa
energetyczna (GaAs, GaN), co zapewnia wymagana sprawnosc¢
kwantowa rekombinacji promienistej (stosunek ilosci wygenerowanych
fotonow do ilosci nosnikéw tadunku wstrzyknigtych do zlacza).

Natgzenie emitowanego $wiatta jest proporcjonalne do wielkosci
pradu przewodzenia. Zakres widmowy promieniowania jest ostro
ograniczony a barwa $wiatta zalezy od rodzaju uzytego potprzewodnika,
rys.6.10.

pomaranczowy - —
| bliska podczerwien |

GaAs, ;R
| niebieski zielony ® 0% 1Ny 6,G8Y 36 A% 34 Py 65
— 4 GaN GaP:N czerwony Gads
| o GaP:ZnO /
! . ! . ! . ! . ! >
0,4 0,6 0,8 1,0 1,2
Alpm

Rys.6.10.  Charakterystyki  widmowe (krzywe znormalizowane) r6znych
potprzewodnikowych diod elektroluminescencyjnych.

Najbardziej intensywne jest promieniowanie o energiach kwantow
odpowiadajacych szerokoSci przerwy energetycznej W, danego
potprzewodnika (energia kwantéw jest wprawdzie zwigzana
z potozeniem poziomdéw rekombinacyjnych, ale przy zastosowaniu
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ptytkich domieszek poziomy te potozone sa blisko krawedzi pasma
walencyjnego 1 przewodnictwa). Srodkowa dlugos¢ fali widma diody
jest zatem rowna

hc

A, W, (6.6)

Na intensywno$¢ 1 barwe $wiatta ma réwniez wplyw temperatura
obszaru czynnego diody. Z podwyzZszeniem temperatury maleje
intensywno$¢ promieniowania, ros$nie szeroko$¢ poléwkowa widma
i rosnie A, (maleje przerwa energetyczna). Spadek intensywno $ci
narzuca ograniczenie na maksymalna temperatur¢ pracy diod
Swiecacych.

Charakterystyki pradowo-napigciowe diod LED sa zblizone do
zwyktych diod. Wynika stad, Zze napigcie w kierunku przewodzenia,
przy danym pradzie, bedzie tym wigksze, im wigksza jest szerokos$c¢
przerwy energetycznej potprzewodnika. Przyktadowo, dla 7 = 10 mA,
napigcie przewodzenia dla danej diody (o okre$lonej barwie A, ) zmienia
si¢ nastepujaco

GaAds (900 nm) 1,3..1,5V
GaAsP (655 nm) 1,6...1,8 V
GaP (565 nm) 22.24V
GaN (490 nm) 3.5V

Diody LED maja ptaskie ztacze p-n, z czym zwiazany jest maty
kat wierzchotkowy stozka promieniowania emitowanego przez diode¢
(zjawisko catkowitego wewng¢trznego odbicia) . Z tego wzgledu diody
dla celow wskaznikowych wyposaza si¢ w sferyczne lub paraboliczne
soczewki z zywic syntetycznych co zwigksza widzialnos$é
promieniowania dochodzaca do kata pétpelnego.

Y i/ —

Rys.6.11. Diodowy uktad do wyswietlania cyfr z lewa kropka dziesigtna w postaci
tzw. wskaznika siedmiosegmentowego (Hewlett Packard)
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Diody LED wykonuje si¢ nie tylko w postaci pojedynczych
elementow ale takze w postaci roznego rodzaju uktadow
wskaznikowych umozliwiajacych wys$wietlanie cyfr, liter 1 innych
znakow (rys.6.11).

LASER POLPRZEWODNIKOWY

Jezeli diode elektroluminescencyjna z silnie domieszkowanymi
obszarami p oraz n uformowana w ksztalcie rezonatora optycznego
zasili¢ pradem powyzej pewnej wartosci progowej, to mozna uzyskaé
akcje laserowa [63]. Widmo emisyjne lasera polprzewodnikowego po
przekroczeniu progu wzbudzenia na tle widma emisyjnego diody
przedstawia rys.6.12.

Emitowane przez laser promieniowanie o duzej ggstoSci energii
wykazuje wysoka monochromatycznos$¢, spdnos¢ przestrzenng
1 czasowq oraz mata dyspersje katowa.

AA=0,15nm

AA =45nm
=
0,:34 0,I85 A [um] >

Rys.6.12. Charakterystyka widmowa diody LED (a) i lasera potprzewodnikowego po
przekroczeniu pradu progowego (b)

Aby dioda mogta spetni¢ wymagania konieczne do wzbudzenia
akcji laserowe] trzeba w zlaczu p-n wytworzy¢ tzw. inwersj¢ obsadzen
(obsadzenie wyzej potozonych poziomdéw jest wigksze od obsadzenia
poziomoéw nizszych 1 fala elektromagnetyczna rozchodzaca si¢ w takim
osrodku nie jest pochtaniana lecz wzmacniana). Stan taki uzyskuje si¢ w
wyniku iniekcji no$nikOw mniejszosciowych powyzej pewnej wartosci
progowe] w zlaczu p-n utworzonym =z silnie domieszkowanych
materialéw, rys.6.13.
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szerokos¢ obszaru
czynnego

a) b)
W,
\ﬂ Wi
S)
7/// \ / _________'_
% = “Wy /'//7 A

/
Rys.6.13. Zdegenerowane zlacze p-n lasera potprzewodnikowego bez zewngtrznego
napigcia (a) 1 spolaryzowanego w kierunku przewodzenia napigciem U2W. -
Wy )/q (b); w obszarze czynnym rozszczepienie poziomu Fermiego spetnia zwiazek
Wen-Wip 2 Wy

W obszarze czynnym ztacza fotony o energiach zawartych w przedziale
W, -W,, <hw<W,

nie wywotuja przej$¢ elektronowych, a zatem nie beda pochtaniane.
Przejscia odwrotne, pasmo przewodnictwa-pasmo walencyjne, sa
dozwolone 1 bedzie wystgpowata emisja fotondéw na skutek
rekombinacji elektronow 1 dziur.

Innym istotnym warunkiem zaj$cia akcji laserowej jest istnienie
rezonatora optycznego, rys.6.14.

powierzchnie lustrzane

GaAs \

obszar czynny

Rys.6.14. Laser poiprzewodnikowy w postaci rezonatora optycznego

Rezonator optyczny jest konieczny dla spetnienia warunku dodatniego
sprz¢zenia zwrotnego. Dwie przeciwlegle 1 rownoleglte do siebie
powierzchnie lustrzane sprawiaja, ze fotony przebiegaja wielokrotnie
droge migdzy zwierciadtami powodujac emisj¢ wymuszona. Zwierciadta
nadaja rowniez promieniowaniu $cisle okreslony kierunek.
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Charakterystyki laserow potprzewodnikowych mo zna polepszy¢
stosujac zamiast zwyktych zlacz p-n, heteroziacza np. typu GaAs-
AlGaAs, w wyniku czego uzyskuje si¢ struktury, w ktérych ograniczona
jest dyfuzja no$nikoéw mniejszosciowych. Pozwala to istotnie ograniczy¢
prad progowy 1 zrealizowac ciagta generacj¢ w niechtodzonych ztaczach
w  temperaturze  pokojowej.  Stosujac  mieszane  krysztaly
potprzewodnikowe (CdZnS, CdSSe, InGaAs, AlGaAs, GaAsP, PbSnTe)
uzyskuje si¢ lasery promieniujace w pelnym zakresie dtugosci fal z
obszaru widzialnego 1 podczerwieni.

Lasery potprzewodnikowe dzigki swoim zaletom takim jak mate
rozmiary, duza sprawno$¢ energetyczna, prostota zasilania, tatwo$¢
modulacji promieniowania 1 niskie koszty wytwarzania, znalazty
zastosowanie w telekomunikacji $wiattowodowej, optoelektronice,
odtwarzaczach laserowych, zestawach alarmowych, sensorach i1 wielu
innych urzadzeniach.
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TYRYSTORY | TRIAKI

BUDOWA | DZIALANIE TYRYSTORA

Tyrystor jest przyrzadem potprzewodnikowym zbudowanym
z czterech naprzemian utozonych warstw typu n i p, ktére tworza trzy
zlacza p-n: J1, J2 1 J3 (rys.7.1). Takie struktury zlaczowe maja wiele
form konstrukcyjnych, ktére pracuja jako przetaczniki - nawet dosé
duzych mocy. Najprostszym przetacznikiem jest dioda Shockleya
p-n-p-n. Dioda ta przy napigciu Uy przetacza si¢ z wysokoomowego
stanu blokowania do niskoomowego stanu przewodzenia. Przetaczenie
jest inicjowane przebiciem lawinowym S$rodkowego ziacza J2. W
tyrystorze warto$§¢ napigcia przetaczenia jest kontrolowana pradem
bramki /; (rys.7.2).

Tyrystor najlepiej jest przedstawi¢ jako szeregowo-rownolegly
uktad dwoch sterujacych si¢ wzajemnie tranzystorow bipolarnych p-n-p
1 n-p-n, jak to przedstawiono na rys.7.1c.

) u, d)

lg Ia

T1 anoda
C.
Jl—|_

J_ C,, bramka
2 <——0 Ug
i lg2 katoda
K

L’IK

Rys.7.1 a) Struktura zlaczowa tyrystora, b) modelowe rozdzielenie na dwie struktury
tranzystorowe, ¢) tranzystorowy model tyrystora, d) symbol graficzny

Charakterystyki napigciowo-pradowe tyrystora odzwierciedlaja
zachowanie si¢ poszczegdlnych ztacz p-n (rys.7.2).

Przy polaryzacji rewersyjnej (u.x<0) zlacza J1 1 J3 sa
spolaryzowane zaporowo, podtrzymujac prawie catkowita rdznice
potencjatow pomigdzy anoda i1 katoda. Przez tyrystor wtedy ptynie
minimalny prad rewersyjny nasycenia obu ztacz Igzy, a przyrzad jest w
tzw. stanie zaworowym. Przy napigciu Uggy, nastapi przebicie lawinowe
zhacz J1 1J3.
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Rys.7.2. Charakterystyka napigciowo pradowa tyrystora

Przy polaryzacji dodatniej (v > 0) ztacza emiterowe J1 1 J3 sa
spolaryzowane w kierunku przewodzenia, za§ wspdlne dla obu
tranzystoréw zlacze kolektorowe J2 - zaporowo. Prad caltkowity tego
zlacza jest suma pradu dziurowego przekraczajacego baze tranzystora
p-n-p, pradu elektronowego tranzystora n-p-n oraz pradu nasycenia Icy.
Te trzy prady stanowia prad anodowy i, ktory przy odtaczonej bramce
(ic=0), jest takze pradem katody tyrystora. Stad réwnanie kolektorowe
dla ztacza J2 ma postac

ia=0Ntia 0 N2ia o (7.1)

albo

- I CO
g = (7.2)
1-(an +a o)
gdzie ay; 1 Ay, - statopradowe wspdiczynniki wzmocnienia dla struktur
tranzystorowych p-n-p 1 n-p-n. Przy napigciu u,x bliskim Up, zachodzi
w obszarze zlacza J2 powielanie lawinowe dziur i elektronéw ze
wspotczynnikami multiplikacji M), = M,= M i1 prad anodowy wynosi

Ml co Ml co

IA - 1—(|\/|C¥N1 + Ma N2) - 1_ M(CY N1 +a N2) (72a)

Zaktadajac, dla uproszczenia rozwazan, ze M>1 tuz przed
napigciem przebicia, to z zaleznosci (7.3) wynika, ze tyrystor zataczy
sig, gdy

M(ayitay)=1 (7.3)
Prad anodowy przy ktérym zachodzi warunek (7.3) jest pradem

wiqczenia tyrystora Iy przy napigciu Upy (rys.7.1). Nieograniczone
narastanie pradu i, > Iy moze by¢ powstrzymane zmniejszeniem pradu
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Icy 1 wspdlczynnika M. W tyrystorze zachodzi to w wyniku spadku
napigcia na zlaczu kolektorowym J2. Przyjmuje sig, ze przy pradzie I,
napigcie na tym ztaczu jest rowne zeru, a M=1. W katalogach podawany
jest prad /; jako minimalna warto$¢ pradu tyrystora konieczna do jego
pewnego przetaczenia.

Przy ay,+ay,=1 prad anodowy, zgodnie z zaleznos$cia (7.2), takze
powinien nieograniczenie narasta¢, jednakze struktury tranzystorowe
przechodza w stan nasycenia, w ktorym wspotczynniki wzmocnienia
pozostaja na niskim poziomie. Prad anodowy, przy ktérym ay,+ay,=1,
jest okreslany jako prqd podtrzymania (wytaczenia) tyrystora I - jest to
najmniejsza stabilna warto§¢ pradu w stanie przewodzenia. Mala
warto$¢ napiecia potrzymania (resztkowego) Uy=1V, wystepujaca przy
pradzie podtrzymania [y, potwierdza ze struktury tranzystorowe sa w
stanie nasycenia, a tyrystor stanowi soba obwod prawie zwarty. Sredni
prad przewodzenia Iry), przy napigciu przewodzenia Uy, ogranicza od
gory obszar stanu przewodzenia.

W tyrystorach obszary baz sa zwykle poszerzone 1 stabiej
zdomieszkowane niz obszary anody i katody, aby nie dopusci¢ do
spetnienia warunku (7.3) - jonizacji lawinowej przy matych wartosciach
u4k, bez udziatu pradu bramki.

Prad bramki i;, jako prad p-bazy, zwigksza prad anodowy
w stanie blokowania

lco + 0 ol (7.4)
1- (a NERaf N2)

Prad bramki zwigksza takze warto§¢ wspotczynnika ay,. Gdy suma
wspotczynnikow wzmocnienia osiagnie wartos¢ bliska 1 oraz M>1, to
tyrystor przechodzi ze stanu blokowania w stan zalqczenia przy
napi¢ciu mniejszym niz Upy poprzez metastabilny zakres ujemne;j
rezystancji dynamicznej od punktow (Upyl) do punktu (Up,/ly) na
charakterystyce i,=i (1 ). Potozenie pierwszego punktu zalezy od
warto$ci pradu bramki /.

W warunkach dynamicznych pracy tyrystora matosygnatowe
wspotczynniki  wzmocnienia pradowego o sa  wigksze od
statlopradowych: a>ay, co umozliwia zalaczenie przy znacznych
pradach bramki (i;>>0) przed pojawieniem si¢ przebicia lawinowego.
Zatem przyrosty pradu anodowego wywolane matymi zmianami pradu
bramki tez beda wicksze

ia =

Ap_la_ 0
dig 1y 1-(ay+ay)

(7.4a)
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Ponadto, aby o, bylo szybko rosnaca funkcja I, wiele typow tyrystorow
ma tzw. $ciezke rezystywna bocznikujaca zlacze J3, uzyskana przez
poszerzenie elektrody katody na obszar p-bazy. W schemacie
zastgpczym tyrystora pojawia si¢ wowczas niewielka rezystancja rg,
ktora umozliwia przeptyw pradu dziurowego z anody do katody juz przy
niewielkich napigciach na bramce ugg <0,7 V, czyli zanim ztacze J3
zostanie wystarczajaco spolaryzowane w kierunku przewodzenia.
Rezystancja ta spetnia réwniez inna pozyteczna rolg: zabezpiecza
tyrystor przed przypadkowymi sygnatlami mogacymi zataczy¢ tyrystor.

Dla wtasciwego zaprojektowania uktadu sterowania wazne sa
charakterystyki wejsciowe tyrystora (rys.7.3).

U Skrajne charakterystyki przewodzenia

U I N
FeM Maks. dopuszczalne_|

/ straty mocy
w bramce P,

I
I
I
I
2 3 4,

|
T
|
| >
I FGM I FG

Rys.7.3. Charakterystyki bramkowe z obszarami rozrzutu technologicznego dla
danego typu tyrystoréw: 1 - obszar nieprzelczania, 2 - obszar mozliwych przelaczen,
3 - obszar pewnych przelaczen, 4 - obszar szkodliwych przelaczen

Na charakterystykach bramkowych dla kazdego typu tyrystorow sa
zaznaczone trzy obszary napigciowo-pradowe: 1 - ograniczony
napigciem Ugp 1 pradem I;p, nie przetaczajacymi tyrystora, 2 -
ograniczony napigciem Ugri pradem I, mogacymi przelaczy¢ tyrystor,
3 - ograniczony warto$ciami maksymalnymi napigcia Upgy 1 pradu Ircy,
bramki, gwarantujacymi przetaczenie tyrystora ze stanu blokowania do
stanu przewodzenia. W tym obszarze nalezy zapewni¢ punkt pracy na
prostej obciazenia w obwodzie bramki. Przelaczanie w obszarze 4 moze
uszkodzi¢  tyrystor, bowiem przekroczona zostala hiperbola
dopuszczalnych strat mocy w bramce Pgy,.

O jakos$ci danego typu tyrystora decyduja: jak najmniejszy prad
bramki /p¢<<Iyy, (kilkunastokrotnie mniejszy od I;) oraz jak
najkrotszy czas zalaczania rzedu 1...2 ps.

Tyrystory pracuja przede wszystkim jako elementy zalaczajace
1 przetaczajace duze prady przy cze¢stotliwosciach sieciowych (rys.7.4).
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Praca dynamiczna w takich warunkach zalezy od zachowania sig
tadunkéw nadmiarowych w obu bazach po wylaczeniu elementu, ktore
tutaj sa rozpatrywane wspoélnie jako tzw. tadunek przejsciowy Q..
pozostajacy jeszcze przez okres czasu t, w bazach. Dopiero po tym
czasie tyrystor odzyskuje wlasciwosci do ponownego zataczenia przez

uktad sterujacy bramki.
irG(2)
Irg [ 777
(a)
t
Uy K(t)’
Us =100V/us
przypdkowe
(b) gdy duyi/dt wiqczenie przy
. >109V/us
|/ t
_______ﬁ_______ﬁi__/éwyiqczenie tyrystora
-Ucl ¢ gnp. przez kondensator
i4(?)
1
(©)
4 Rys.7.4. a) Zalaczanie tyrystora
i pradem bramki, b) zmiany napigcia
Ar o = ::eiadunek On=Irtn 4 (7) podczas wytaczania,
: trr

¢) odpowiedz pradowa tyrystora

Innym ograniczeniem czasowym tyrystora jest tzw. krytyczna
stromos¢ narastania napigcia blokowania

du 5

%T% [Vis]

Jest to najwigksza warto$¢ stromosci narastania tego napigcia, nie
powodujaca przetaczenia tyrystora ze stanu blokowania do stanu
przewodzenia w okreslonych warunkach zewngtrznych (np. przy
okreslonej temperaturze). Nalezy bowiem pamigtac, ze przy polaryzacji
tyrystora napigciem ux< Upy poszerza si¢ obszar ladunku
przestrzennego zlacza J2, ktorego pojemno$¢ wynosi Cp, (rys.7.1). Zbyt
szybko usuwane nosniki z obszaru ztacza, zgodnie ze zmianami napigcia
duk/dt, tworza prad anodowy proporcjonalny do tych zmian. Prad moze
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by¢ na tyle duzy, ze zalaczy si¢ tyrystor duzo wczesniej, zanim suma
wspolczynnikow o obu tranzystor6w w schemacie zastepczym
osiagnie 1 - zgodnie z zalezno$cia

N
IA_l—(al+a2) (7.5)

Ponadto, prad ten jest wzmacniany wewngtrznym efektem Millera.
W ten sposob zwigksza si¢ pojemnos$¢ zlacza do pojemnosci efektywne;j

Cjz
1-(ay +a5,)

Cui = (7.6)

Jedynym sposobem wytaczenia dwoch tranzystoréw w strukturze
tyrystora jest zmniejszenie pradu kolektorowego do poziomu, przy
ktorym zostanie przerwany mechanizm powielania lawinowego.

TRIAKI

Triak umozliwia sterowanie sygnatow zmiennopradowych,
bowiem jego konstrukcja jest antyréwnoleglym ztozeniem dwoch
ztaczowych struktur tyrystorowych n-p-n-p 1 p-n-p-n (rys.7.5a).
W przekroju widoczne sa symetryczne dwa obszary typu n
wdyfundowane w struktur¢ ztaczowa p-n-p. Elektrody wyprowadzen
gléwnych (main termials), nazywanych takze anodami, zachodza
cz¢Sciowo na obszar baz.

Symetria struktury przenosi si¢ na symetri¢ charakterystyk
napigciowo-pradowych  (rys.7.6) oraz  schematu  zastgpczego
triaka(rys.7.5¢).

Triak mozna zataczy¢ poprzez bramke dodatnim lub ujemnym
impulsem pradowym dwukrotnie w kazdym okresie pradu zmiennego -
co daje cztery kombinacje kierunkdw napig¢ Uy 1 pradow Ig
zalaczajacych przyrzad.

Ponadto triak zataczy si¢ sam, jezeli zostanie przekroczone
napigcie przebicia Uppgo) W jednym z kierunkow oraz przy zbyt szybkim
wylaczaniu napigcia - podobnie jak w tyrystorze. Te dwa ostatnie
sposoby normalnie nie sa stosowane w ukltadach elektrycznych, ale
wyznaczaja pewne ograniczenia w wykorzystaniu triakow; np. triaki nie
moga pracowac przy obcigzeniu indukcyjnym.
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a) b) c)
MT,
MBT MT,
bramka
n
G G o—o—K
n P )
l MT,
MT, MT, &

Rys.7.5. a) Struktura ztaczowa, b) symbol graficzny, ¢) model tranzystorowy triaka

—_—_—— T -

-

U BR(GO) _L,J BR(G2) /‘_J _/

v

Rys.7.6. Charakterystyki napigciowo pradowe triaka

Diak ma podobna symetryczna strukturg jak triak, ale nie ma
elektrody  bramki. Zatacza si¢ tylko po  przekroczeniu
charakterystycznych napig¢: Uppry przy uuyr>0 1 -Uppp) przy uyr<0
w sposob podobny jak triak przy napigciach Uproy 1 -Usrco)-

STRUKTURY TYRYSTOROWE V-MOS | D-MOS

W technologii MOS wytwarzane sa tyrystory kontrolowane
napigciem bramki - jak w tranzystorach MOS. Maja one do$¢ ztozone
struktury ztaczowe 1 sa trudne do wykonania. Ich zasadnicza zaleta jest
wyeliminowanie mozliwo$ci samoczynnego zataczania.
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Struktury  tyrystorowe  V-MOS maja bramke¢ MOS
w wytrawionym  izotropowo  szeSciokatnym  zaglebieniu, ktore
przechodzi przez caly obszar p-bazy struktury ztaczowej n -p-n-p’
tyrystora (rys.7.7).

a) b)
bramka® G (ugx >0) K
T T katoda K
n* SO,
J1
p — baza p — baza -
J2
G
n - obszar dryftowy
J3
—anod
p —anoda A

anodal A

Rys.7.7. a) Struktura ztaczowa tyrystora z izolowana bramka typu V-MOS,
b) schemat zastgpczy

Wglebienie jest pasywowane SiO,, a struktura bramki MOS sigga
az do n-bazy (obszaru dryftowego n, ktory podtrzymuje prawie cale
napigcie u, ). Przy polaryzacji zerowej bramki obszar zubo Zenia ztacza
J2, siggajacy w glab p-bazy, jest plaski i rownolegly do kraw ¢dzi ztacza.
Wzmocnienie tranzystora n -p-n jest mate ( a < 0.3). Przy
polaryzacji dodatniej na bramce obszar zubo Zenia poszerza si¢ 1 unosi
od zlacza (patrz rys.7.7). Jednoczeénie od strony katody (n -emitera)
obszar neutralny bazy staje si¢ coraz cienszy; wzrasta wzmocnienie
tranzystora. Przy napigciu progowym MOS-bramki elektrony sa
wstrzykiwane przez zaindukowany kanal do obszaru dryftowego typu n.
Potencjal na tym obszarze natychmiast spada do warto $ci polaryzacji w
kierunku przewodzenia ztacza J3.

Tyrystory V-MOS blokuja napigcia rzegdu 600 V przy stromosci
nawet do du,x / dt <1000 V/s. Zataczaja si¢ w ciagu 20 ns, ale nie sa
wylaczalne napigciem bramki.

Strukturg¢ tyrystora wytaczalnego, wykonanego w technologii
D-MOS, przedstawia rys.7.8 [20].

Charakterystyka napigciowo-pradowa takiego przyrzadu jest
ztozeniem charakterystyk tyrystora, tranzystora 1 diody p-i-n
w zaleznosci od napigcia na bramce (rys.7.9)
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Katoda Q K
p’ ~ bramka Q G TG
Si0; —| 2
N \ré—\v\\/——l TIT

kﬂka

zataczaj apfa >|7

n bramka
wylaczajgca

p’ kowny strumien pradu

(@) l (b)
anoda | A A
O

«Q

Rys.7.8. a) Struktura ztaczowa wylaczalnego tyrystora MOS, b) jego model
tranzystorowy

Ug>>0: J3 tworzy diode p-i-n
(dobrze przewodzgcy kanat)

Ug >0

UGk =0
: (zwarcie)
. J2zaporowo
.U BRR T / i >
| : : U BRF uA

J3zaporowo % Ur(p-i-n) Ur(mos)

Rys.7.9. Charakterystyki napigciowo-pradowe wytaczalnego tyrystora MOS



8.1.

132

WYBRANE PRZYRZADY ELEKTRONICZNE

TERMOELEMENT PELTIERA
(CHLODZIARKA TERMOELEKTRYCZNA)

Termoelement Peltiera jest w istocie pompa ciepla zbudowana
w technologii pétprzewodnikowej 1 moze by¢ uzywany do chlodzenia,
grzania lub stabilizacji temperatury ale jego podstawowe zastosowanie
to chtodziarka termoelektryczna (TEC - thermoelectric cooler).
Elementy TEC znajduja zastosowanie w przenosnych chlodziarkach
nieduzych mocy (rzgdu 100 W), w kamerach CCD, do chlodzenia
mikroprocesorow, diod laserowych 1 innych mikrouktadéw
elektronicznych gdzie wymagane jest intensywne odprowadzanie ciepta.

Efekt Peltiera, odkryty w 1834 r, polega na wydzielaniu lub
pochlanianiu ciepta na styku dwu materiatow w zaleznos$ci od kierunku
przeplywajacego pradu. Wielko$¢ wydzielanego ciepta Q 1 jego znak
zaleza od rodzaju stykajacych si¢ materialéw oraz ilosci tadunku
przeplywajacego przez ztacze

dQ, =1 ,,1 dt (8.1)

przy czym wspdlczynnik Peltiera [1,, = I1,- 1, jest proporcjonalny do
roznicowej sity termoelektrycznej a (I1,; = a;,T). Zmieniajac kierunek /
otrzymuje si¢ z wyrazenia (8.1) zmiang znaku przy dQ (w odroznieniu
od ciepta Joule'a, ktore zalezy od kwadratu pradu) i ztacze chiodzone
zacznie si¢ ogrzewa¢ oraz na odwrdt. Praktyczne wykorzystanie
zjawiska stalo si¢ mozliwe dzigki zastosowaniu potprzewodnikow o
dobrym przewodnictwie elektrycznym 1 stabym przewodnictwie
cieplnym.

Mechanizm zjawiska mozna obja$ni¢ postugujac si¢ schematem
pasmowym ztacza metal-poiprzewodnik, rys.8.1.

m S
/ U508
MMMty W
A Rys.8.1. Zlacze metal -
2 potprzewodnik typu n
N “7 Z V\(/

W takim przypadku w przewodnictwie biora udzial elektrony bliskie
energii Fermiego Wr w metalu oraz elektrony pasma przewodnictwa
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w potprzewodniku. Jak wynika z rys.8.1 $rednia energia elektronow
przewodnictwa w metalu jest nizsza niz w polprzewodniku. Przejscie
elektronéw z metalu do potprzewodnika zwiazane jest z pokonaniem
bariery potencjatu 1 konieczno$cia pobrania energii od sieci czyli
ochtodzeniem ztacza. Zmiana kierunku pradu powoduje, ze nadmiar
energii elektronow przechodzacych z potprzewodnika do metalu
zostanie oddany sieci 1 wydzieli si¢ cieplo.
Dobro¢ materiatu termoelektrycznego mozna wyrazi¢ jako

K

a’o
Z:

Istotne sa wigc duza réznicowa sila termoelektryczna o (co odpowiada
duzemu [1), mate przewodnictwo cieplne materialu k 1 duza
konduktancja o.

W praktycznych wykonaniach modut termoelektryczny TEC
zbudowany jest z pewnej iloSci par polprzewodnikow n oraz p
potaczonych  szeregowo za pomoca elektrod metalicznych
1 umieszczonych mig¢dzy dwiema plytkami ceramicznymi, rys.8.2.

ciepto absorbowane
o Dlytka ceramiczna

izolacja elektryczna

' ~~

Rys.8.2. Przekrdj modutu termoelektrycznego z pokazam para potaczonych
szeregowo poOtprzewodnikdw n oraz p; wykorzystywanym najcze$ciej materiatem jest
Bi;Te; domieszkowany donorowo lub akceptorowo

W konfiguracji jak na rys.8.2 cieplo jest transportowane od gornej
(chtodzonej) ptytki do dolnej. Moduty moga by¢ taczone réwnolegle aby
zwigkszy¢ 1lo§¢ pompowanego ciepla, albo moga by¢ naktadane jeden
na drugi (kaskada) aby zwigkszy¢ rdéznicg temperatur migdzy
granicznymi powierzchniami chtodziarki. Jezeli nie jest wymagana
roznica temperatur migdzy powierzchniami goraca i zimna wigksza od
ok. 60°C, wystarczy modut jednostopniowy.

Typowe dane charakterystyczne chtodziarki sa nastgpujace:
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O - maksymalna 1lo$¢ pompowanego ciepla przy AT = 0
AT,... - maksymalna osiagalna r6znica temperatur miedzy koncami
goracym i zimnym bez obciazenia cieplnego
L. - maksymalny (optymalny) prad wejSciowy w amperach
Ve - maksymalne napigcie przy obciazeniu pradowym /.,

Jako zalety chtodziarek termoelektrycznych nalezy wymienié
mata mas¢ 1 wymiary, cicha prace, brak czesci ruchomych, mate szumy,
fatwo§¢ sterowania temperatura z uzyciem regulatora. Problemy
wystepuja wtedy, gdy wymagana wielko$¢ chlodzenia przekracza 200W.

WARYSTOR

Warystor jest rezystorem poOtprzewodnikowym o wartosci
rezystancji zaleznej od napigcia. Dzigki takiej wlasciwosci warystory
stosowane sa przede wszystkim jako elementy zabezpieczajace obwody
elektryczne przed przepigciami.

Nieliniowa charakterystyka napigciowo-pradowa warystora jest
typu potggowego [87]

U=AI* (8.2)

gdzie wspolczynnik [ przyjmuje wartosci w granicach od 0,1 do 1,0.
Wspotczynniki 4 1 3 zalezne sa od rodzaju materiatu, z ktérego
wykonany jest dany element, a takze czg$ciowo od geometrii warystora.
Ksztalt charakterystyki (8.2), przedstawionej na rys.8.3 wskazuje, ze
warystor jest elementem symetrycznym o wiasciwos$ciach niezaleznych
od kierunku przeptywajacego pradu.

@ (b)

pradowa typowego warystora (a) oraz
jego symbol graficzny (b)

J ! _%'_@ Rys.8.3. Charakterystyka napigciowo-

Charakterystyka opisana rownaniem (8.2), po obustronnym
zlogarytmowaniu, przedstawia lini¢ prosta

logU =log A4+ logl (8.3)
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w logarytmicznym uktadzie wspotrzednych (loglU, logl). Po
zrézniczkowaniu zaleznos$ci (8.3) otrzymuje si¢ wyrazenie pozwalajace
zdefiniowa¢ [ jako  wspotczynnik  okreslajacy  nieliniowos$é
charakterystyki

du _d
- g4 8.4
U BI (8.4a)
dU
_dl _OR
B=-= 2 (8.4b)

1

Tak wigc [ jest rowne stosunkowi rezystancji rézniczkowej do
rezystancji Sredniej w danym punkcie charakterystyki.

Przebieg charakterystyki rzeczywistego warystora odbiega od
zaleznosci liniowej (8.3) w zakresie matych pradow (mniejszych od ok.
10" A) oraz w zakresie pradow duzych (wiekszych od ok. 100A),
rys.8.4.

1000
tga =B
> a y
o /
2 100
§ A
10 A\ 4
107 10°° 10 1072 10° 102 10*

prad (A)
Rys.8.4. Charakterystyka warystora ZnO w uktadzie wspotradnych logarytmicz-
nych; stata 4 rowna jest wartosci napigcia dla jednostkowego pradu

Z przebiegu charakterystyki dowolnego warystora w uktadzie podwojnie
logarytmicznym mozna wigc wyznaczy¢ wspotczynnik nieliniowosci 3
oraz stalg A4.

Stosujac warystor w uktadach pradu stalego i zmiennego
postugujemy si¢ pojeciami rezystancji statycznej 1 dynamiczne;.
Rezystancjg statyczng okresla wyrazenie

R:LIJ—:AI‘H (8.5)
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a rezystancj¢ dynamiczna

du _
r:_:ﬁA|ﬁ1:ﬁR (8.6)
dl
Tak wigc rezystancja dynamiczna warystora jest mniejsza od rezystancji
statyczne;.

Do produkcji warystoréw stosuje si¢ najczesciej weglik krzemu
(SiC) oraz tlenek cynku (ZnO) w postaci spiekOw ceramicznych
z odpowiednimi domieszkami. Ksztalt elementu nadaje si¢ w trakcie
prasowania proszku. Po spieczeniu i nalozeniu elektrod (pasta Ag) oraz
ich wypaleniu, przylutowuje si¢ druty wyprowadzeniowe 1 w koncowym
etapie naktada lakiery zywiczne, rys.8.5. Wytworzony warystor poddaje
si¢ starzeniu elektrycznemu 1 cieplnemu aby ustabilizowac¢ jego
parametry.

hermetyzacja
zZywiczna
— clektroda Ag doprowadzenie
777777777 e
spiek

VA LLALAAAD,

Rys.8.5. Warystor w postaci dysku

Brak jest jednolitej teorii  tlumaczacej nieliniowos¢
charakterystyki warystora. W przypadku SiC wprowadza si¢ m.in.
koncepcjg, ze na powierzchni ziarna nast¢puje inwersja typu
przewodnictwa 1 w zwigzku ztym ziarna tworza szeregowe,
przeciwsobne polaczenia diod. Charakterystyka pokazana na rys. 8.3 w
istocie przypomina przebieg dla szeregowego uktadu dwu diod p-n
potaczonych przeciwsobnie.

Inna teoria objasnia gwaltowny wzrost pradu ze wzrostem
napigcia jako efekt zimnej emisji elektronow z ostrych krawedzi ziarn
powodowanej przez lokalne silne pola elektryczne. Istnieje tez
koncepcja, ktora przypisuje wzrost konduktancji zjawisku nagrzewania
si¢ stykow ziarn, czyli obszarow o zwigkszonej rezystancji, ze wzrostem
natg¢zenia pradu.

Kazdy z mechanizméw wspomnianych wyzej moze byc istotny
w zjawisku nieliniowych zmian pradu pod wplywem napigcia
w warystorze. Bedzie to zalezato od rodzaju uzytego materiatu, a dla
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danego materialu od potozenia punktu pracy na charakterystyce
napigciowo-pradowe;.

Typowe zastosowania warystorow to zabezpieczenia przed
przepigciami w  ukladach poélprzewodnikowych, w  ukltadach
z obciazeniem indukcyjnym  (przekazniki, styczniki, dlawiki),
w instalacjach samochodowych, w systemach telewizji kablowe;j
1 telefonii komoérkowej, w zasilaczach, w systemach zabezpieczen przed
elektrycznos$cia statyczna. Dzigki taczeniu warystora z typowymi
rezystorami  uzyskuje  si¢ elementy o  charakterystykach
wykorzystywanych w regulacji automatyczne;.

HALLOTRON

Hallotron jest przyrzadem potprzewodnikowym, ktérego dziatanie
jest oparte na zjawisku galwanomagnetycznym zwanym efektem Halla.

Jezeli przez probke, rys.8.6a, przepuscimy w kierunku X prad 7,,
aw kierunku z przylozymy pole magnetyczne B., to na kierunku Yy

pojawi si¢ napigcie, zwane napigciem Halla, rowne
_ _Ry
Uy_ylez_Fl B (8.7)
gdzie Ry, jest tzw. stala Halla, a d gruboscia probki.

(a) (b)

+
-
4
~<C
l
1
<y

Rys.8.6. Powstawanie napigcia Halla w potprzewodniku (a) oraz symbol
graficzny Hallotronu (b)

Stata Halla dla potprzewodnika domieszkowanego z no$nikami jednego
rodzaju wynosi

s A
R, =t NG (8.8)
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gdzie A jest czynnikiem zaleznym od mechanizmu rozpraszania
nos$nikéw (dla podtprzewodnikow, w ktérych dominuje rozpraszanie na
drganiach cieplnych sieci A = 31U8), N jest koncentracja no$nikoéw
(elektronow lub dziur), a znak zalezy od rodzaju nos$nikow (,,+” dla
dziur a ,~” dla elektronéw). W ten sposdb ze znajomosci statej Halla
wyznacza si¢ koncentracje nosnikoéw tadunku w potprzewodniku oraz
rodzaj no$nikow. Iloczyn statej Halla 1 konduktywno$ci pozwala
wyliczy¢ ruchliwo$¢ holowska p; bedaca jednym z podstawowych
parametrow materiatu pétprzewodnikowego

Hy=R,0 (8.9)
Fizyczna przyczyna powstawania napigcia holowskiego jest sita

Lorentza F dzialajaca na no$niki tadunku poruszajace si¢ w polu
magnetycznym z pr¢dkoscia Vv

F=quvxB (8.10)

Sita ta powoduje odchylenie no$nikéw prostopadle do ptaszczyzny,
w ktorej leza wektory V i B. W ten sposéb na jednej ze $cianek
prostopadtej do kierunku y (rys.8.6a) gromadzi si¢ tadunek okreslonego
znaku, a na drugiej $ciance nieskompensowany tadunek przeciwnego
znaku. Rozdzielenie *ladunkéw jest przyczyna powstania pola
elektrycznego, ktore dziala na odchylane nos$niki sita przeciwnie
skierowana do sity Lorentza. Gdy sity te zréwnaja si¢, fadunek przestaje
wzrasta¢ 1 nastgpuje stan rOownowagi.

Jako materialty do wytwarzania hallotronow stosuje sig
potprzewodniki o duzych ruchliwo$ciach no$nikéw takie jak Si, Ge,
InSb, HgTe, HgSe.

Hallotrony wytwarzane sa w postaci ptytek wycigtych z krysztatu
potprzewodnikowego lub w postaci cienkich warstw nanoszonych
prézniowo na podtoze izolacyjne. Kazdy hallotron posiada cztery
elektrody: dwie pradowe i dwie holowskie. Obwod pradowy oraz obwod
pola magnetycznego tworza dwa obwody wejsciowe. Zaciski do
pomiaru napig¢cia Halla naleza do obwodu wyjsciowego.

Praktyczne wykonania hallotronow musza spetni¢ takie
wymagania jak: duze napigcie 1 moc wyjsciowa, duza czulo$¢,
lintowo$¢, niezalezno$¢ parametrow hallotronu od temperatury, maty
pradowy sygnat sterujacy. W zaleznos$ci od przeznaczenia kladzie si¢
wigkszy nacisk na pewne istotne parametry hallotronu, gdyz trudno jest
spetni¢ wszystkie wymagania jednoczes$nie.

Majac na wzgledzie pelny opis wlasciwosci hallotronu okresla si¢
jego charakterystyki statyczne przy okre$lonych parametrach statych.
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Jako wielko$¢ wyjsciowa przyjmuje si¢ napigcie Halla U, a jako
wejsciowe prad sterujacy I, , zalezny od obciazenia prad w obwodzie
wyjsciowym /, oraz pole magnetyczne B. W ten sposob mozna otrzymac
trzy rodziny charakterystyk w postaci zaleznos$ci napigcia Halla od
jednej z wielkosci wejsciowych przy dwu pozostatych wielkosciach
staltych. W praktyce dazy si¢ do tego aby charakterystyki hallotronu byly
liniowe. Zmiany temperatury czy tez zmiany rezystancji hallotronu
w funkcji pola magnetycznego sa gldwnymi przyczynami wystgpujacych
nieliniowosci.

Hallotrony znajduja zastosowanie gldéwnie w miernictwie
1 technice sensorowej, ale takze w energetyce czy elektronice. Jako
przyktady tych zastosowan mozna wymienic.

1. Pomiar wartos$ci i rozktadu przestrzennego pola magnetycznego, w
szczegOlnosci  jako czujnik w uktadach stabilizacji pola
wytwarzanego przez elektromagnesy.

2. Pomiary natgzen pradow rzedu tysigcy amperow w  wyniku
oddziatywania na hallotron pola magnetycznego wytwarzanego przez
przewodnik z pradem (unika si¢ w ten sposob przerywania cigglosci
przewodu).

3. Pomiary mocy pradu stalego lub zmiennego (az do czg¢stotliwosci
kilku GHz ). Prad w obwodzie pomiarowym jest zrodlem pola
magnetycznego przyktadanego do hallotronu, a prad sterujacy
hallotronu jest proporcjonalny do napigcia na odbiorniku energii.
Napiecie Halla jako iloczyn wielkos$ci sterujacych jest miara mocy
wydzielanej w obciazeniu.

4. Rejestracja przemieszczenia poziomego, pionowego lub obrotu
obiektu, do ktorego przymocowany jest magnes oddzialujacy na
nieruchomy hallotron. Analogicznie mozna réwniez rejestrowac
drgania obiektu.

5. Hallotron jako cze¢$¢ sktadowa komutatora bezszczotkowego silnika
elektrycznego.

MAGNETOREZYSTOR

Wspoélczesnie uzywane magnetorezystory jako  warstwy
metaliczne nie sa wprawdzie przyrzadami poélprzewodnikowymi
w pelnym znaczeniu tego slowa ale ich rola w elektronice, jako
rezystorow czutych na zmiany pola magnetycznego, szybko rosnie 1 z
tego wzgledu zostana krotko omoéwione w tym rozdziale.

Poczatkowo rezystory czule na pole magnetyczne wytwarzano
w oparciu o potprzewodniki (nazywane wtedy gaussotronami). Dla
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potprzewodnikdw zmiana rezystancji towarzyszy efektowi Halla
a wielko$¢ obserwowanej zmiany zalezy od ksztaltu probki (stosunku
dlugosci do szerokos$ci), ruchliwosci nosnikow p 1 wielkosci pola
B(p /p ~ (UB)’). Dla probek o duzej ruchliwosci no$nikoéw
uzyskiwane czutosci pozwalaly wykorzystywa¢ magnetorezystory do
pomiaru pdl magnetycznych wigkszych od 2 kGs.

Obecnie wykorzystuje si¢ zjawisko magnetorezystancyjne
zachodzace w metalach ferromagnetycznych [90]. Sam efekt okreslany
jako zjawisko Thomsona (Kelvina) lub magnetorezystancyjne zjawisko
anizotropowe (AMR) zostal odkryty jeszcze w XIX wieku, ale jego
praktyczne wykorzystanie stalo si¢ mozliwe dopiero dzigki
wprowadzeniu technologii cienkich warstw ferromagnetycznych.
W takich materiatach rezystywno$¢ uwarunkowana jest stanem
namagnesowania probki p = p (M). W cienkiej warstwie mechanizm
magnesowania jest zblizony do modelu jednodomenowego, gdzie
niewielkie pole magnetyczne wystarcza do zmiany kierunku wektora M.
W ten sposéb uzyskuje si¢ czutosci o dwa rzedy wigksze niz w
przypadku typowych czujnikéw hallotronowych.

Materialy na cienkowarstwowe magnetorezystory to przede
wszystkim stopy niklowo-zelazowe, niklowo-kobaltowe 1 niklowo-
zelazowo-kobaltowe o dobranych eksperymentalnie sktadach.

Charakter zmian rezystancji  magnetorezystora  cienko-
warstwowego w funkcji zewnetrznego pola magnetycznego jest w
znacznym stopniu zalezny od kata jaki tworzy kierunek pradu wzgledem
tzw. osi anizotropii magnetycznej (osi tatwego magnesowania, ktora
indukuje si¢ w warstwie w trakcie procesu technologicznego). Jezeli kat
ten jest rowny + 45°, to uzyskuje si¢ rezystor o liniowej zalezno$ci
zmian rezystancji w funkcji pola magnetycznego. Opracowany przez
firmg¢ Philips czujnik typu Barber-pole jest zbudowany w ten sposob, ze
na ferromagnetyczna $ciezke naniesione sa pod katem 45° paski metalu
(Au, Al) dobrze przewodzacego prad, rys.8.7.

Geometria ta sprawia, ze kierunek przeptywu pradu tworzy kat

45° 7 osig anizotropii (jest nia o$ probki) i uzyskuje si¢ w przyblizeniu
liniowa charakterystyke czujnika.
Natozenie paskéw pod katem —45° umozliwia uzyskanie magneto-
rezystora o charakterystyce rdéznicowej w stosunku do rezystora
z paskami pod katem +45°. W ten sposob mozna uzyska¢ kompensacje
sktadowej statej rezystancji np. poprzez wlaczenie magnetorezystorow
roznicowych w sasiednie gatezie uktadu mostkowego.
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W A748

Rys. 8.7. Czujnik magnetorezystancyjny typu Barber-pole; L jest kierunkiem osi
anizotropii

Takie firmy jak Philips czy Sony wytwarzaja rézne odmiany
magnetorezystorOw omawianego typu w konfiguracjach jedno-
1 wielosciezkowych, w wersji pétmostka 1 pelnego mostka. Firmy NEC
oraz Honeywell oferuja magnetorezystory jako elementy zintegrowane z
uktadem pomiarowym.

Pod koniec lat osiemdziesiatych (Baibich 1988) odkryto zjawisko
zwane gigantyczna magnetorezystancja GMR (giant magnetoresistance)
polegajace na gwaltownym spadku rezystancji w obecnosci pola
magnetycznego. Efekt ten wystepuje w strukturach wielowarstwowych,
w ktorych warstwy materiatu magnetycznego (Fe, Co) przedzielone sa
cienka warstwa metalu niemagnetycznego (Cu, Ag). Mechanizm
zjawiska ilustruje rys.8.8.

spin w gére B=0 spin w dét spin w gore B>0 spin w dét
e —— ) I e e =
(W (O A
)Fe A . ) )Fle v I )
(a) (b)

Rys.8.8. Struktura warstwowa GMR skladajaca si¢ z dwu warstw
ferromagnetycznych z przekladka niemagnetyczna wykazujaca uporzadkowanie
antyferromagnetyczne (a), ktore przechodzi w uporzadkowanie ferromagnetyczne w
zewngtrznym polu magnetycznym (b)

Rozpraszanie elektronu w ferromagnetyku (a wigc i1 jego ruchliwos$c)
zalezy m.in. od kierunku spinu tego elektronu wzgledem kierunku
wektora namagnesowania. Przy zgodnych kierunkach rozpraszanie jest
mate, a przy przeciwnych duze. W strukturze GMR przy braku
zewngtrznego pola magnetycznego warstwy magnetyczne na skutek
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oddziatywania wzajemnego namagnesowane s g antyrownolegle 1 wtedy
zaréwno elektron ze spinem ,,w gorg¢” jak 1 elektron ze spinem ,,w dot”
trafi na warstw¢ niekorzystnie namagnesowana (rys.8.8a). Przy zmianie
uporzadkowania na ferromagnetyczne, po przylozeniu zewngtrznego
pola magnetycznego, cz¢s¢ elektrondéw o korzystnie zorientowanym
spinie przejdzie przez wszystkie warstwy bez rozpraszania daj ac wktad
w obnizenie rezystancji. W praktyce wytwarza si¢ struktury zwane
supersieciami,  gdzie  uklad  warstwa  magnetyczna / warstwa
niemagnetyczna powtarzany jest wiele razy (np. 100). Charakterystyka
takiego uktadu przedstawiona jest na rys.8.9.

B8p(o5) A
o)

100F T=300K

75

50

25

0 -05 0 05 L0 gn

Rys.8.9. Wzgledna zmiana rezystancji w funkcji pola magnetycznego struktury GMR
w postaci supersieci [Co (1,1nm) Cu (0,9nm)] [J100

Wada omoéwionego uktadu czujnika GMR jest konieczno §¢ uzycia
duzego pola magnetycznego niezbednego do przemagnesowania
warstw. W zwiazku z tym rozwini¢to technologi¢ pewnej odmiany tej
struktury zwana ,,zaworem spinowym”, gdzie wymagane jest znacznie
nizsze nat¢zenie pola magnetycznego. W takich strukturach jedna z
warstw  ferromagnetycznych jest silnie sprzgzona z warstwa
antyferromagnetyczna, np. FeMn, a przemagnesowanie tej warstwy ferro
wymagatoby pola o duzym natg¢zeniu. Druga warstwa ferromagnetyczna
z migkkiego magnetyka, np. NiFe, jest przemagnesowywana polem
o malym nat¢zeniu. Przektadka Cu migdzy warstwami ferro ma grubo §¢
uniemozliwiajaca sprzezenie magnetyczne migdzy tymi warstwami.
Uzyskuje si¢ w ten sposob duza czuto$¢ 1 mozliwo$¢ miniaturyzacji
magnetorezystora.

Zalety czujnikbw  magnetorezystancyjnych  sprawily,  zZe
wykorzystuje si¢ je do konstrukcji glowic odczytowych dyskow
magnetycznych o duzej gestosci zapisu. Firma IBM wprowadzita takie
glowice do seryjnej produkcji w 1985 r, poczatkowo do odczytu danych
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zapisanych na tasmach magnetycznych, a nastgpnie na twardych
dyskach. Obecnie wszystkie wazne firmy produkujace sprzet
komputerowy stosuja glowice magnetorezystancyjne w napedach
dyskowych. Zasad¢ budowy takiej glowicy ilustruje rys.8.10 [90].

no$nik magnetyczny

magnetorezystor

Rys.8.10. Magnetorezystancyjna gtowica odczytujaca informacje cyfrowa zapisana
na no$niku magnetycznym

Pole magnetyczne prostopadle do powierzchni poruszajacego si¢
nos$nika, ktore wystgpuje na granicy mig¢dzy obszarami o przeciwnym
namagnesowaniu, powoduje zmiang¢ rezystancji glowicy
magnetorezystancyjnej. Zaletami takiej glowicy, w pordéwnaniu
z glowica indukcyjna, sa: niezalezno$¢ sygnatu od szybkosSci przesuwu
nosnika, duza czuto$¢ przy matych wymiarach co umozliwia stosowanie
wickszej] gestosci zapisu. Wada tej gtowicy jest brak mozliwosci uzycia
jej jako glowicy zapisujacej 1 dlatego glowice stosowane aktualnie
sktadaja si¢ z magnetorezystancyjnej glowicy odczytowej 1 indukcyjne;j
zapisujace;j.

Z innych zastosowan elementdw magnetorezystancyjnych nale zy
wymieni¢: czytniki kart kredytowych 1 telefonicznych, czujnik ksztattu
monet w automatach wrzutowych, kompas elektroniczny wskazuj acy
kierunek magnetycznego pola ziemskiego, transformator pradu statego,
miernik mocy, bezstykowy miernik pradu. Magnetorezystory znajduja
tez zastosowania jako czujniki wielu wielko§ci mechanicznych takich
jak: przesunigcia, obroty (uktady ABS), momenty obrotowe, parametry
drgan.
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UKLADY ZASILANIA TRANZYSTOROW

WYBOR PUNKTU PRACY TRANZYSTORA

Przez wybor punktu pracy elementu aktywnego nalezy rozumieé
wybor punktu na jego charakterystyce pradowo-napigciowej lub w polu
rodziny charakterystyk, np. kolektorowych lub drenowych.

Jak wynika z opisu wielkosygnatowych modeli tranzystorow
bipolarnych 1 unipolarnych, opisanych odpowiednio w rozdz. 4.2 oraz
5.2, dla jednoznacznego okreslenia punktu pracy tranzystora konieczne
jest podanie dwoch wielkosci, sposrod napie¢ 1 pradow opisujacych
rodziny jego charakterystyk statycznych. W przypadku tranzystora
bipolarnego wielkosciami tymi sa najczgsciej prad kolektora |,
1 napigcie kolektor - emiter U lub napigcie baza - emiter Ug..
W przypadku tranzystora unipolarnego sa to: prad drenu |, 1 napigcie
dren - zrodto U ;5 lub napigcie bramka - zrodio U .

Dobdér punktu pracy w znacznym stopniu zalezy od przeznaczenia
1 warunkoéw pracy uktadu. Pod uwage nalezy wzia¢ czynniki zwiazane
ze struktura uktadu, stawianymi przed nim wymaganiami technicznymi
oraz rodzajem uzytych tranzystorow.

Punkt pracy powinien leze¢ w obszarze, w ktorym tranzystory wykazuja
liniowe wlasciwos$ci wzmacniajace. Dla tranzystoréw bipolarnych jest to
obszar pracy aktywnej przy polaryzacji normalnej, dla tranzystorow
unipolarnych obszar nasycenia.

a) Io b) iD / UI)S\:UGS -U,
[ Cmax [I)max
T
I ' min ! D
= Ucg U Upg
0 U( " min U( " max 0 DS max

Rys.9.1. Dopuszczalne obszary wyboru punktu pracy w polu charakterystyk
wyjsciowych: a) tranzystora bipolarnego, b) tranzystora unipolarnego

Dla kazdego tranzystora mozna wyznaczy¢ w polu jego
charakterystyk wyjSciowych dopuszczalny obszar pracy, poza ktéry nie
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powinien wychodzi¢ chwilowy punkt pracy wyznaczony chwilowymi

warto$ciami pradu 1 napigcia.

Jak pokazano na rys.9.la, obszar ten dla tranzystora bipolarnego

ograniczajq linie:

— minimalnego pradu kolektora |..,, ponizej ktorego tranzystor
wchodzi w stan odcigcia (wystapia wtedy duze znieksztalcenia
nieliniowe),

— maksymalnego pradu kolektora |. ., powyzej ktorego pojawiaja sig
znieksztalcenia zwigzane ze zmniejszaniem wzmocnienia pradowego
B, przy duzych pradach,

— minimalnego napigcia U, =Uy (Wchodzenie w  zakres
nasycenia wiaze si¢ z duzymi znieksztalceniami nieliniowymi),

— maksymalnego napigcia U, (ograniczenie wynikajace ze zjawiska
powielania lawinowego lub zjawiska Zenera),

— maksymalnej mocy strat P._, wynikajacej z mozliwosci
rozproszenia  S$redniej mocy  wydzielonej w  tranzystorze
1 maksymalnej temperatury struktury tranzystora.

Podobny obszar w polu charakterystyk wyjSciowych tranzystora

polowego i, = f (U,s) przedstawiono na rys.9.1b.

Ograniczaja go linie:

— parabola U, =U —U; rozgraniczajaca obszar liniowy (triodowy)
od obszaru nasycenia (tylko w obszarze nasycenia tranzystor
charakteryzuje si¢ liniowymi wlasciwosciami wzmacniajacymi),

— minimalnego pradu drenu |, ponizej ktorego tranzystor wchodzi
w stan odcigcia (co wiaze si¢ z duzymi znieksztalceniami
nieliniowymi),

— maksymalnego pradu drenu I, powyzej ktorego wystapia
znieksztatcenia nieliniowe spowodowane ro6znym nachyleniem
charakterystyk wyj$ciowych (r6zna konduktancja wyjsciowa
tranzystora),

— maksymalnego napigcia U,y (ograniczenie wynikajace z

powielania lawinowego nos$nikow w slabo domieszkowanym

obszarze podloza),

— maksymalnej mocy strat P,

wynikajacej z mozliwosci
rozproszenia $redniej mocy wydzielonej w tranzystorze.

Od wybranego punktu pracy tranzystora zaleza prawie wszystkie
parametry tranzystora, przy czym zalezno$¢ ta jest niekiedy bardzo silna.
Najczesdciej nie jest mozliwe uzyskanie dla wybranego punktu pracy
wszystkich parametréw zmiennopradowych o optymalnych wartos$ciach
dla zapewnienia stawianych wymagan projektowych takich jak:
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wielko§¢ wzmocnienia, impedancja wejSciowa i1 wyjsciowa, szumy,
pasmo przenoszenia, znieksztalcenia nieliniowe, moc wyj$ciowa itp. Na
ogot wybdr punktu pracy jest kompromisem pomigdzy rozbieznymi
wymaganiami, ktory najlepiej jest dokona¢ indywidualnie dla
projektowanego uktadu.

STATYCZNE | DYNAMICZNE PROSTE ROBOCZE UKLADOW
WZMACNIAJACYCH

Na rys.9.2a przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza
w konfiguracji wspdlnego emitera , w ktorym zastosowano najprostszy
zmozliwych sposobow zasilania tranzystora, przy wykorzystaniu
jednego zrodta zasilajacego i1 rezystorow (tzw. uktad zasilania ze stalym
pradem bazy).

i Nachylenie
U °C | ¢ _]/R(‘
0 Iy 11,
RC ]Bl
e _
Uey
UCC 1 BQ RB UBEQ UCEQ 1 CcQ RC UCC

Rys.9.2. Prosty przyktad ukladu zasilania tranzystora bipolarnego: a) schemat
ideowy, b) schemat zmiennopradowy, c¢) graficzne wyznaczenie punktu pracy

Dla ukfadu z rys.9.2a, przy odtaczonym od wejsScia zmiennopradowym
zrodle i, mozemy zapisac nastgpujace rownania Kirchhoffa

Uee =icRe +Uee 0.1)

Uee =igRs +Uge 9.2)

przy czym wystepujace w powyzszych rownaniach warto$ci chwilowe
pradoéw 1 napiec oznaczaja wartosci statopradowe w punkcie pracy.
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Uktad rownan (9.1, 9.2) mozemy rozwiaza¢ graficznie, jak to pokazano
narys.9.1c.

Réwnanie (9.1) jest rbwnaniem tzw. statycznej prostej roboczej w polu
charakterystyk  wyjsciowych i. = f(u,) tranzystora, przechodzacej

przez punkt pracy lo,, U, i przecinajacej o$ ic w punkcie U../R;
oraz 0$ U,z W punkcie U...
W punkcie pracy spelniona jest relacja

Ucc :UCEQ + ICQRC 9.3)

Jezeli do wejscia uktadu zostanie dotaczone zmiennopradowe zrodio

pradu i, to uklad réwnan Kirchhoffa (9.1-9.2) obowiazuje dla
chwilowych wartosci napie¢ 1 pradéw tranzystora
Uee =icRe +Uce 9.4)
Ucc :(iB _ig)RB + Uge 9.5)

przy czym chwilowe wartosci napig¢ 1 pradow sa wynikiem nalozenia
sktadowych zmiennych napie¢ 1 pradow na sktadowe state okreslajace
punkt pracy tranzystora

ip = oo *+iy (9.6)
Ic = oo *i, 0
© = 0 (9.7)
Uce _UCEQ +uce []

Na rys.9.2b przedstawiono réwnowazny schemat zmiennopradowy
rozpatrywanego ukladu, w ktorym dla skladowych zmiennych
obowiazuja zaleznos$ci

uce = _ICRC (9'8)

Podstawiajac zaleznos$ci (9.7) do rownania (9.8), otrzymujemy

: 1 U

i — —guCE g+ (9.9)
Réwnanie (9.9) przedstawia tzw. dynamicznq prostq roboczq w polu
charakterystyk wyj$ciowych tranzystora, ktéra przechodzi przez punkt
pracy, a jej nachylenie —1/R. odpowiada wypadkowej rezystancji w
obwodzie wyjSciowym tranzystora dla skladowej zmienne;.
W rozwazanym przypadku obie proste robocze: statyczna 1 dynamiczna

pokrywaja sig.
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Aby jednak pokaza¢ r6znicg pomiedzy statyczna a dynamiczna prosta
robocza, rozwazmy nieco inny uklad przedstawiony na rys.9.3a.
W uktadzie tym w obwodzie emitera jest wlaczona rezystancja R:

zbocznikowana pojemnoscia C. tak dobrana, ze dla czgstotliwosci

sygnatOow przenoszonych przez wzmacniacz jej reaktancja jest
pomijalnie mata (kondensator C_ stanowi zwarcie).

O +U(‘F

C) UZC Nachylenie
URf Ik
R. -:-FR,:. Nachylenie
—]7/(R(‘+RE) [BQ
I('Q

1

N Uy,
0 A ) 5 Ucg

UCEQ I co R- I co R,

Rys.9.3. Uktad zasilania tranzystora bipolarnego z dwojnikiem R, ||C, w obwodzie
emitera: a) schemat ideowy, b) schemat zmiennopradowy, c) statyczna i dynamiczna
prosta pracy w polu charakterystyk wyjsciowych

W tym przypadku rownanie Kirchhoffa dla obwodu kolektora, przy
odlaczonym zmiennopradowym zrédle i, opisuje zalezno$¢

Uce =ic(Re +Re) + e (9.10)
przy czym i., Uy sa warto$ciami statopradowymi okreslajacymi punkt
pracy.

Réwnanie (9.10) opisuje statyczna prosta robocza przechodzaca przez
punkt pracy |, U 1 przecinajacej o$ ic w punkcie U / (F%C + RE)
oraz o$ Uy W punkcie U, (rys.9.3c).

Dla sktadowych zmiennych rezystancja R. jest zwarta, zatem
zmiennopradowy schemat ukladu (rys.9.3b) jest identyczny jak
w poprzednio rozwazanym przyktadzie. Zatem dynamiczna prosta
robocza opisuje w tym przypadku rowniez rownanie (9.9). Jak pokazano
na rys.9.3c, obie proste robocze przechodza przez punkt pracy
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o wspolrzednych |o,, 1 Ugq, przy czym ich nachylenia wynosza
odpowiednio: statycznej —ZI/ (F%C + RE), za$ dynamicznej -1/ R. .
Jako ostatni przyklad rozwazymy uktad wzmacniajacy, w ktorym

obciazenie dotaczone jest do obwodu kolektorowego tranzystora za
posrednictwem transformatora sprzggajacego (rys.9.4).

Prosta statyczna
nachylenie

R, = p°R
a) L =P Iy yl

Prosta dynamiczna
nachylenie

I
p:l b) C‘
o [ @R> Q\(/
v O+UCC

u
Ueo =Ucc 2U CE

Rys.9.4. Wzmacniacz ze sprz¢zeniem transformatorowym: a) schemat ideowy,
b) proste robocze - statyczna i dynamiczna w uktadzie

Jezeli rezystancja uzwojenia pierwotnego transformatora jest pomijalnie
mata, to statyczna prosta robocza przechodzi pionowo przez punkt pracy
Q, przecinajac oS Uy W punkcie U, =Uq.. Dynamiczna prosta

robocza przechodzi przez punkt pracy Q, a jej nachylenie —ZI/ R
odpowiada przetransformowanej rezystancji obciazenia R = p°R_, przy
czym p jest przekladnia transformatora.

Ustalenie wybranego punktu pracy i zapewnienie jego stalosci
przy zmianach czynnikow zewnetrznych, takich jak zmiany temperatury,
napie¢ zasilajacych, czy wymianie elementéw wymaga zaprojektowania
odpowiedniego ukladu zasilania 1 stabilizacji punktow pracy
tranzystorow w projektowanym uktadzie.

ZASILANIE I STABILIZACJA PUNKTOW PRACY
TRANZYSTOROW W UKLADACH DYSKRETNYCH

Uktady zasilania tranzystoréw bipolarnych

Do analizy stalopradowych warunkow pracy w obszarze
aktywnym wykorzystamy omowiony w rozdz. 4.2.1 model Ebersa-Molla

(rys.9.5)
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Rys.9.5. Model stalopradowy tranzystora bipolarnego

Zgodnie z rozptywem pradow w tranzystorze otrzymujemy

le =ale +1g (9.11)
le =Byls + e (9.12)
ICEo:(BN +1)|co (9.13)

| .o - prad zerowy kolektora w konfiguracji OB.
Zatem (oznaczajac B, = f3,) prad kolektora |. wynosi

IC:BOIB+(BO +1)|co (9.14)

Termiczna zalezno$¢ koncentracji samoistnych no$nikéw pradu,
ruchliwosci nos$nikow pradu, wspoiczynnika dyfuzji, czasu zycia
no$nikdéw oraz potencjatu Fermiego powoduja, Ze parametry tranzystora
zaleza od temperatury.

Mozna przyjaé, ze termiczne zmiany pradu kolektora wiaza si¢ gléwnie
ze zmianami trzech wielkosci: I, Ug 1 f,, ktore zaleza od
temperatury 1 ktore w sposob jawny determinuja wielko$¢ pradu
kolektora w uktadzie zasilania tranzystora.

IC:f(UBE’ Bo. Ico) (9.15)

Prad |, tranzystoréw krzemowych jest bardzo maly (w temperaturze
25°C rzedu InA) i w przyblizeniu podwaja si¢ przy wzroscie
temperatury o kazde 8°C w otoczeniu temperatury 25°C.

Napigcie Uz wynosi ok. 0,7V w temperaturze 25°C i maleje ze

wzrostem temperatury ok. 2,2mV/°C.
Wspotczynnik [, rosnie ze wzrostem temperatury i w oparciu

o empiryczne zalezno$ci mozna stwierdzi¢ liniowy przyrost [,
z szybkoscia 1/80°C.
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Termiczne zmiany wyszczegolnionych parametrow tranzystora
moga by¢ opisane przyblizonymi zaleznos$ciami analitycznymi

loo(T) = Iep(25°C) 2777 (9.16)

Uee(T) =Uge(25C) - 0,0022AT0V—C (9.17)
AT

B,(T) = 50(25"0)[@+% (9.18)

Zmiany f,, Uy, |-, moga wynika¢ nie tylko ze zmiany temperatury,

ale rowniez z rozrzutu produkcyjnego parametréw. Szczegdlnie duzy
rozrzut produkcyjny moze posiada¢ wspotczynnik f3,. Np. w katalogach

dyskretne tranzystory tego samego typu sa najczesciej dzielone na
grupy, zaleznie od wielko$ci wzmocnienia pradowego f3,, ze wzgledu
na bardzo duzy rozrzut technologiczny tego parametru, zawierajacy si¢
nawet w granicach 30...300.

Przyrost pradu kolektora, wywolany przyrostami poszczegolnych
wielkosci fB,, Ugz, oo, mozemy wyznaczyé w postaci rozniczki
zupelnej pradu |, okreslonego wzorem (9.15)

AR AR AR
dBo UBE +—d|co 9.19)

dl
°” d B, AU 9 1o

Pochodne czastkowe w réwnaniu (9.19) sa funkcjami uktadowymi
obwodoéw zasilania tranzystorow 1 okresla si¢ je mianem
wspotczynnikow stabilizacji pradu kolektora w nastgpujacy sposob:

ol Al
=S ==%¢ (9.20)
0l Al
ol Al
2 :dUC zAUC ©-21)
BE BE
ol Al
= =G (9.22)
B, 4B,
Zatem roOwnanie (9.19) mozemy zapisa¢ w postaci
Ao =S Al gy + AU, +S,48, 9.23)

Dla tranzystoréw krzemowych czesto pomija si¢ wspdlczynnik
stabilizacji § ze wzgledu na bardzo mata warto$¢ pradu zerowego |,

tranzystora 1 pomijalng warto$¢ sktadnika S,A71.,.
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Uklad zasilania tranzystora jest tym lepszy, im mniejsze zapewnia
wspoélczynniki stabilizacji pradu kolektora, wtedy bowiem, nawet duze
zmiany Al.,, AUg, AB, (odpowiadajace duzym zmianom
temperatury) wywoluja niewielki przyrost pradu kolektora.

Jednym z najprostszych uktadéw zasilania tranzystora jest
rozwazany wczesnie] uktad zasilania stalym pradem bazy, ktorego
schemat ideowy powtorzono na rys.9.6.

Rys.9.6. Uktad zasilania statym pradem bazy i jego model dla sktadowej stalej

Ze schematu na rys.9.6 otrzymujemy

Iy = Yec “Use Ucc - ot (dla Upe >>Upgy) (9.24)
R, R,

Z zalezno$ci (9.24) wynika nazwa uktadu.

Wykorzystujac zaleznosci (9.14, 9.24) oraz rownanie Kirchhoffa dla
obwodu kolektorowego ukiadu z rys.9.6, otrzymujemy wspotrzedne
punktu pracy tranzystora

U..-U
Ic =ﬁo%+(ﬁo +1)|co :ﬁo
UCE :Ucc - ICRC

W ukfadzie tym nie ma zadnych mozliwos$ci optymalizacji
wartosci elementow uktadu polaryzacji, gdyz dla zadanego punktu pracy
(lI¢,Uge) 1 napigcia zasilania U.. wynikaja jednoznacznie okreslone

UCC
R, (9.25)

wartosci elementow R;, R., ktore sa konsekwencja rownan
okreslajacych punkt pracy.
Wartosci wspotczynnikow stabilizacji w tym ukladzie sa duze, zatem
punkt pracy jest silnie uzalezniony od parametrow tranzystora.

Lepsze wlasnosci stabilizacyjne posiada uklad zasilania staltym
pradem emitera (rys.9.7).
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Rys.9.7. Uktad zasilania statym pradem emitera i jego model dla sktadowej statej

Ze schematu przedstawionego na rys.9.7 otrzymujemy

IE:UEE_UBE:UEE:const (dlaU >>U,.) (9.26)
Re Re
Z zalezno$ci (9.26) wynika nazwa uktadu.
Uwzgledniajac
_ B
Ic—ﬁoillEHCO (9.27)

z réwnan (9.26) 1 (9.27) otrzymujemy
| = ,Bo UEE_UBE+| U —Uge _Ug
C (6{0]
B+l R Re Re
W podobny sposdb mozna obliczy¢ napigcie U

Uee *Ug = 1R U +1cRe (9.29)
Z réwnan (9.27), (9.29) otrzymujemy
Bo+1, U By+1
U =U.. +tU_ —I + | =
CE cc EE c@% i REH" B, coRe (9.30)
:Ucc +UEE - IC(RC +RE)

Jest to rownanie statycznej prostej pracy w polu charakterystyk
wyjsciowych  tranzystora. Réwnania  (9.28), (9.30) okreslaja
wspotrzedne punktu pracy 1 mozna z nich jednoznacznie wyznaczy¢ R.

_~
-~

(9.28)

1 R przy zadanych U, U . Wszystkie wspdlczynniki stabilizacji:
S,, Sy, Sz (ktore mozna wyznaczy¢ z rdéwnania (9.28), obliczajac

pochodne czastkowe kolejno wzgledem |.,, Ug. 1 B,) maja mniejsze
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warto$ci niz w przypadku uktadu za statym pradem bazy. Stabilizacja
punktu pracy jest tym lepsza, im R, jest wigksze.

Uktad zasilania ze sprzgzeniem kolektorowym  zostat
przedstawiony na rys.9.8. Sprz¢zenie zwrotne napigciowe realizowane
przez rezystor R: stabilizuje zmiany napigcia U . Jezeli zmaleje prad
kolektora |., to zmaleje spadek napigcia na rezystorze R., réwny
(IC + IB)RC, wzrosnie napigcie U, zatem wzrosnie napigcie na
rezystorze R- (IgR- =U —Ugc), wzrosnie prad bazy |;, wzrosnie
prad kolektora |, co zwrotnie spowoduje zwigkszenie spadku napigcia
na rezystorze R., czyli zmniejszenie napigcia U.. Na tym polega
stabilizujaca rola sprz¢zenia zwrotnego. W rezultacie U wzros$nie
mnie] niz w ukladzie bez sprzgzenia. Sprzgzenie zwrotne jest tym
silniejsze 1 stabilizacja punktu pracy lepsza, im wartoS¢ R- jest
mniejsza.

Rys.9.8. Uktad ze sprzg¢zeniem kolektorowym i jego model dla sktadowej statej

Dla uktadu z rys.9.8 otrzymujemy

RC(:BOIB+IB +ICEO)+RFIB +Uge =Ucc (9.31)
Ic _(ﬁo +1)|co

I = 9.32

B, 32

Stad
Ic — ﬁo(ucc _UBE) + Ico(ﬁo +1)(Rc +RF) (9.33)
R +(B, + )R

Uee +(lc +15)Re =Uce (9.34)

Korzystajac z =zalezno$ci (9.32) 1 (9.34) otrzymujemy roOwnanie
statycznej prostej obcigzenia w polu charakterystyk wyjs$ciowych.
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B, +1)I
UCE+§C+(Oﬁ—O)CO§%=UCC (9-35)
Zalezno$ci (9.33) 1 (9.35) okreslaja wspotrzedne punktu pracy
tranzystora.

Inny sposdb wykorzystania ujemnego sprze¢zenia zwrotnego do
stabilizacji punktu pracy przedstawiono na r1ys.9.9 w ukladzie
potencjometrycznym ze sprzg¢zeniem emiterowym. Jest to podstawowy
sposOb zasilania tranzystora w uktadach dyskretnych, zawierajacych
jedno Zrodio napigcia zasilajacego.

U,

~N

ol

C

Rys.9.9. Potencjometryczny uklad za sprzgzeniem emiterowym (a) 1 jego
rownowazny uklad z zastgpczym zrodtem Thevenina (b)

Korzystajac z zasady Thevenina, uktad ten mozemy przeksztalci¢ w
rOwnowazny uktad ze sprzezeniem emiterowym i z dwoma Zrodlami
zasilania (rys.9.9b).

Sprzezenie zwrotne pradowe realizowane przez R: stabilizuje

zmiany pradu |.. Jezeli zmaleje prad emitera |-, to zmaleje spadek
napigcia na rezystorze R:, zatem wzro$nie napigcie U ., wzrosnie prad
bazy |, co zwrotnie spowoduje wzrost pradu emitera |.. W rezultacie
prad emitera |. zmaleje mniej niz w uktadzie bez sprz¢zenia zwrotnego.
Dla uktadu z rys.9.9b mozemy zapisa¢ roOwnania

UBB:IBRB+UBE+IERE E
le = Bols +(Bo +1)1co O (9.36)
IE = IB + IC E
z ktérych mozemy wyznaczy¢ prad kolektora
— (U BB _UBE)BO + ICO(RB + RE)(ﬁO +1) (9.37)

| =
© Rs + (B, +)Re
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Wykorzystujac rownania (9.36) oraz réwnanie Kirchhoffa dla obwodu
kolektorowego

U = TR U +1cRe (9.38)
otrzymujemy
+10 B,+1_ U
U ZEJ +1 Bo gl +——R.[] 9.39
== Mo 1R T R + PR 9.39

Jest to rOwnanie statycznej prostej obciazenia w polu wyjsciowych
charakterystyk IC(U CE).

Korzystajac z zaleznosci (9.20-9.23) 1 (9.37) tatwo mozna wykazac, ze
stabilizacja poprawia sig, gdy stosunek R;/R. — 0, gdy stabilizowany
jest prad emitera. Jednak, gdy warto$¢ R: jest zbyt duza, to napigcie
zasilania musi by¢ duze oraz pogarsza si¢ stabilizacja napigcia U
albo, przy tym samym stopniu stabilizacji napigcia U rezystancja R.
musi by¢ matla (straty wzmocnienia).

Przyjmujac: 1., =0, B,+1=f, i U, =const, mozemy napisaé

Uee =Ucc _IC(RC +RE) (9.40)
AU =(R. +R )4l (9.41)
Bezpieczniej jest zamieni¢ rOwnanie (9.41) na nierowno $¢
AU 2 (R, + R Al (9.42)
A
R.+R < e (9.43)
Al

Zbyt mata wartoS¢ rezystancji R; ogranicza wzmocnienie dla

sktadowej zmiennej ze wzgledu na silne thumienie wejS$cia tranzystora.

Wplyw rezystancji R. na parametry robocze wzmacniacza
(wzmocnienie napigciowe 1 impedancj¢ wejsciowa) dla skltadowej
zmiennej mozna znacznie zmniejszy¢ poprzez  zastosowanie
kondensatora blokujacego. Tak wigc, przy wyborze wartosci R., Ry

nalezy si¢ kierowa¢ kompromisem pomigdzy warunkami stabilizacji
pradu |., napigcia U, wielko$cia napigcia zasilajacego U
1 wzmocnieniem ukladu.

Najlepsze wlasnosci stabilizacyjne ma uktad z dwoma Zzrédtami
zasilania (w tym uklad ze statym pradem emitera). Moc pobierana ze
zrodet zasilania w tym przypadku jest z reguly mniejsza niz
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w przypadku uktadu z jednym zZrodlem. Natomiast wada jest
konieczno$¢ stosowania dwoch zrodet zasilania.

Zadawalajace efekty daje zastosowanie uktadu ze sprze¢zeniem
emiterowym, kolektorowym 1 z obydwoma naraz. Jednak ze w uktadzie
ze sprzgzeniem kolektorowym stabilizacja zalezy od rezystancji R.,

zatem uklad ten jest trudniejszy do realizacji. Ze wzgledow
stabilizacyjnych najgorsze wtasnosci ma uktad ze stalym pradem bazy.

Uktad zasilania stalym pradem emitera, charakteryzujacy si¢
najkorzystniejszymi wlasciwosciami stabilizacyjnymi, najtatwiej jest
zrealizowa¢ w postaci zrodia pradu stalego w obwodzie emitera.
Przyktad realizacji prostego zrddla stalopradowego w technice
elementow dyskretnych 1 jego schemat zastgpczy przedstawiono na
rys.9.10.

Rys.9.10. Zrédto pradu statego: a) z dioda Zenera, b) z uziemiong baza,
¢) zmiennopradowy schemat zastepczy zrodta

Wykorzystujac prawo Kirchhoffa w uktadzie na rys.9.10a, mo zemy
wyznaczy¢ prad wyjsciowy zrodta

U,+U,-U U

IO IC aol £ ~_Z D BE ~ ~Z

Re Re

W  uktadzie wystepuje wzajemna kompensacja napigcia Uy z

napigciem U, diody D wilaczonej szeregowo z dioda Zenera, w tym

(9.44)

roOwniez temperaturowych zmian tych napig¢.
W uktadzie na rys.9.10b, z uziemiona baza dla pradu statego, prad
zrodla wynosi
- U, -U
IO:IC:aolE =UEE UBE ﬁo ~ EE BE (945)
R Bo+l Re
Rézniczkowa rezystancja wyjsciowa zrodla, wyznaczona w oparciu o
matosygnatowy schemat zastepczy na rys.9.10c, wynosi
CUe 11
° Ic gcb' + gec gec

(9.46)
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Przedstawione zrodlo pradowe posiada duza rezystancje wyjSciowa,
ktorej przyblizona warto$¢ jest taka, jak tranzystora w konfiguracji
z uziemiong baza.

Przedstawiony uktad Zrodia pradowego jest dobrym przyktadem
wskazujacym na mozliwo$¢ wykorzystania elementow nieliniowych do
kompensacji wplywu temperaturowych zmian wybranych parametréw
tranzystora.

Liniowe obwody zasilania, tj. obwody zawierajace wytacznie liniowe
rezystory, zapewniaja stato$¢ punktu pracy rzedu kilku - kilkunastu %
przy zmianach temperatury w przedziale 20-40 °C.

W uktadach wymagajacych znacznie wigkszej statosci pradu - rzedu
1-0,01% stosuje si¢ obwody zasilania z elementami nieliniowymi.
Przyktadem uktadow o tak duzych wymaganiach stalosci pradu w
spoczynkowym punkcie pracy moga by¢ zrodta pradowe zasilajace
stopnie wzmacniacza 0 sprze¢zeniach galwanicznych (np. we
wzmacniaczu operacyjnym), pradowe zrodla referencyjne itp.
W nieliniowych obwodach zasilania wykorzystuje si¢ ogdlna zasade
kompensacji zmian parametréw stabilizowanego elementu zmianami
parametrow innego elementu o bardzo podobnych wia §ciwosciach.

Na rys.9.11 przedstawiono uklad z potencjometrycznym
zasilaniem bazy 1 sprz¢zeniem emiterowym oraz z kompensacja zmian
napigeia U g .

B+l
A I.=1.
Rys.9.11. Uktad zasilania z diodowa
kompensacja zmian napigcia U ),
_Ulfli

Zakladajac, ze prad bazy jest pomijalnie maty w poréwnaniu do pradu
dzielnika: |, =1, oraz przyjmujac |. =1., ze schematu na rys.9.11
otrzymujemy
nLJD + |2R2 :UBE +IERE :UBE +ICRE
_Ug —nU,

|2
R+R

Z uktadu rownan (9.47) mozemy wyznaczy¢ |

(9.47)

I 1
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| = R2UCC + nUDRl _(Ri + RZ)UBE
C
R(R+R)
Warunek pelnej kompensacji zmian napigcia Uy mozemy wyznaczy¢ z

przyréwnania do zera pochodnej dl./dT =0, czyli

dU )dUBE o

(9.48)

-(R+R

Jezeli dioda 1 tranzystor sa wykonane w podobnym procesie
technologicznym (dioda zrealizowana jako tranzystor w polaczeniu
diodowym) 1 pracuja w tej samej temperaturze, to

dU, /dT = dU,. /dT (9.50)

(9.49)

1 warunek pelnej kompensacji ma postac
nR - (R +R,) =0, czyli %:n—l (9.51)

Najczegsciej stosuje sig¢ dwie diody (n=2)1wodwczas R = R,.
Rozwazany wczesniej uktad zZrodta pradu statego na rys.9.10a jest
uktadem stabilizacji z jedna dioda (n=1)1 R, =0.

Ukfady zasilania tranzystoréw unipolarnych

Tranzystor MOSFET z kanalem zubozanym moze pracowac
zarOwno ze wzbogacaniem jak i ze zubozaniem. Jednakze praca ze
wzbogacaniem odbywa si¢ dla malego przedzialu wartosci napigcia
bramka - zrodlo U. Dlatego podstawowym zakresem pracy tych

tranzystoroOw jest praca ze zubozaniem. Tranzystory te z kanatem n
pracuja w obszarze nasycenia przy ujemnych wartosciach napigcia U 1

dodatnich warto$ciach U, natomiast z kanalem p gdy polarnosé
wspomnianych napig¢ jest zmieniona, tj. gdy napigcie U jest dodatnie
a U, jest ujemne. Otrzymanie napig¢ o podanej polarnosci umozliwia
uktad z dwoma zrodtami zasilania (rys.9.12).

Prad bramki |; tranzystorow MOSFET jest rz¢du pikoamperow 1 jego

wpltyw w obwodzie polaryzacji mozna pominaé. Przy takim zatozeniu
uktad z rys.9.12a opisuja zaleznos$ci
Ugs = Ugs —1pRs

20 =Ups +15(Ry +R)) ©-52)
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a) " ) U
R, R,
I, I,
| Uy >0 | U, <0
I.=0 K' =+ ) Uy <0 I,=0 | =+ JU; >0
RG U(fS IS :IU RG U(I‘S IS :ID
R e
-Ug,, L +Ugq

Rys.9.12. Uktad z dwoma zrédtami zasilania tranzystora MOS z kanalem
zubozanym: a) typu n, b) typu p

Natomiast uktad z rys.9.12b, zgodnie z zastrzalkowanymi kierunkami
pradow i napigc¢, opisuja rownania
Ugs =Ugs +1pRs
%‘JDD = _UDS +ID(RD +Rs)

Nalezy zaznaczy¢, ze w obu uktadach na rys.9.12 zaznaczono fizyczne
kierunki przeptywu pradow drenu 1.

(9.53)

W obu ukladach zastosowano w obwodzie zrodla rezystor R
stabilizujacy (podobnie jak rezystor R w obwodzie emitera) punkt
pracy tranzystora o wspoirzednych 1, Upg,. Problem statosci punktu

pracy wiaze si¢ z rozrzutem technologicznym warto$ci napigcia odcigcia
U, 1 pradu nasycenia |, (dla tranzystoréw z kanalem zubozZanym)

napigcia progowego U, i wspétczynnika K'W/L (dla tranzystorow
z kanalem wzbogacanym) oraz wplywem temperatury na te parametry.

Termiczna zalezno$¢ ruchliwos$ci no$nikoéw pradu w kanale oraz napigé
U, 1 U; sa gldownym czynnikiem temperaturowych zmian pradu drenu.

Istnieje jednak taka warto$¢ pradu drenu, przy ktorej wplywy te
kompensuja si¢. Prad ten nosi nazwe¢ pradu autokompensacji. Wada
przedstawionych na rys.9.12 ukladow polaryzacji tranzystora jest
konieczno$¢ zastosowania dwoch zrodetl zasilania 1 to odmiennej
polarnosci.

Wady tej pozbawiony jest uktad zasilania z automatyczna polaryzacja
bramki zrealizowany w oparciu o ukfad z rys.9.12, w ktorym U, =0.

Bramka jest nadal polaryzowana spadkiem napigcia na rezystorze Rs.

Wtedy ukltad z rys.9.12a nazywamy ukltadem zasilania z automatycznym
minusem

Ugs =—1pRs (9.54)
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a z rys.9.12b, ukladem zasilania z automatycznym plusem
Uss = 1R (9.55)

Jedno zrodilo zasilania jest takze wykorzystywane w ukladzie
potencjometrycznym przedstawionym na rys.9.13.

o +U,, b)
R R,

I,
i _é_> UI)S >0
R, U(}S Iy=1, R,
R

Rys.9.13. Potencjometryczny uktad zasilania tranzystora MOSFET z kanalem
zubozanym: a) typu n, b) typu p

a) ——o U,

R

D

Uktad z rys.9.13a opisuja rGwnania

= Ry, -
@JGS R1+ RZ DD DRS (956)

E'JDD =UDS+ID(RD +Rs)

natomiast uktad z rys.9.13b

__R
@JGS_ R1+R2UDD+IDRS (957)

EJDD =_UDS +ID(RD +Rs)

Uklady te daja wigksza swobodg doboru punktu pracy.

Tranzystory ztaczowe JFET, (ktore pracuja za zubozaniem) moga
by¢ zasilane przez omoéwione uklady - tranzystor JFET z kanatem typu n
przez ukltady z rys.9.12a, 9.13a, a tranzystor z kanalem typu p, przez
uktady z rys.9.12b, 9.13b.

Tranzystory MOS z kanatem wzbogacanym w obszarze nasycenia
wymagaja napie¢ U 1 U s 0 jednakowych znakach, z kanalem typu n -
dodatnich, z kanalem p - ujemnych. Pod tym wzgledem sa one podobne
do tranzystorow bipolarnych. Tranzystor z kanalem wzbogacanym typu
n moze by¢ zasilany przez uktad z rys.9.12a, w ktorym w miejsce zrodia
zasilania (-Ug;) zastosujemy zrodlo (+U,;) oraz przez uklad
z1ys.9.13a. Rezystancje w obu uktadach musza by¢ tak dobrane, aby
napigcie bramka - zrédlo bylo dodatnie. Analogicznie tranzystor
z kanatem wzbogacanym typu p moze by¢ zasilany przez uktad z
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rys.9.12b, w ktérym w miejsce Zrodla zasilania (+U;) zastosujemy
zrodto (-Ug,) oraz przez uklad z rys.9.13b. Rezystancje w obu

uktadach musza by¢ tak dobrane, aby napigcie bramka - zrodto byto
ujemne.

ZASILANIE I STABILIZACJA PUNKTOW PRACY
TRANZYSTOROW W UKLADACH SCALONYCH

Ogodlna charakterystyka obwodéw zasilania w ukiadach
scalonych

Technologia monolityczna stwarza idealne warunki dla
wyeksponowania w uktadzie korzystnych wlasciwosci elementow
wytwarzanych na ptytce potprzewodnika w tym samym procesie
technologicznym. Nalezy tu przede wszystkim wymieni¢ duze
podobienstwo tranzystoréw, zblizona temperaturg ztacz, wspotbiezne
zmiany parametrow tranzystorOw oraz rezystancji przy zmianach
temperatury otoczenia.

W uktadach monolitycznych wystgpuja tez inne ograniczenia niz
w uktadach dyskretnych. W technologii kladéw bipolarnych zakres
warto$ci rezystancji jest ograniczony do kilkudziesigciu kQ (20kQ -
rezystory bazowe), a ponadto rozrzuty warto$ci rezystancji sa duze
(15% — 30%). W technologii unipolarnej prawie wogole nie stosuje si¢
rezystorow, przy czym sa one zastgpowane zrodtami pradowymi lub
uktadami ,luster pradowych” w obwodach polaryzacji pradem statym
oraz sa stosowane jako obciazenia dynamiczne dla skladowych
zmiennych.

Nie ma mozliwosci realizacji kondensatorow o pojemnosci
przekraczajacej kilkadziesiat pF, dlatego uklady wielostopniowe sa
z reguly uktadami o sprzezeniach galwanicznych bez kondensatoréw
separujacych 1 odsprzegajacych. W uktadach tych szczegolnego
znaczenia nabiera stato$¢ punktow pracy tranzystoréw, gdyz ich zmiany
sa wzmacniane w kolejnych stopniach. Ze wzgledu na bezposrednie
sprzezenia, czgsto zachodzi potrzeba stosowania uktadow przesuwania
poziomu napigcia. Stabilizacj¢ punktow pracy zapewnia si¢ przez
powszechne stosowanie kompensacji nieliniowej, ktora jest znacznie
utatwiona dzigki zblizonej temperaturze tranzystorow 1 duzemu
podobienstwu ich charakterystyk.

W monolitycznej technologii bipolarnej (z wyjatkiem tzw.
komplementarnej  technologii  bipolarnej z 1izolacja tlenkowa)
charakterystyki i parametry tranzystorow p-n-p sa gorsze (np. 3, =10)
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niz tranzystorow n-p-n (np. f,=40-200), dlatego ogranicza si¢ ich
stosowanie.

W uktadach monolitycznych praktycznie nie ma mozliwos$ci wykonania
elementéw indukcyjnych.

Ze wszystkimi elementami ukladu scalonego zwiazane sa bierne
iczynne elementy pasozytnicze, skad konieczno$¢ stosowania
elementow o  wartoSciach typowych, a nie minimalnych
1 maksymalnych.

Podstawowe bloki w uktadach zasilania i stabilizacji punktow
pracy tranzystorow bipolarnych

Zrodia stalopradowe - lustra pradowe

Na rys.9.14 przedstawiono typowy sposob zasilania tranzystora
T,, stosowany w bipolarnych uktadach scalonych.

o+ U(,'(,'
R R.
IR
I lex
T T
1 Iy UI 52 2 Rys.9.14. Przyklad zasilania tranzystora
b w bipolarnych uktadach scalonych

=

Tranzystor T, chociaz pracuje w polaczeniu diodowym, to jest nadal
elementem aktywnym, poniewaz znajduje si¢ na granicy obszaru
aktywnego (U =0).
Tranzystory T, 1 T, pracuja przy tym samym napigciu U, maja takie
same prady baz |5 =1, =15, a tym samym rowniez takie same prady
kolektorow |, =1, =1..
Dla uktadu z rys.9.14 mozna zapisa¢ zaleznosci

U CcC = I RR + U BE

(9.58)
lo=lg, +21, =1, +2I,

Rozwiazujac uktad rownan (9.58) ze wzgledu na 7,., otrzymujemy

Uge ~Uge — 9] :Ucc —Uge
B

I
I -2-¢ 9.59
= 9:59)

R Bo

Jezeli U >>U,., B,>>2, to wzor (9.59) upraszcza sig do postaci
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.= U—F‘;C (9.60)
Zatem wspoOtrzedne punktu pracy tranzystora T, okreslaja zaleznosci
leo = 1e zh B
R R 0 9.61)
Uce, =Uce — 1R =Uc _EQ B

Poniewaz temperaturowe zmiany rezystancji R. 1 R w ukladzie
scalonym moga by¢ wspotbiezne (temperaturowy wspotczynnik
stosunku R./R jest bardzo maty), zatem punkt pracy tranzystora T, nie
zalezy od zmian temperatury, a jedynie od rdéznicy parametréw
tranzystorow T; 1 T».

Ten prosty sposob wymuszania pradu jednego tranzystora przez
drugi stanowi podstawe realizacji zZrodet statoprqdowych w uktadach
scalonych.

Schemat ideowy najprostszego, a przy tym podstawowego zrddia
stalopradowego z tranzystorami bipolarnymi przedstawiono na rys.9.15.

Tl Ig 1 Ip, T2 Uces Rys.9.15. Podstawowe zrodlo
UBE stalopradowe - lustro pradowe

Zaktadajac, jak poprzednio, identyczno$¢ tranzystoréw oraz pomijajac
wplyw napigcia U, tranzystora T, na jego prad kolektora w obszarze
aktywnym mozemy napisac

I
st oy H gy =y #21 =l #2582y 9.62)
0
stad otrzymujemy
I
lo=—F = 9.63a
O 1+ Z/BO C1l ( )
Jezeli B,>>1,to
lo = | er (9.63b)

Prad wyjsciowy zrodta 1, jest rowny w przyblizeniu pradowi
odniesienia | -, wymuszonemu przez zrodlo odniesienia (ang.
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reference current). Ten rodzaj zrddla stalopradowego nosi nazwe
zwierciadta prqdowego, lub lustra praqdowego (ang. current mirror).
Wplyw napigcia U, na prad zrodla okreslimy na podstawie
charakterystyki wyjsciowej tranzystora T, (rys.9.16)

leo . .
> Izeczywista rezystancja
I(‘Z(U(TZ) zroda pradu
I c2 (U('Ez = ) 7> nieskonczona rezystancija
- 7 zrédla pradu
— 0 -
UA -napiecie Barlyego 0 UCEZ Uergo

Rys.9.16. Wplyw napigcia U .., na prad zrodta

CE2

Przy zmianie napigcia U, zmienia si¢ prad kolektora |., wskutek
zjawiska modulacji szerokoS$ci bazy

(L] [
UBE H%L_UCEZ (964)
¢+ Ua
Korzystajac z proporcji mozemy napisac

ICZ(UCEZ) - ICZ(UCEZ =O)
UA+UCE2 UA

O
|C2=|SE€XD

(9.65)

Czyli

UCEZ
UA

[
lo = ICZ(UCEZ) = ICZ(UCEZ =O)§L + % (9.66)
Ze wzgledu na rézne napigcia U tranzystorow, rowniez prady
ich kolektorow nie sa jednakowe (Il #l.,). Zakladajac réwnosé
pradow przy zerowym napigciu U, stosunek tych pradow wynosi

1+UCE2
ICZ — UA :1+UCE2 (967)
ICl 1+@ UA
A

Roézniczkowa rezystancja wyjsciowa zrodta wynosi

— AUCEZ — UA +UCE2 ~ UA =~r (968)
AICZ ICZ(UCEZ) ICZ(UCEZ)
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W lustrze pradowym istnieje mozliwo$¢ wymuszenia w drugim
tranzystorze pradu r6znego od pradu odniesienia. Zaleta ta jest bardzo
wazna ze wzgledéw praktycznych. Jezeli powierzchnia zlacz emiter -
baza tranzystorow T; 1 T, w ukladzie z rys.9.15 sa r6zne 1 wynosza
odpowiednio § 1 S,, to stosunek pradow kolektorow tych tranzystorow

jest rowny stosunkowi powierzchni ich ztacz emiterowych.
Zatem

I
_C1 = i (9.69)
le. S
Poniewaz
I I
ler = lrer —lor ~lao = leer _,Biol _ﬁLj (9.70)
to po podstawieniu (9.69) do (9.70), otrzymujemy
- S/S
lo=le =l — == 9.71
O Cc2 REF 1+ 1+ Sz/a ( )
Bo

Jezeli § =S, to wzor (9.71) przyyjmuje postac (9.63), natomiast gdy
Bo>>1+S5/S, to

o= les % 9.72)
o S/S S . o
Wyrazenie ——— == =-—=- nazywa si¢ wzmocnieniem lustra
y 1+ 1+S, / S ) YW <
Bo
pradowego.

Na rys.9.17 przedstawiono zespot luster pradowych, w ktoérym ten
sam prad odniesienia wymusza jednocze$nie, zgodnie z zalezno$cia
(9.72), ustalone prady wyjsciowe w wielu tranzystorach.

I per I
N

1.
Tl T2 T3 T

Rys.9.17. Zespot luster
pradowych

RN N

Zalozmy, dla uproszczenia rozwazan, ze wszystkie tranzystory sa
jednakowe (maja t¢ sama powierzchnig¢ zlacza emiterowego).
Wtedy, zgodnie ze schematem, otrzymujemy
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leee = 1c +(N +1)1, (9.73)

|
lo =" (9.74)
1+

0

Dla duzych warto$ci B, i1 niezbyt duzej liczby N wszystkie prady
wyjsciowe sa w przyblizeniu rowne |- . Zréznicowanie tych pradow
otrzymujemy przy réznych powierzchniach ztacz emiterowych.
W przypadku zastosowania tranzystorow p-n-p o malej wartosci [,
(B,=10), albo przy potaczeniu razem zbyt duzej ilosci baz
tranzystorow realizujacych zespot luster pradowych pojawiaja si¢ coraz
wigksze roznice pomigdzy pradem odniesienia | -, a pradem
wyj$ciowym.

Na r1ys.9.18. przedstawiono zmodyfikowany uklad zrodta
stalopradowego - lustra pradowego o zmniejszonym wplywie pradow
baz.

Rys.9.18. Zrodlo statopradowe -
lustro pradowe o zmniejszonym
wptywie pradow baz

Prady emitera 1 bazy tranzystora T3 wynosza

[, +1 2
+ | =G  C2__— | (975)
B B

(9.76)

Po zsumowaniu pradow w wezle kolektora tranzystora T; otrzymujemy
lper = 1o — #
B 0 (B 0 + 1)

Stad
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I
lo = REFZ (9.78)
1+

Bo(Bo+1)

Nawet dla matych wartosci 8,, warunek ,[30([30 + 1) >>2 jest spetniony,
a tym samym prad wyjsciowy |, niewiele r6zni si¢ od pradu odniesienia
| e -

Podobne wlasciwosci do opisanych wyzej posiada zrédto pradowe
- lustro pradowe Wilsona (rys.9.19), w ktérym relacj¢ pomigdzy pradem
wyjsciowym |, a pradem odniesienia |- opisuje identyczna zalezno$¢
jak (9.78).

1
Lpery FO r,
T
UpeT 3 3
T1 >II Ty
UBE\1 Rys.9.19. Lustro pradowe

¢ Wilsona

Ze wzgledu na kaskodowe potaczenie tranzystorow T, i1 Ts, lustro
pradowe Wilsona posiada znacznie wigksza dynamiczna rezystancje
wyjsciowa niz uktady z pojedynczymi tranzystorami.

Rezystancja ta wynosi

U
Iy = BO_A (979)

21,
Ponadto lustro pradowe Wilsona charakteryzuje si¢ lepszymi
wlasciwosciami czestotliwo$ciowymi (szerokopasmowymi),

w porownaniu do innych luster pradowych.

Ogo6lna metoda zapewniajaca zwigkszenie rezystancji wyjsciowe;j
zrodla stalopradowego - lustra pradowego jest budowanie uktadow
kaskodowych.

Podstawowy uklad kaskodowego lustra pradowego przedstawiono na
rys.9.20.

Tranzystor T, pracuje, podobnie jak tranzystor T3, przy napigciu
U =0. Dynamiczna rezystancja wyjsciowa tego tranzystora, rowna

lea =U,/lc, =U,/l,, wnosi ujemne sprzezenie zwrotne pradowe
szeregowe w obwodzie emitera tranzystora T,, powodujac znaczne

zwigkszenie wypadkowej dynamicznej rezystancji wyjsciowej uktadu do
wartos$ci
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=By 2 (9.80)

|~
™
|~
3 T, -
( U \1 Rys.9.20. Kaskodowe zrodto
BE

statopradowe- lustro pradowe

Dzigki tak duzej warto$ci dynamicznej rezystancji wyjsciowej
prad wyjSciowy zrodla nie ulega zmianie pod wptywem zmieniajacego
si¢ napigcia na wyjsciu.

Stalopradowe zrodla odniesienia

Omoéwione w poprzednim rozdziale zrodta statopradowe,
nazywane réwnoczesnie lustrami pradowymi, rozwazano gtownie pod
katem doktadno$ci, z jaka wymuszany jest prad wyjsciowy |, przez
prad odniesienia |q. Nie zajmowano si¢ natomiast, w jaki sposob
wytworzy¢ prad odniesienia o malej wrazliwo$ci na zmiany napigcia
zasilajacego 1 temperatury.

W  przypadku realizacji statlopradowych zrédet odniesienia
podstawowa sprawa jest stabilizacja napigciowa tak, aby wyjsciowe
prady odniesienia byly niezalezne od napieé zasilajacych. Na rys.9.21
przedstawiono proste przyklady takich zrodel, w ktéorych wystepuje
jednak staba zalezno$¢ pradu wyjsciowego od napigcia zasilajacego.

Rys.9.21.Zrédla  statopradowe
niezalezne od napigcia zasilania

Zaniedbujac prad bazy tranzystora T, dla obu uktadow mozna napisaé
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o= Yee _ ¢— —1 (9.81)
R R s
Poniewaz prad |, zalezy od napigcia U
|, = Uee ~2Uge (9.82)
R

zatem prad zrodla posrednio jest logarytmiczna funkcja napigcia
zasilania.

Na podstawie zaleznosci (9.81), (9.82) mozemy wyznaczy¢
wrazliwos¢ |4 pradu na zmiany napigeia U

8 = CC%UCCQ ORZ (9.83)

Wada uktadow z rys.9.21 jest silna zaleznos$¢ napigcia U, od

temperatury.
Dla oceny wrazliwosci zrodla na zmiany temperatury definiuje si¢
temperaturowy wspotczynnik wzglednej zmiany pradu zrodia.

1dl 1TDd

T™W(l,)= N, %ﬁ% = 1go (9.84)

Wspoltczynnik TW wyraza sie w jednostkach 10°/°C lub w ppm/°C.
Analizowany uktad charakteryzuje si¢ dos¢ duza wrazliwoscia |, na

zmiany U.., wynoszaca ok. 0,035, oraz duzym wspotczynnikiem
TW(I O) , ktory mozna oszacowac ok. -1100 ppm/°C.

Lepszym rozwiazaniem jest zrddlo statopradowe przedstawione na
1ys.9.22, nazywane zrodlem Widlara.
+ UCC

]]1 10
Cl1 132
Ty T,

Rys.9.22. Statopradowe zrodto
Widlara

Stosujac prawo Kirchhoffa, otrzymujemy
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| |
Uges ~Uge, — 160R =¢T|n|£ _¢T|n|—o_|oR2 =0 (9.85)

ES1 ES2

Jezeli tranzystory sa jednakowe, to |, = |5, 1 wtedy

l, =%ln% (9.86)

Zakladajac: |5, 1g, <<l oraz Ug, <<U. mozemy wyznaczy¢

przyblizong wartos¢ pradu kolektora |,

| =] UCC_UBEleCC
C1 1

R R
Podstawiajac (9.87) do (9.86), otrzymujemy

(9.87)

lo zﬁlnh (9.88)
R, 1R

Jak wynika z rownania (9.85) spadek napigcia IR, jest rdwny roznicy
Uge, ~Uge,, co oznacza, Zze nawet przy stosowaniu niezbyt duzych
wartosci R, prad |, moze by¢ maly. Jest to wlasciwos¢ zrodta Widlara,
wykorzystywana zawsze, gdy wymagany jest maty prad zrodia.
Prad zrodta |, jest logarytmiczna funkcja napigcia zasilania U .
(row.9.88), a jego wrazliwo$¢ na zmiany temperaturowe jest mniejsza
niz w ukladzie z rys.9.21.

Na rys.9.23 przedstawiono statopradowe zrodto odniesienia z
samoczynng polaryzacja napigciem U,,, w ktorym prady wyjsciowe sa
catkowicie niezalezne od napigcia zasilajacego (ang. self - biasing U,
reference) [22].

a) I 7 10+Uqc b) I :ﬁ

]l
In—
RZ IO

Rys.9.23. Statopradowe zrodlo odniesienia z samoczynna polaryzacja napigciem U, :
a) schemat blokowy, b) charakterystyka przejsciowa
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Uktad ma dwa wyjscia: jedno typu emisyjnego, w ktérym prad zrodla
wyplywa od dodatniego bieguna napigcia zasilania oraz drugie typu
absorbcyjnego, w ktoérym prad zrédta wptywa do masy uktadu (ang.
current source / sink).

Tranzystory T;, T, tworza uklad jak na rys.9.21b, zatem prad kolektora
| ., dany jest wzorem (9.81). Lustro pradowe ztozone z tranzystorow T},
T, wymusza réwnos$¢ pradow |, =1,. Rozwiazaniem obu rownan, jak
to przedstawiono graficznie na rys.9.23b, jest punkt P, lub punkt
znajdujacy si¢ w poczatku uktadu wspotrzednych (czyli I, =1, =0).
Aby wyeliminowa¢ mozliwo$¢ ustalenia si¢ niepozadanego punktu
pracy, przy |-, =0, uklad posiada specjalne zabezpieczenie z diodami
D;-Ds (tranzystory w potaczeniu diodowym), ktorego zadaniem jest
spowodowanie przeplywu pradu przez rezystor R; wowczas, gdy
., =0. Z chwila, gdy osiagnigty zostanie wilasciwy punkt pracy P,
dioda D, spolaryzowana jest zaporowo 1 uklad zabezpieczajacy zostaje
odtaczony od reszty uktadu.

Zrodla napigcia odniesienia

Zrodta napigcia odniesienia (ang. voltage references) powinny
posiada¢ mata rezystancje wyjsciowa oraz powinny by¢ niewrazliwe na
zmiany napigcia zasilania 1 temperatury. W przypadku realizacji tych
zroédet gldéwnym zadaniem jest stabilizacja temperaturowa. Kosztem
rezygnacji z bardzo matlej rezystancji wyj$ciowe] wymaga sig, aby
temperaturowy wspotczynnik napigcia odniesienia TW(U REF) byt

mniejszy niz 100 ppm/°C.

Proste przyktady zrodet napieciowych, przedstawione na rys.9.24,
ilustruja jedynie metody ustalania napig¢cia wyj$ciowego 0 zmniejszonej
wrazliwo$ci na zmiany napigcia zasilania, bez stabilizacji
temperaturowe;.

Napigcie na wyjsciu oraz dynamiczna rezystancja wyjsciowa uktadu z
rys.9.24a wynosza

Uper =U; +Ug (9.89)
ro _ d UZ + d UBE :rz +ﬁ (990)
0| 0| |

Napigcie U, na tranzystorze T; w potaczeniu diodowym o ujemnym

wspoélczynniku temperaturowym czgsciowo kompensuje temperaturowe
zmiany napigcia U, o dodatnim wspdiczynniku temperaturowym.
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Rys.9.24. Proste przyktady zrodet napigciowych: a) z dioda Zenera, b) o napigciu
wyjsciowym NU,,., ¢) mnoznik U,

Zrédto napieciowe na rys.9.24b posiada napiecie wyjsciowe

Uger = NUge 9.91)
oraz dynamiczna rezystancj¢ wyjsciowa
ouU
r,=N 5 IBE = N"’I—T (9.92)

Wada tego ukladu jest bardzo duza warto$¢ temperaturowego
wspotczynnika napigcia wyjsciowego

dUREF dUBE

o1 N7 TN m\%c (©.93)

Rys.9.24c¢ przedstawia alternatywne rozwiazanie, nazywane mnoznikiem
Ug, w ktorym przy pominigciu pradu bazy w stosunku do pradu
dzielnika (I, = 1,), otrzymujemy

U BE — Ri%RZF\’zU REF
Stad

Uper = %l + EHJ 9.94

REF |:| RZ |:| BE ( )
Dynamiczna rezystancja wyjs$ciowa zrodta wynosi
+
p =R RHR (9.95)
B 0 ngZ

Na rys.9.25 przedstawiono zrodlo napigcia odniesienia z temperaturowa
kompensacja napie¢ U, 1 U [22].
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U,17

Rys.9.25. Zrdédlo napiecia
odniesienia z temperaturowa
kompensacja napie¢ U, 1 U,,

Napigcie wyjsciowe zrodta wynosi
_ _RU; +(R-2RU
UREF_UBE+(UZ _&JBE) i - ‘ ( ) =
R+R R+R
Zaniedbujac wplyw temperaturowego wspolczynnika stosunku

rezystorow R /R, na napigcie wyjsciowe, warunek kompensacji
otrzymuje si¢, przyrownujac do zera pochodna dU - /dT , czyli

AU e — R, du, + R -2R, dUg —

(9.96)

(9.97)
dT R+R dT R+R, dT
Z réwnania (9.97) otrzymujemy warunek kompensacji
du,
Ropydr (9.98)
R, du ..
dT
Zaktadajac typowe wartosci
T mV/°C oraz Wee _ mv/°C
dT dT
otrzymujemy
R/R =05, Ug=U, /3 (9.99)

W technice uktadow monolitycznych bardzo czesto wykorzystuje
si¢ 0golng zasadg realizacji zrodta napigcia odniesienia polegajaca na
kompensacji ujemnego temperaturowego wspoétczynnika napigcia U g
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przez dodatni wspélczynnik napigcia ¢,. Zasadg t¢ zilustrowano
schematem blokowym na rys.9.26 [22].

&
£

Generator ¢,
¢,

Uy U
t o U, =U, +K9,

Ko,

Rys.9.26. Ogodlna zasada realizacji zrodta napigcia odniesienia typu band - gap

Napigcie odniesienia U,,, jest rOwne

Upgr =Ups + K, (9.100)
Warunek kompensacji otrzymuje si¢, gdy
dURHF — dUB[- d¢l —
T S ar +K T =0 (9.101)

Z rownania (9.101 mozemy wyznaczy¢ wymagana wielko$¢
niezaleznego od temperatury wspotczynnika K

K= AUBE /A¢I

A (9.102)

Uwzgledniajac typowe wartos$ci

d;]% AAL’TT = +0,085 mV/°C
otrzymujemy K =23,5 oraz U,,,. =1,26V.
Poniewaz warto$¢ napigcia odniesienia jest zblizona do wartoSci
napigcia bariery potencjatu krzemu, dlatego uktady realizowane wg. tej
zasady sa nazywane ukladami z barierq potencjatu (ang. band - gap
reference circuits).

Na rys.9.27 przedstawiono przykltadowe rozwiazanie zrddta
napigcia odniesienia typu band - gap.
Tranzystory T, 1 T, tworza statopradowe zrodlo Widlara. Spadek
napigcia na rezystancji R;, przy pominigciu pradow baz, wynosi

IRy =Upge; —Uge, :¢T|n% (9.103)

Cc2

=-2 mV/°C oraz
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UREF

Rys.9.27. Przyktadowa
realizacja zrodta odniesienia
typu band - gap

O

Wyznaczajac z réwnania (9.103) prad |.,, przy fB,>>1, mozemy
wyznaczy¢ napigcie na rezystancji R,

1. R =¢. Rinte
UZ_IC2R2_¢TR3InIC2 (9.104)

Napigcie odniesienia jest rtowne
Uper =U, +U g, =U g, +¢T&In:£ (9.105)
c2
Porownujac (9.100) 1 (9.105) otrzymujemy
K:&Ini (9.106)
c2

Stosunek pradow I,/1., jest niezalezny od temperatury.

Aby uzyska¢ petlna kompensacj¢ temperaturowa napigcia U, to
dobierajac np. (dla T=300K) I./l., =10 musimy zapewnié
R,/R,=102.

Podstawowe bloki w uktadach zasilania i stabilizacji punktow
pracy tranzystoréw unipolarnych
Zrodia stalopradowe - lustra pradowe

Uktady zZrédet statopradowych - luster pradowych realizowane sa

w technologii MOS na bardzo podobnych zasadach jak w technologii
bipolarne;j.
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Na rys.9.28 przedstawiono proste zrodto statopradowe - lustro
pradowe, z tranzystorami MOSFET z kanatem wzbogacanym typu n,
stanowiace odpowiednik uktadu z rys.9.15.

1
REF =1,
Iy

_|
M1j| _{HMZ[ DS?2
U

Rys.9.28. Proste lustro
pradowe

Jezeli tranzystory M, M, pracuja w obszarze nasycenia, to

D1~ KINV\{/L:l(UGS _UT)2(1+AUD51)
D2 ~ K'NV\é/LZ(UGS _UT)2(1+/\UDSZ)

Poniewaz oba tranzystory pracuja przy tym samym napigciu podioze -
zrodlo (Ugg), dlatego maja te same napigeia progowe: U, =U,, =U;.

(9.107)

Zatem na podstawie rownan (9.107) otrzymujemy

lo _ s _ K"N(W/L)z(l”‘uosz) (9.108)

I REF I D1 I(N (W/ L)1(1+ A U DSl)

Przy pominigciu efektu modulacji dlugosci kanatu stosunek pradéw
lo/lree zalezy tylko od rozmiarow tranzystoréw

W/ L
lo _ ( / ) (9.109)
IREF (W/ L)l
Dynamiczna rezystancja wyjsciowa zrddta wynosi
r A 1 _ 1 (9.110)

= =r
o] ds2
A, Al,, Alg

Aby tranzystor M, pracowal zawsze w obszarze nasycenia, musi by¢
spetniony warunek

Ugs ~Ur >Ups, =Ugnn (9.111)
1y 1 I, 1y
L H H H
M —M; 4{ —Ms — My
< > ) > Rys.9.29. Zespot luster
---- pradowych
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Na rys.9.29 przedstawiono zespo6t luster pradowych, w ktorym ten
sam prad wejSciowy lustra | wymusza jednocze$nie N pradow
wyjsciowych, zgodnie z relacja (9.109).

Na rys.9.30 przedstawiono schematy luster pradowych Wilsona,
ktore z uwagi na kaskodowe polaczenie dwoch tranzystorow w
obwodzie wyjsciowym charakteryzuja si¢ duzo wigksza rezystancja
wyj$ciowa niz rezystancja prostego lustra.

a) L oir JIO b) [REFH JIO
— Mjy l\/|4—E| — Mj,
M1—|:|| |—M2 M1—| |—M2
Ugs }j r{ }j

Rys.9.30. Lustra Wilsona (a), zmodyfikowane (b)

W ukladzie zmodyfikowanym na rys.9.30b, dzigki dodaniu
tranzystora M,, w obu gal¢ziach tranzystory pracuja przy takich samych
napigciach U, , co ma istotne znaczenie dla spelnienia relacji

I REF = IO :
Z posrdd wielu réznych rozwiazan uktadowych luster pradowych, lustra
Wilsona  wyrdzniaja  si¢  korzystniejszymi  wlasciwo$ciami
czestotliwosciowymi (szerokopasmowymi).
W wielu zastosowaniach wymaga si¢ bardzo duzej rezystancji
dynamicznej zrodla pradu, w szerokim zakresie zmian napigcia zrodta.
Opisane rozwiazania uktadowe zrédet pradowych w technologii
bipolarnej, moga mie¢ rowniez zastosowanie do realizacji zrodet
pradowych w technologii CMOS.
Na 1ys.9.31 przedstawiono schemat ideowy kaskodowego lustra
pradowego, stanowigce odpowiednik bipolarnego uktadu z rys.9.18.
Zaktadajac, ze tranzystory M, - M, sa identyczne, ze schematu na
rys.9.30a otrzymujemy

UD51:2UGS _UGSZ E

i - i (9.112)
UGSZ - UGS]. _UGS ID:IREF:IO E
Ups; =Ugs (9.113)

Warunkiem pracy tranzystorow M, i M, w obszarze nasycenia jest, aby
spetnione byly nieréwnosci
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UDSZZUGSZ_UT []

0 (9.114)
Up22Ugs —Uy [
1 REF s
a) K 0 b) Ji M,, M, obszar liniowy
M M| H °l |
3 2|t |
= = | Uns2 | |
] UGS UGS\Z UO M, obssar | M,, M, obszar nasycenia
M 4 M 1| | nasycenia|
Ul)Sl ‘ M, obs:ar‘
jUGS UGS% | liniowy |
= 2(UGS - UT) 2Ugs —U, UO

Rys.9.31. Kaskodowe lustro pradowe: a) schemat ideowy, b) charakterystyka
pradowo napigciowa

W tym zakresie napi¢¢ wyjsciowych prad zrddla jest staty. Dalsze
zmniejszanie napigcia U, powoduje zmniejszenie napigcia U,g,, gdyz
napigcie Ug jest ustalone przez koto napig¢ 22U —Ugg, =Upg
1 tranzystor M, pracuje dalej w obszarze nasycenia. Tranzystor M,
zaczyna pracowaé w obszarze liniowym, a prad wyjsciowy |, maleje,
co jest spowodowane zmniejszaniem si¢ napigcia Upg,. W momencie
gdy warto$¢ napigcia U, zmniejszy si¢ ponizej 2(U Gs —UT), oba
tranzystory pracuja w obszarze liniowym (rys.9.31b).

Dynamiczna rezystancje wyjsciowa lustra kaskodowego mozemy
wyznaczy¢ na podstawie jego malosygnatowego schematu zast ¢gpczego
1 jego kolejnych przeksztatcen, przedstawionych na rys.9.32 [28].
Rezystancja ta wynosi

r - B — _[U gs2 + rdSZU gs2 (gmz + gdsl)]

° | —U gszgdsl (9115)
= laa Tl (1 T 02 rdsl) = (1 T 02 rdsl)

W stosunku do podstawowego lustra pradowego z rys.9.28 rezystancja
wyj$ciowa lustra kaskodowego wzrosta (1+ gmzrdsl) razy.

Poniewaz potencjal drenu tranzystora M; moze si¢ nieznacznie
zmienia¢, to zmiana ta powoduje zmian¢ napigcia zrodto - podloze w
tranzystorze M,, zatem w tranzystorze tym wystapi efekt podtoza.
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Rys.9.32. Matosygnatowy schemat zastepczy lustra kaskodowego i jego kolejne
przeksztatcenia

\\%«

Na rys.9.33 przedstawiono koncowa postaC przeksztatconego
schematu zastgpczego z rys.9.32, w ktorym uwzgledniono sktadowa
zmienng napigcia zrodto - podloze U, , tranzystora M,.

ngUg,s‘Z gme

Rys.9.33. Malosygnatowy schemat
Ugs{ 21 th"z zastqpczy_lqstra kaskodowego,

' uwzgledniajacy efekt podtoza
iB 2 Nl tranzystora M,

1
¢ . o
@, l=©
Uy (U

Dynamiczna rezystancja wyjsciowa lustra, przy uwzglednieniu efektu
podioza tranzystora

ry = Ty * oo L+ (G + G Ve (9.116)

jest nieco wigksza niz ta, ktdora wyznaczono przy pominigciu efektu
podtoza.

Kaskodowe lustro pradowe z tranzystorami MOSFET zapewnia
znacznie wigksza dynamiczng rezystancje wyjSciowa niz jego
odpowiednik z tranzystorami bipolarnymi. Wada kaskodowego lustra
pradowego z rys.9.31 jest stosunkowo duze napigcie na wejsciu lustra,
rowne 2U,g, oraz stosunkowo duza warto$¢ minimalnego napigcia

wyjsciowego, ktora nie moze by¢ mniejsza niz U, ,;, 22U —U; (jak

Omin =
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wyjasniono wczesniej, przy dalszym obnizaniu napigcia na wyjsciu
tranzystor M, wchodzi w obszar liniowy 1 prad wyjsciowy maleje).
Ogranicza to znacznie mozliwo$¢ wykorzystania tych luster we
wspotczesnych analogowych uktadach scalonych CMOS pracuj acych
przy niskich napigciach zasilajacych.

Na rys.9.34 przedstawiono schemat ideowy niskonapiegciowego
lustra pradowego (ang. high swing current mirror), ktére w poréwnaniu
do kaskodowego lustra z rys.9.31 posiada mniejsze napigcie wejsciowe
1 wigkszy zakres napigcia wyjsciowego [14]

1 pr Uge Y1,
M3E [ My -
J -

S | I \ie = Uns2
chz U o
\ M| U
U h ot Rys.9.34. Niskonapigciowe
U GS1 lustro pradowe typu ,high

|||-<.

swing”

Zatozmy, dla uproszczenia rozwazan, ze wszystkie tranzystory M,
- My maja te same rozmiary i te same napigcia Ugg. Napigcie U
polaryzujace bramki tranzystoréw M, 1 Mj nalezy tak dobra¢, aby
wszystkie tranzystory pracowaty w obszarach nasycenia.
Zatem

UDSlm'nZUGS_UT B % 9.117)
Uce =Upgimin TUes =2Ugs —U; L]
Aby tranzystor M, pracowal w obszarze nasycenia, potencjat jego drenu
nie moze by¢ nizszy od U, —U; (tzn. Uy, <U;) .
Stad, napigcie wyjsciowe U, nie moze obnizy¢ si¢ ponizej pewnej
minimalnej warto$ci
Uomn 2Uge ~U; =2U —2U, (9.118)

Poréwnujac zaleznosci (9.114) 1 (9.118) widzimy, ze napigcie Ug,,
lustra pradowego typu ,.high swing” jest mniejsze o warto$¢ napigcia
progowego U; od napigcia Ug,,, w konwencjonalnym lustrze
kaskodowym z rys.9.32a.

Biorac pod uwage, ze napigcie progowe U, zawiera si¢ w granicach
0,7—1V, ma to istotne znaczenie przy realizacji niskonapigciowych
analogowych uktadéw CMOS.
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Réwniez napigcie wejsciowe lustra typu ,high swing” jest mniejsze
1 wynosi U ( w klasycznym lustrze kaskodowym 2U o).

Zrédla napieciowe

Bardzo czgsto punkty pracy tranzystorow w unipolarnym uktadzie

scalonym ustalane sa za pomoca zrodet napieciowych dotaczonych do
bramek tych tranzystorow.
W zakresie zmiennopradowym bramki tych tranzystoréw zwarte sa do
masy. Zrodta napieciowe o takim przeznaczeniu moga posiada¢ dosé
duze rezystancje wewngetrzne, poniewaz obcigzone sa bardzo duzymi
impedancjami wejSciowymi tranzystorow MOSFET, a przez to moga
by¢ realizowane w najprostszej postaci, np. dzielnikow napi gciowych.

Szczegdlnym rodzajem zrodet napigciowych sa  uklady
przesuwania napigcia stalego, ktore sa stosowane w obwodach
sprz¢gajacych dwoch kolejnych stopni uktadu scalonego oraz na
wyj$ciu ostatniego stopnia w celu zapewnienia zerowego napigcia
wyjsciowego przy zerowym napigciu wejsciowym. Poniewaz uktady
przesuwania napigcia znajduja si¢ w gtownym torze transmisji sygnatu,
dlatego nie powinny wnosi¢ tlumienia sygnalu uzytecznego, obciazac
stopnia poprzedniego oraz powinny gwarantowa¢ sterowanie
napigciowe stopnia nastgpnego.

Zrédla napieciowe o malej wrazliwosci napiecia na zmiany
temperatury i napiecia zasilania nazywa si¢ zrodtami odniesienia. Zrodta
napigciowe sa w znacznie wigkszym stopniu wrazliwe na zmiany
temperatury niz na zmiany napigcia zasilania (odwrotnie niz w
przypadku zrédet pradowych).

Na rys.9.35 przedstawiono przyklady realizacji dzielnikéw
napigciowych w technologii NMOS 1 CMOS zbudowanych
z tranzystorow MOSFET w potaczeniu diodowym.

Poniewaz przez dzielnik tranzystorowy przeplywa ten sam prad
drenu |, (przy pomijalnie matych pradach obciazen) zatem napigcie

U,g 1-tego tranzystora w dzielniku jest rOwne

Upg = (K\IN—D/L) +U, (9.119)

Napigcie na j-tym wyjsciu dzielnika wynosi

J
U, =ZuDS ~Ug| dla j=1, ..., k-1I (9.120)
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przy czym k jest w ogolnym przypadku liczba tranzystoréw tworzacych

dzielnik, zasilany napigciem U, + |U /> czyli
k
UDD+|U$|:ZUDSi (9.121)
UI)I)
a) b) b

=
S
=

\:

o

(%}

b
—

H:

I
3
=
S (0]

Uss -

Rys.9.35. Dzielniki napigciowe zbudowane z tranzystorow MOSFET w potaczeniu
diodowym: a) w technologii NMOS, b) w technologii CMOS

Na rys.9.36 przedstawiono proste przyktady uktadow przesuwania
napigcia statego.

Rys.9.36. Uklady przesuwania napigcia statego: a) ze zrdédlem statopradowym, b)
wtornikowy

W ukladzie na rys.9.36a poziom napigcia wyjsciowego U, jest
przesunigty wzgledem poziomu napigcia wejSciowego U, o stata warto$¢
—2U 4, ktory przy identycznych tranzystorach M, M, wynosi
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U, —u, =-2U —ZD lp UE (9.122)
O (I GS — K| W/L T|:| *
W uktadzie na rys.9.36b przesunigcie to wynosi —U 4.
Inne typowe rozwigzania stosowane w obwodach zasilania

ukladow scalonych sa przytaczane w dalszych rozdziatach przy
omawianiu konkretnych rozwiazan uktadowych.
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WZMACNIACZE TRANZYSTOROWE W ROZNYCH
KONFIGURACJACH

WPROWADZENIE

Najbardziej oczywista funkcja tranzystorow w ukladach
analogowych jest wzmacnianie sygnatow.
W celu zapewnienia wilasciwosci aktywnych tranzystora nalezy go
odpowiednio spolaryzowa¢ i ustali¢ punkt pracy dostosowany do
amplitudy wzmacnianego sygnatu. Zrodto sygnatu i obciazenie powinny
by¢ dotaczone do tranzystora przez odpowiednie obwody sprzegajace,
zapewniajace kontrolowany wptyw na jego punkt pracy i zapewniajace
najkorzystniejszy przeptyw sygnatow. Sygnal wyjsciowy w obciazeniu
powinien by¢ nieznieksztatcony, a jego moc powinna by¢ wigksza niz
sygnatu ze zrddta sterujacego.
Wilasciwosci wzmacniacza mozna oceni¢ na podstawie jego parametréw
roboczych, tj. funkcji uktadowych wyznaczonych w warunkach pracy
uktadu.
Na rys.10.1 przedstawiono schemat blokowy wzmacniacza sterowanego

ze zrodla napigciowego E; o impedancji wewngtrznej Z,, lub
rownowaznego zrodla pradowego | ,Y, i rownowaznej admitancji
obciazenia Y, . Wielkosci te tacza znane zwiazki:
E 1 1
Ig:_g;Yg:_;YL =
Z, Z, Z
A L (10.1)
Y=G+|B=== .
Z R+ X

CEREICIRIZNE

Rys.10.1. Schemat blokowy wzmacniacza sterowanego z generatora:
a) napigciowego, b) pradowego
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Zgodnie z oznaczeniami na rys.10.1 definiuje si¢ nast¢pujace parametry
robocze wzmacniacza:
— skuteczne wzmocnienie napigciowe

K, =—2 =—2Y, (10.2)
Eg | g
— wzmocnienie napigciowe
K, =Y, _ limk (10.3)
U. 2,0
— skuteczne wzmocnienie pradowe
ke = o Y, Y, =kZ, Y, (10.4)
| g EQYQ
— wzmocnienie pradowe
k = L =&ZinYL (10.5)
I 1 U 1
— impedancj¢ (admitancj¢) wejSciowa
1Y (10.6)
Yin I 1
— impedancj¢ (admitancj¢) wyjsciowa
1 U
Z, =—=— 10.7
5T (10.7)
— wzmocnienie mocy
U,['G L,|" R
=0 Oy p Ol R e R (10.8)
|Ul| C;in Gin ||1| Rn Rn

Wzmocnienie bardzo czg¢sto podaje si¢ w jednostkach logarytmicznych

P
k,[dB] =10 IogF =10logk,
1

! (10.9)
k,[dB] = 20l0g =20logk,|

1
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KLASYFIKACJA WZMACNIACZY

Na rys.10.2 dokonano podziatu wzmacniaczy zaleznie od
zachodzacych relacji pomigdzy impedancja wejsciowa wzmacniacza Z,,
a impedancja zrodta sterujacego Z;, oraz pomigdzy impedancja

wyj$ciowa wzmacniacza Z,, a impedancja obciazenia Z, .
a)  Wzmacniacz napigciowy

Idealny wzmacniacz napigciowy dostarcza napigcia wyjsciowego
o warto§ci  wprost proporcjonalnej do napigcia wejSciowego,
a wspotczynnik  proporcjonalno$ci  (nazywany ~ wzmocnieniem
napigciowym) jest niezalezny od wartosci impedancji zrodla
1 obcigzenia.

Na rys 10.2a przedstawiono uklad zastepczy wzmacniacza ze zrodtami
Thevenina.

Rys.10.2. Podzial wzmacniaczy ze wzgledu na wihasnosci obwodu wejsciowego i
wyjsciowego. Wzmacniacze: a) napieciowy, b) pradowy, ¢) transadmitancyjny, d)
transimpedancyjny

W idealnym wzmacniaczu napigciowym spetnione sa warunki

Z, -, Z,=0, U,=kU, =k E, (10.10)
Praktycznie, Zzrodto sterujace i obciazenie spetniajq warunki

Z,>>2,, Z,<<Z, (10.11)

b)  Wzmacniacz pradowy
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Idealny wzmacniacz pradowy dostarcza pradu wyjsciowego o wartosci
proporcjonalnej do warto$ci pradu sygnatu, a wspotczynnik
proporcjonalnosci (nazywany wzmocnieniem pradowym) jest niezalezny
od Z, i Z . Uklad zastgpczy wzmacniacza ze zrddtami Nortona
przedstawiono na rys.10.2b.

W idealnym wzmacniaczu pradowym

Y, - ®, Y,=0, I,=kl, =k, (10.12)

n
za$ praktycznie

Y, >>Y,, Y, <<Y, (10.13)

c)  Wzmacniacz transadmitancyjny

Idealny wzmacniacz transadmitancyjny dostarcza pradu wyjsciowego
o warto$ci wprost proporcjonalnej do napigcia sygnatu, niezaleznie od

wartosci  Z, 1 Z, . Wspolczynnik proporcjonalnosci nazywamy

transadmitancja. Wzmacniacz transadmitancyjny przedstawiono na
rys.10.2c za pomoca uktadu zastgpczego Thevenina na wejsciu 1 uktadu
Nortona na wyj$ciu. Idealny wzmacniacz transadmitancyjny
otrzymujemy, gdy

Z -, Y,=0 (10.14)
za$ praktycznie

Z,>>7,, Y, <<Y, (10.15)

d)  Wzmacniacz transimpedancyjny

Idealny wzmacniacz transimpedancyjny dostarcza napigcia wyjsciowego
o warto$ci proporcjonalnej do wartosci pradu sygnatu niezaleznie od Z,
1 Z, . Wspoétczynnik proporcjonalno$ci nazywamy transimpedancja.
Wzmacniacz transimpedancyjny przedstawiono na rys.10.2d za pomoca

uktadu zastepczego Nortona na wejsciu 1 uktadu zastepczego Thevenina
na wyjsciu. W idealnym wzmacniaczu transimpedancyjnym

Y, » o, Z,=0, U,=zl,=27], (10.16)

za$ praktycznie

Y, <<Y,, Z, <<Z, (10.17)

in
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10.3. TWORZENIE SCHEMATOW ZASTEPCZYCH WZMACNIACZY

Narys.10.3 przedstawiono, dla przyktadu, dwa schematy ideowe
prostych wzmacniaczy RC, przy czym pierwszy jest ukladem
o wspdlnym emiterze (OE), za$ drugi uktadem o wspdélnym zrodle (OS).

Rys.10.3. Schematy ideowe wzmacniaczy RC: a) z tranzystorem bipolarnym,
b) z tranzystorem polowym.

Na podstawie tych schematow ideowym mozemy utworzy¢ odpowiednie
schematy zast¢pcze oddzielne dla pradu statego 1 zmiennego. Schematy
zastgpcze pozwalaja na symulacjg okreslonych wtasciwos$ci uktadow.

W celu wyznaczenia statopradowego modelu uktadu nalezy zewrze¢
wszystkie cewki indukcyjne (jezeli wystepuja w ukladzie), rozewrzec
wszystkie pojemnos$ci 1 wprowadzi¢ w miejsce elementéw aktywnych
ich nieliniowe, wielkosygnalowe modele.

Postepujac zgodnie z opisang metoda, na rys.10.4 1 10.5 przedstawiono
wyznaczone schematy stalopradowe i stalopradowe modele uktadow
z1ys.10.3.

a)

b)

lc= f(UBErUBc)

Stafopradowy
nieliniowy
mode/
tranzystora

Rys.10.4. Schematy uktadu z rys.10.3a: a) statlopadowy, b) zastepczy statopradowy
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a) Upp b)
I, o
R
G HP
2 K*i’_s
UGS
v s

Rys.10.5. Schemat uktadu z rys.10.3b: a) statopradowy, b) model statlopradowy

Model liniowy uktadu, prawdziwy tylko dla sktadowych zmiennych
napig¢ 1 pradow o niewielkich amplitudach, otrzymujemy przy zwarciu
zaciskow wszystkich Zrédet =zasilania 1 zastgpieniu elementow
aktywnych ich modelami zmiennopradowymi. Nalezy rowniez zewrze¢
te pojemnosci 1 rozewrze¢ te indukcyjnosci (jezeli wystepuja
w ukladzie), ktore w rozwazanym zakresie czgstotliwosci charakteryzuja
si¢ odpowiednio bardzo matym i1 bardzo duzym modutem impedanc;ji.
Wykorzystujac opisany algorytm postgpowania do uktadéw z rys.10.3,
mozemy wyznaczy¢ ich schematy zmiennopradowe oraz matosygnatowe
schematy zastgpcze. Schematy te dla uktadu z rys.10.3a przedstawiono
na rys.10.6, za$ dla uktadu z rys.10.3b na rys.10.7.

a)
E, R
b)
::|Rg o G Bi :rbb' S c ] &
I I
Eg UlT GB gb'e Lj Ce:: TUM @ |j:| gce|jGC Uz/l\ Lj GL
gmU b'e o

Rys.10.6. Schemat zmiennopradowy (a) i matosygnatowy schemat zastpczy (b)
uktadu z rys.10.3a.
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a) T I
i IR T
— T v e
SR

L ds D L U2
;(

Rys.10.7 Schemat zmiennopradowy (a) i matosygnatowy schemat zastgpczy (b)
uktadu z rys.10.3 b.

Na r1ys.10.6 wielkos¢ R;=1/G; jest rezystancja rdwnoleglego
polaczenia R i R,, G. =1/ R.,G, =1/ R, .

Na rys.10.7 wielkos¢ R, =1/G, jest rezystancja rdwnoleglego
polaczenia R i R,, G, =1/R,,G, =1/ R,.

W obu rozpatrywanych przyktadach wzmacniaczy RC, kondensatory C,
1 C, separuja uklad od zewngtrznych napig¢ stalych oraz umozliwiaja
doprowadzenie sygnalu do zacisku wejsSciowego tranzystora
(kondensator C;) 1 odprowadzenie wzmocnionego sygnalu do
obciazenia (kondensator C,). W uzytecznym zakresie czg¢stotliwosci
pracy kondensatory sprzggajace C, 1 C, posiadaja pomijalnie male
reaktancje 1 w schematach zmiennopradowych nalezy je zewrze¢.

Wtedy dla sygnaléw zmiennych tranzystory obciazone sa wypadkowymi
rezystancjami R ,:

R, = RR -1 dla tranzystora bipolarnego
Re+R G +G
(10.18)
- RR _ 1
R, = = dla tranzystora polowego
Ro+R - Gy +G,

Nalezy jeszcze nadmieni¢, ze przy zmianie sygnalu sterujacego, np.
pradu bazy i, w ukladzie na rys.10.3a, chwilowy punkt pracy
tranzystora przesuwa si¢ w polu charakterystyk kolektorowych
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Ic = f(uCE) po linii prostej o nachyleniu zaleznym od rezystancji R,.
Linig t¢ nazywa si¢ dynamiczna prosta obciazenia (rys.10.8).

A
nachylenie —1/R,,
nachylenie — 1/(RC +RE)
UCC Q .
dynamiczna
R. +Re I~ prosta pracy
| statyczna
CR G prosta pracy
0 ; L

Uceo =Ucc — ICQ(RC +Re)
Rys.10.8. Dynamiczna prosta pracy uktadu z rys.10.3 a.

Wzmacniacze RC stosowane sa najczgsciej do wzmacniania sygnaléw o
szerokich ~ widmach  czgstotliwosci.  Typowa  charakterystyke
amplitudowa wzmacniacza przedstawiono na rys 10.9.

\k ‘AdB Zakresy czestotliwosci
mafych $rednich duzych

AN
|
|
|
|
|
]
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
'

L[Iog]

10° 161 162 163 164 165 166
Rys.10.9. Typowa charakterystyka amplitudowa wzmacniacza RC

Opadanie charakterystyki amplitudowej przy matych cz ¢stotliwosciach
jest skutkiem wzrostu reaktancji kondensatorow C,, C,, C., wlaczonych

w tor sygnalu. Spadek wzmocnienia przy duzych czestotliwosciach jest
spowodowany spadkiem wzmocnienia samego tranzystora (wplyw
pojemnosci  migdzyelektrodowych) oraz  wplywem pojemno Sci
pasozytniczych  elementow  wzmacniacza. W Srodkowej  czeSci
charakterystyki, nazywanej zakresem Srednich czgstotliwosci,
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wzmocnienie jest praktycznie state. W tym zakresie czg¢stotliwoSci
schemat zastgpczy wzmacniacza nie zawiera zadnych elementoéw
reaktancyjnych i opisywany jest parametrami rzeczywistymi.

WLASCIWOSCI WZMACNIACZY W ZAKRESIE SREDNICH
CZESTOTLIWOSCI.

Wzmacniacz w konfiguracji wspoélnego emitera.

Schemat  ideowy  jednostopniowego  wzmacniacza RC
z tranzystorem w konfiguracji wspdlnego emitera (OE), przedstawiono
na rys.10.3a. W uktadzie zastosowano potencjometryczne zasilanie bazy
(rezystory R 1 R,) 1 sprzgzenie emiterowe (rezystor R:) zapewniajace
dobra stato$¢ punktu pracy. Dla sygnatow zmiennych kondensator C.

stanowi zwarcie, powodujac, ze emiter jest na zerowym potencjale
zmiennym wzgledem masy 1 stanowi wspdlna elektrode, przez ktora
plyna sktadowe zmienne pradu obwodu wejsciowego 1 wyjsciowego.
Schemat zastgpczy wzmacniacza OE w zakresie Srednich czg¢stotliwosci,
wyznaczony zgodnie z zasadami opisanymi w rozdz. 10.3,
przedstawiono na rys.10.10.

N 2
U g ‘e @ gec R
Eg 1 RB b U e L

I
R U,
InUpe = Boly,
in = int = = :Ro -

Rys.10.10.Uproszczony model wzmacniacza OE dla zakresu $rednich czg¢stotliwosci.

W oparciu o schemat zastgpczy zostang wyznaczone nastgpujace
parametry robocze wzmacniacza:

— Rezystancja wejSciowa

U 1
Rn :I_l = RB”rb'e =lye = (1019)

1 b'e
przy R; =R/||R, >>r,,, gdzie: R||R, - skrocony zapis zaleznosci
reprezentujacej rownolegle potaczenie rezystancji RR, / (R + R,).



194

— Rezystancja wyjsciowa

Re

U2
=< = 10.20
R e =Rl = =R (1020)
gdy Re <<i-
Oec
— Wzmocnienie napigciowe
U ! R
kuo =—£= —0,R: =0.R, = _ﬁoi (10.21)
Ul rb'e
gdzie:
Bo

R, = Rungi,Ru =R IR Oy = Gy = BoGye =22

ce rb'u:-:
Znak minus we wzorze (10.21) oznacza, ze faza napigcia
wyjsciowego jest odwrdécona wzgledem fazy sygnatu wejSciowego
0 180°. Wzmocnienie napieciowe jest tym wieksze im wigksza jest
rezystancja R, = R.| R . Celowym jest zatem stosowanie obciazenia

dynamicznego w postaci zrddet pradowych.

— Skuteczne wzmocnienie napigciowe wyznaczamy na podstawie
znanej juz warto$ci k, (10.21) oraz R, (10.19)

R, Re R, 020
kusO kuO Rg+Rn BO rbe Rg +Rn ( )

— Skuteczne wzmocnienie pradowe K. mozna wyznaczy¢ na podstawie

znanej wartosci K, gdyz
I, _U,G,

= ——2 = Y, 10.23
isO I Eng usORg ( )
Na podstawie zaleznosci (10.21, 10.22 1 10.23) otrzymujemy
— _B RLt Rn Rg —
0
I, +R, R
ve Rt Ry (10.24)

o _BO I;Lt Rn Rg o kio Rg
Lrb'eRg+Rn Rg+Rn

gdzie k., jest wzmocnieniem pradowym wzmacniacza

kio = —2=—B ReRo -B, ATHELL S (10.25)
I RL rbe RL RB + rbe

Wzmocnienie pradowe jest mniejsze od najwigkszej mozliwe] wartosci

wzmocnienia tranzystora, tj. 3,, na skutek wystapienia podziatu pradu

w obwodzie wyjsciowym (czynnik R,/R ) oraz w obwodzie
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wejsciowym (czynnik R;/(R; +1,.)). Duze wartoSci wzmocnienia
pradowego uzyskuje si¢ przy duzych rezystancjach kolektorowych R.
1duzych rezystancjach polaryzujacych baz¢ R 1 R,. Zwigkszenie
rezystancji R 1R, prowadzi jednak do pogorszenia statosci punktu

pracy tranzystora.

Jak przedstawiono w rozdz. 9, w realnych uktadach stosuje si¢ inny
sposob zasilania 1 stabilizacji punktu pracy tranzystora, a rezystor R.
mozemy zastapi¢ dynamiczna rezystancja zrddta pradowego. Na
rys.10.11 przedstawiono schemat ideowy scalonego wzmacniacza OE, w
ktorym zamiast rezystancji R. wystgpuje dynamiczna rezystancja

wyjsciowa zrodla pradowego na tranzystorach T,, T;, rowna w
przyblizeniu rg.

= L
-I'l —
= Rys.10.11. Schemat ideowy
wzmacniacza OE z dynamicznym
— o -Ug obciazeniem w kolektorze

Wzmacniacz w konfiguracji wspodlnej bazy.

Schemat ideowy wzmacniacza RC w konfiguracji wspodlnej bazy
(OB) przedstawiono na rys.10.12a. Jego schemat zastg¢pczy w zakresie
srednich czegstotliwosci  przedstawiono ma rys.10.12b, a kolejne
uproszczenie tego schematu na rys.10.12c.
Sposob analizy wukfadu jest identyczny jak dla wzmacniacza
w konfiguracji OE, dlatego nizej podano tylko wzory okreslajace
podstawowe parametry robocze wzmacniacza

Kuo =ao%= IR (10.26)
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€, ulT Rl @) ||R R[|Y:
—p aole «—

Rin JT_ R0

Rys.10.12. Wzmacniacz w konfiguracji wspolnej bazy: a) schemat ideowy, b)
schemat zastgpczy, ¢) uproszczony schemat zastgpczy

k,=a, RC'}R <1 (10.27)
L
Rn S T lay (10.28)
Ge + 0y Onm
R =R (10.29)
K o~a,— o wRR o Ry (10.30)
usO ORg+reb- RC+R|_ ORg .
Kio =0 i R (10.31)
Ry +ry R+ R

Z zaleznosci (10.26 — 10.31) wynika, ze wzmacniacz o wspodlnej bazie:
— nie odwraca fazy napigcia wyjsciowego,

— wzmocnienie jest nieco wigksze niz w uktadzie wspdlnego emitera,
— rezystancja wej$ciowa jest mata, w przyblizeniu 1/ g,
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— rezystancja wyjsciowa jest w przyblizeniu taka sama jak w uktadzie
OE 1 wynosi R..

Wzmacnhniacz w konfiguracji wspolnego kolektora
- wtornik emiterowy.

Na rys.10.13a przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza
w konfiguracji  wspolnego kolektora (OC), na rys.10.13b jego
matosygnatowy schemat zastgpczy dla Srednich czgstotliwosci, a na
rys.10.13c ten sam schemat zastgpczy ale w dogodniejszej do analizy
postaci.

Dla obwodu z rys.10.13¢ mozemy napisac nastgpujace rGwnania

U, =(9:Upe +15) Ry

=g.U,.
b gbe b'e (1032)
U, = Ihy *Upe U,
gm :ﬁogb'e
a) " b)
R B I, ™ B

R, C * Eﬂ
— c, be qec
E; . HRZ R LR Egb e G N u
2 .
. T o

RB:RillRZ — GLI:GE+GL
Moo B Obe

o]
R,=1/G, T 0
E be o 2
b GLI - GLt + Gec
m e o

Rys.10.13. Wzmacniacz w konfiguracji wspolnego kolektora: a) schemat ideowy, b)
schemat zastgpczy, ¢) przeksztalcony schemat zastgpczy.

1
| S|

Rozwiazujac uktad rownan (10.32) mozemy wyznaczy¢ wzmochnienie
napigciowe uktadu OC

kuO

(B +1)gbe Lt , Sl (1033)
1+ Ovelp +(Bo *D 0GR i

C|C
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Jak wida¢ ze wzoru (10.33), wzmacniacz w konfiguracji OC nie
odwraca fazy. Jezeli (B, +1)g,.R,>>1+0,.l,,, to wzmocnienie K,
jest bliskie, ale mniejsze od jednosci. Stad nazwa ukladu - wtornik

emiterowy.
Na podstawie uktadu rownan (10.32) mozemy wyznaczy¢

R =2 =l 1+ (B +DR, =, + (B DR, (1034

b
Rezystancja wejsciowa R, jest rownoleglym potaczeniem R, 1 Ry

R, =2 =RIR, (10.33)

1

Na uwageg =zasluguje bardzo duza warto$S¢ rezystancji wejsciowe]
wtornika emiterowego, ktora w przypadku pomijalnie matego wptywu
obwodu polaryzujacego bazg (rezystancja Ry), wynosi
R,=h.+(B, +DR,. Ztego tez wzgledu, skuteczne wzmocnienie
napigciowe niewiele r6zni si¢ od wzmocnienia napigciowego, nawet
w przypadku dos$¢ duzej rezystancji wewngtrznej zrdédta sygnatu
wejsciowego

kusO = kuoﬁ = kuO (1036)

Rezystancj¢ wyjsciowa ukladu ze wspdlnym kolektorem
wyznaczymy W oparciu o schemat zastgpczy, przedstawiony na
rys.10.14.

Dla obwodu z rys.10.14 mozemy zapisa¢ nastgpujace rOwnania

b = OpeUre
Uslhe
R+t loe
1, ==0,Upe = I (10.37)
1, =1, +U,(Ge +9.)
= BoOye

Uy, =~

e

B |b [ B gb'eI X |2 ) ) .

%
1
R || R Ure @ Oe GE:i TUZ

gmUb'e 4+— '4— s 4+—

'Rg:Rg”RB C; rot Rot Ro

Rys.10.14. Schemat zastgpczy do wyznaczania rezystancji wyjsciowej uktadu OC.

O
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Na podstawie uktadu réwnan (10.37) mozemy wyznaczy¢ rezystancje
wyjsciowq I,

U, _ Rg Flp T le
l, Bo+1

1
Rot = rot ”g_ = rot (10~39)

eCc
Po uwzglednieniu, zwykle spelnionej nieréwnosci Ry>>R; oraz

r. =

ot

(10.38)

pominigciu g, , rezystancj¢ wyjSciowa mozna wyrazi¢ nastgpujaco
R) — rot ~ RE(rbb' + rb'e + Rg)

rot + RE rbb' + rb'e + Rg +(B0 +1)RE

Na ogét 1, +r1,, + R, <<(B, +*DR; i zaleznos¢ (10.39) upraszcza sig

do postaci

R, O

(10.40)

Moo T Tye T Rg
Bot+1

Jak wida¢ ze wzoru (10.40), rezystancja wyjSciowa wtornika
emiterowego jest bardzo mata, co przy jego bardzo duzej rezystancji
wejsciowej. czyni go bardzo uzytecznym ukladem w praktycznych
zastosowaniach dla transformacji impedanc;ji.

Praktyczne rozwiazanie uktadu wtornika emiterowego w technice
scalonej przedstawiono na rys.10.15.

— U
D—ng

Ry i
| ; ' |
ToH—T RLTUO

(10.41)

— l'IO
o -Ug
- ° “Ug
Rys.10.15. Wtérnik emiterowy Rys.10.16. Symetryczny wtornik
ze zrédlem stalopradowym emiterowy

W uktadzie tym w miejsce rezystora R. zastosowano zrodto pradowe z
tranzystorami T,, T,. Pomimo, ze w ukladzie zastosowano sprze¢zenia
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galwaniczne, to przez rezystancje obciazenia R nie ptynie prad
zasilania, poniewaz rezystancja ta wlaczona jest migdzy zacisk
o zerowym potencjale wzgledem masy, a masg. Zasilanie tranzystora T,
zrodlem pradowym od strony emitera powoduje, Ze nie wymaga on
uktadu polaryzujacego w obwodzie bazy (rezystora R;). Parametry
robocze wtornika emiterowego z r1ys.10.15 mozemy wyznaczyé w
oparciu o wzory (10.33-10.39) przyymujac R;=o, R =r1_,.
(Praktycznie wszystkie podane uproszczenia staja si¢ doktadnymi
zaleznosciami dla tego uktadu).

Na rys.10.16 przedstawiono uktad symetrycznego wtornika
emiterowego z tranzystorami przeciwstawnymi n-p-n i p-n-p. Poniewa z
charakterystyka wejSciowa tranzystora |;=f(U,.) posiada prog
przewodzenia, wynoszacy okoto 0,5V, w ukladzie zastosowano
wstgpna polaryzacje tranzystorOw za pomoca spadkow napiec¢ na
diodach D, 1 D,, przez ktore ptynie niewielki prad ze zrddet
statopradowych | ;. W przenoszeniu sygnatu wejsciowego w zakresie

dodatnich napig¢ bierze udzial tranzystor n-p-n, za§ w przenoszeniu
napie¢ ujemnych - tranzystor p-n-p. Zaleta uktadu jest to, ze moze on
pracowa¢ przy prawie zerowych skltadowych stalych pradow
kolektorow, przenoszac napigcie zarowno dodatnie jak 1 ujemne. Przez
rezystancj¢ R nie plynie prad zasilania, poniewaz jest on wilaczony
migdzy zacisk o zerowym potencjale wzgledem masy i masa.

Wzmacnhniacz w konfiguracji wspoélnego zrodta

Schemat ideowy wzmacniacza RC na tranzystorze polowym
w konfiguracji wspolnego zrodta (OS) zostal przedstawiony na
rys.10.3b. Na rys.10.17 przedstawiono jego matosygnatowy schemat
zmiennopradowy oraz schemat zastgpczy w zakresie Srednich

czestotliwosci.
a)

b)
J SC.FRQ JWE o
U, 3 Re U
]RD R el T o gngSLI]gds LI]GU TUz
S_l_ o

GLt = GD +GL

Rys.10.17. Malosygnalowe schematy zastgpcze wzmacniacza o wspdlnym zrodle:
a) zmiennopradowy, b) zastgpczy
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Prosta posta¢ schematu zastgpczego na rys 10.17b pozwala na
bezposrednie wyznaczenie parametrow roboczych. Ze wzgledu na
bardzo duza impedancje wejSciowa uktadéw unipolarnych nie okresla
si¢ dla nich wzmocnien pradowych ani wzmocnien mocy, gdyz
ki — o,k — 0. Rezystancja wejSciowa okresSlona jest przez obwod

polaryzacji
U
Rn :|_1:RG (1041)
1
Wzmocnienie napigciowe wynosi
Kip = ~9nRe (10.42)
gdzie:
I _ g, + 1 N 1
=g t— +t—
R: & R R
Skuteczne wzmocnienie napigciowe determinuje obwdd polaryzacji
_ Rs
= 10.43
kusO kuO Rg + R; ( )
Rezystancja wyjsciowa uktadu wynosi
U, 1
=—< =—=T 10.44
R "o g TR (1044)

Jak wynika z przeprowadzonej analizy, wzmacniacz w konfiguracji OS
odwraca fazg¢ sygnalu wejsciowego a wzmocnienie jest tym wigksza, im

wigksze sa g, 1 RLt =1 RollR. -

Nalezy rowniez nadmieni¢, ze transkonduktancja g, tranzystora

polowego jest mniejsza niz tranzystora bipolarnego, przez co mozliwe
do uzyskania maksymalne wzmocnienie w przypadku zastosowania
tranzystora polowego jest duzo mniejsze niz przy zastosowaniu
tranzystora bipolarnego.
Wzmacniacze z tranzystorami polowymi realizowane sa glownie
w wersji scalonej, przy zastosowaniu obciazenia aktywnego. Trzy
podstawowe uktady wzmacniaczy w konfiguracji OS w wersji scalonej,
wykorzystujacych tranzystory z kanalem wzbogacanym, przedstawiono
narys.10.18.

Rys.10.18a przedstawia wzmacniacz w  konfiguracji OS
z obciazeniem aktywnym w postaci tranzystora nMOS z kanatem
wzbogacanym, w ,,potaczeniu diodowym”. Poniewaz zrodlo tranzystora
M, jest na zmiennym potencjale, zatem w tranzystorze tym wyst gpuje

efekt podioza.

Matosygnatowy schemat zastepczy tego wuktadu 1 jego
przeksztalcenie przedstawiono na rys.10.19.
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b) T +tUpp 0) ¢ tUp

sl 2y
@Ira %_i:’le R |u uT :»—J@RL u,

1

Rys.10.18. Wzmacniacze w konfiguracji OS w wersji scalonej: a) z obciazeniem
aktywnym na tranzystorze nMOS z kanalem wzbogaconym w ,polaczeniu
diodowym”, b) =z obciazeniem aktywnym ze Zrédlem stalopradowym na
tranzystorach pMOS z kanalem wzbogacanym, c¢) inwerter CMOS.

<

U Om2 t Ompz + Jueo

YO 1@

ngU gs2 | ganU bs2 QO
U o

S @ Oe s v @, el
i1 1 1 111

Rys.10.19. Matosygnatowy schemat zast¢pczy uktadu z rys.10.18a

Wzmocnienie napigciowe oraz rezystancja wyjsciowa uktadu wynosza

Ko = 0 = - I ST (10.45)
U, O T Om2 T 0as2 T 90 TGL G ¥ G TG,
1 1

O T 02 Y02 Y92 G2 T G2

R, = (10.46)

Uktad charakteryzuje si¢ malym wzmocnieniem i duza konduktancja
wyjsciowa. Ten typ wzmacniacza jest stosowany z uwagi na jego
szerokie pasmo 1 stosunkowo dobra liniowos¢ charakterystyki
przejsciowe.

Na rys.10.18b przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza OS
z obciazeniem aktywnym w postaci zrédla stalopradowego na
tranzystorach pMOS z kanalem wzbogacanym, a jego matosygnatowy
schemat zastgpczy przedstawiono na rys.10.20a.
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a) b)
gdsz
Ugsl_U| UgslzugsZ:Ui
O O
© @ e @ el
gmlU gsl _T_ g ngU gs2

Rys.10.20. Malosygnalowy schemat zastgpczy uktadu: a) z rys.10.18b,
b) zrys.10.18¢

Wzmocnienie napigciowe oraz rezystancja wyjsciowa uktadu wynosza

_ O
Ko=" (10.47)
° Ous T 9ss2 TG,
1
R = (10.48)
gdsl + gdsz

Przy G, =0, wzmocnienie ukladu jest okreslone stosunkiem

transkonduktancji do sumy konduktancji wyjsciowych tranzystorow -
wzmacniajacego 1 obciazajacego. Maksymalne wzmocnienie tego
uktadu jest duzo mniejsze (typowo 10-40 razy) niz jego odpowiednika w
technice bipolarnej, dla typowych geometrii tranzystorow i pradow
zasilania.

Na rys.10.18c przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza
w postaci inwertera CMOS. Wzmocnienie napigciowe 1 rezystancja
wyjsciowa, wyznaczone w oparciu o schemat zastgpczy przedstawiony
na rys.10.20b, wynosza odpowiednio

Ky = ~—Sm * Ine (10.49)
Oug * 9usz T GL
1
R=——"—"— (10.50)
gdsl + gdsz

Uktad ten pozwala na uzyskanie duzej amplitudy napigcia wyjsciowego
oraz charakteryzuje si¢ dos¢ dobra liniowoscia. Z tego tez wzgledu jest
powszechnie stosowany w stopniach koncowych wielostopniowych
wzmacniaczy CMOS.

Wzmacniacz w konfiguracji wspélnej bramki

Na rys.10.21a przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza
w konfiguracji wspolnej bramki (OG) z tranzystorem nMOS z kanatem
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wzbogacanym, a na rys 10.21b jego matosygnatowy schemat zast ¢pczy
dla srednich czestotliwosci.

a) — b)
C:L Il S D 2 gds
—ot—q [ o o
R, G Uz e @ p| I,
o) [R e []r []R 12 o0,
T all Y le, & G | |Ye
Eg | ) S D L
o o —> -«
—L— . o Rin Ro

Rys.10.21. Wzmacniacz w konﬁguracy wspolnej bramki: a) schemat ideowy,
b) schemat zastepczy dla Srednich czgstotliwosci

Poniewaz bramka tranzystora jest uziemiona dla sktadowej zmienne;,

zatem
U,.=-U, (10.51)

Suma pradow w wezle wyjsciowym D wynosi
UZ(GD +GL) + gngs _gds(Ul _UZ) =0 (1052)

Z réwnan (10.51 - 10.52) otrzymujemy

U +
Ko= 2= o +%ds = g.R, (10.53)
1 Lt ds

gdzie:
R, = 1 - Ry IR
G, +G,
Dla wezta wejsciowego S suma pradéw wynosi
I, =U,Gs - g,U; —94(U, -U,) =0 (10.54)
Pomijajac prad ptynacy przez 9, (9,U,>>0.(U,-U,)), z rdwnania
(10.54) mozemy wyznaczy¢ rezystancj¢ wejSciowa

(10.55)

W oparciu o =zaleznosci (10.53, 10.55) wyznaczamy skuteczne

wzmocnienie napiqciowe
G

- Rn — g +gds ¢}
kUSO kUO |:gn-'_Rg kqu +G GLt+gdsG +G +gm

G,
“0Rg e v (10.56)
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Rezystancj¢  wyjSciowa wyznaczamy na podstawie schematu

zastgpczego z rys.10.21b, przy |1,=0. Wtedy mozemy napisac
nastg¢pujace rownanie obwodu
= I 2 + GDU 2
= gmU gs + gds(UZ _Ul)
Ue=-U, (10.57)
’
U=—2=2—
G, +Gq

Rozwiazujac uktad rownan (10.57) otrzymujemy
U G + G + gds + gm

Ro <
t I (Gg +Gs)gds
U
R =2 =RiIR, = (10.58)
— Gg+GS+gds+gm _ 1 :RD

" Gy(G, + G5 + 0y +0,) +0s(G, +G) Go

Na podstawie przeprowadzonej analizy mozemy stwierdzi¢, ze
wzmacniacz 0 wspdlnej bramce nie odwraca fazy, wzmocnienie jest
nieco wigksze niz wzmacniacza o wspolnym zrodle, a jego rezystancja
wejsciowa jest mata, bowiem stanowi rownolegte potaczenie 1/ 9., 1 Rs.

Wzmacniacz w konfiguracji OG znajduje najczgsciej zastosowanie
w tzw. uktadach kaskodowych.

Na rys.10.22a przedstawiono uproszczony schemat ideowy
kaskody OS-OG w wersji scalonej. Bramka tranzystora M, jest na

statym potencjale U,;,, zatem dla przebiegbw zmiennych jest
uziemiona 1 tranzystor M, pracuje w konfiguracji OG. Jest on sterowany
z wyjscia tranzystora M, pracujacego w konfiguracji OS. Obciazeniem
stopnia OG jest zrodlo pradowe zrealizowane na tranzystorze M, z
kanatlem typu p. Tranzystor M, pracuje w obszarze nasycenia, przy
statym napigciu Ugg=Uq g —Upp.

Schemat zmiennopradowy stopnia OG przedstawiono na rys.10.22b.
Stanowi on uproszczenie rozwazanego wczesniej uktadu z rys.10.21

przy (Rs = »,G :gds3’Eg :gmlul’Cg = Qg )-
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b)

A

Rys.10.22. Kaskoda OS-OG: a) schemat ideowy, b) schemat zmiennopradowy
stopnia OG

Wzmacnhniacz w konfiguracji wspolnego drenu - wtérnik
zrodiowy

Schemat 1deowy ukladu w konfiguracji wspdlnego drenu
przedstawiono na rys.10.23a, a jego schemat zastgpczy dla Srednich
czgstotliwosci na rys.10.23b.

a) ?+U DD b)
R, = Rs1 I Re

i v W =S [
|

[ —— S U >
S_|c2 =
NG
Bl — Inos [IniVis| < | 4o
L R D

RU|

| S|

ot

Rys.10.23. Wzmacniacz w konfiguracji wspolnego drenu: a) schemat ideowy, b)
schemat zastgpczy

Poniewaz potencjat zrédta zmienia si¢ wzgledem podioza, dlatego
w tranzystorze wystepuje efekt podloza, co uwzglednia zrddio
sterowane g.U, w schemacie zastgpczym.

Korzystajac z rownah Kirchhoffa w uktadzie na rys.10.23
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Ugs = Ul _UZ
U,=-U,
U, = Eg L (10.59)
Rg + R,
gmU gs + gnbUbs '
= = + U R

2 gd3+Gs +G|_ (gngs gmb bs) Lt

Oss T Gs +G =0y +G, :GLt
otrzymujemy

Kio = I I In (10.60)

On+Gm +Gu  Gn+ 0w +Gu 0, *+ Gy
Ostatnie przyblizenie jest stuszne, gdy g, >>0,, .
Jak wynika ze wzoru (10.60), wtéornik zrédtowy nie odwraca fazy
napigcia wejsciowego. Jego wzmocnienie K, jest mniejsze od jednos$ci
1to nawet znaczaco, ze wzgledu na wpltyw transkonduktancji podioza
0., 1 konduktancji obciazenia G, .
Rezystancja wejsciowa uktadu determinowana jest obwodem polaryzacji

R,=Rs (10.61)
Skuteczne wzmocnienie napigciowe wynosi
SRV Gn Rs (10.62)

k = =
? R*R. 0,* 0, *Gu R R

Rezystancj¢ wyjsciowa ukladu otrzymujemy ze schematu
zastgpezego, przy E; =0. Wtedy U (= -U, i obydwa sterowane zrodta
pradowe: —g,U, oraz —¢,,U, na ktorych napigcie jest rowne U,,
zmieniajq si¢ w konduktancje odpowiednio 9., Q.-

R = U, _ 1 _ 1 _

I G0+ 0w +0s+Gs  OntJm *+Gs
= 1 [] Rs
gm + GS 1+ ngS

Wtornik zrodtowy posiada bardzo duza rezystancje wejSciowa, rOwna
rezystancji dzielnika polaryzujacego, oraz stosunkowo mata rezystancje
wyjsciowa, réwna w przyblizeniu réwnoleglemu potaczeniu rezystancji
R,il/g,.

Na rys.10.24a przedstawiono schemat ideowy rozwazanego
wtornika zrodtowego w wersji scalonej, w ktorym w miejsce rezystora
Ry zastosowano obcigzenie aktywne w postaci zrodta pradowego.

(10.63)
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Rys.10.24. Wtérniki zrodlowe w wersji scalonej: a) zastapienie rezystancji R;
zrodlem pradowym, b) schemat ideowy symetrycznego wtdornika zrédtowego,
¢) praktyczna realizacja uktadu z rys.10.24b

Rolg zrédta pradowego spelnia tranzystor M, pracujacy w obszarze
nasycenia i posiadajacy state napigcie U g = |U |=|U g5l

Na rys.10.24b przedstawiono symetryczny wtornik zrédlowy na
tranzystorach M, z kanatem typuni M, z kanalem typu p. Ze wzgledu
na napigcie progowe przewodzenia tranzystorOw, Wynoszace
odpowiednio U, i U, konieczna jest wstepna polaryzacja bramek
2UgzU +U|. Uklad ten stanowi odpowiednik

symetrycznego wtornika emiterowego opisanego w rozdz. 10.4.3.
Praktyczna implementacj¢ schematu ideowego z rys.10.24b
przedstawiono na rys.10.24c.

napigciem

WELASCIWOSCI WZMACNIACZY W ZAKRESIE DUZYCH
CZESTOTLIWOSCI

Wzmacniacz w konfiguracji wspoélnego emitera i
wspolnego zrodia

Jak juz pokazano wczesniej na rys.10.9, wzmocnienie
wzmacniacza maleje w zakresie duzych czgstotliwosci. Rozwazmy
najpierw wzmacniacz w konfiguracji wspdolnego emitera, w ktorym
opadanie  charakterystyki amplitudowej w  zakresie duzych
czgstotliwosci spowodowane jest spadkiem wzmocnienia tranzystora
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oraz istnieniem pojemnosci zlaczowych 1 rdéznych pojemnosci
rozproszonych mig¢dzy elementami uktadu.

Schemat zastepczy wzmacniacza OE dla zakresu duzych czgstotliwosci
przedstawiono na rys.10.25a.

CzestotliwoSci  graniczne tranzystora sa zwiazane z elementami
schematu zastgpczego z rys.10.25a nastgpujacymi zaleznosciami

— — gb'e
W, =2mf, = (10.64)
C:de + Cje +Cje
a,0y
w, =27mf. = 02 10.65
T T Cde+Cje +Cje ( )

Rys.10.25. a) Schemat zastgpczy wzmacniacza OE w zakresie duzych czgstotliwosci,
b) unilateralny schemat zast¢pczy wzmacniacza w zakresie duzych czgstotliwosci,
¢) przeksztatcony obwod dla wyznaczania charakterystyki czgstotliwosciowe;j

Schemat zastepczy z rys.10.25a mozna przeksztatci¢ do tatwiejszego do
analizy, tzw. unilateralnego schematy zastgpczego (rys.10.25b),
w ktorym pojemnos¢ CjC sprzegajaca obwdd wyjsciowy (kolektor)
zobwodem wejsciowym (baza) jest zastapiona odpowiednimi
pojemno$ciami wiaczonymi réwnolegle do g, i do R,. Wielkoé¢ tych
pojemnosci wyznaczamy z warunku, aby admitancje widziane

z zaciskow A-A’ 1 D-D’ byly jednakowe dla obydwu schematéw
zastepczych. Admitancja widziana na prawo od zaciskow A4-A4’ wynosi:
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I _ jwCi (U, —U,)
Ub'e Ub'e

y= = JwCi (1~ ky) (10.66)
gdzie: k,=-¢,R, =-0, R, jest wzmocnieniem napigciowym. Zatem
w unilateralnym schemacie zastgpczym, rownolegle do @,, nalezy

dotaczy¢ rownowazna pojemnos¢ o wartosci C, (1+ ¢, Rll_t) )

Zjawisko zwielokrotniania pojemnosci (ogdlnie - kazdej admitancji)
migdzy wejsciem 1 wyjSciem wzmacniacza, w stosunku zaleznym od
jego wzmocnienia napigciowego, jest nazywane efektem Millera.
Admitancja widziana na lewo od zaciskow D — D wynosi

I _ jwC, (U, —U,) - ijjc(l—i) =~ jwC, (10.67)
UZ UZ kuO J

Yo =

W unilateralnym schemacie zastgpczym, réownolegle do R, nalezy
dotaczy¢ pojemnos¢ o wartosci C; (1-1/k,)=C,. Poniewaz
wC,. <<R,, to w dalszych rozwazaniach zostanie ona pomini¢ta.

Wykorzystujac twierdzenie Thevenina, bardzo tatwo mozemy
przeksztalci¢ unilateralny schemat zastg¢pczy z rys.10.25b do prostszej
postaci przedstawionej na rys.10.25¢ [3], w ktore;j

1
E= R, Eg (10.68)
1+1,0. R, +R,
r..+R
R= wt Ry . (10.69)
1+ gy (hy + Rg)
C = C:de + Cje +Cjc(1 + ngI'_t) (1070)
przy czym

Rn = I:\)B”(rbb' +1/ gb'e)
R, = RellR,

Schemat zastepczy z rys.10.25¢ pozwala na bezpo srednie wyznaczenie
wzmocnienia w zakresie duzych czgstotliwosci

Uz(jw)=%E (10.71)

Wykorzystujac zaleznosci (10.68 — 10.71), otrzymujemy
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kus(Jw) — _ngLt Rn 1 — !(uso (1072)
14,0 R +R, 1+jwRC 1+ jw/ @
gdzie:
w, =1/ RC jest gorna pulsacja graniczna wzmacniacza,
_ -9.R, R, . - .
K.so jest skutecznym wzmocnieniem napigciowym

1+1,0 R, + R,
w zakresie Srednich czgstotliwosci 1 zostalo rOwniez wyznaczone

wcezesniej (wzor 10.22). Po podstawieniu zaleznosci (10.69, 10.70) do
wyrazenia okreslajacego @,, oraz wykorzystaniu zaleznosci (10.64,

10.65), otrzymujemy
1
. .
e lo o UmrR
¢ 2mRC 27T[Cde+Cje+Cjc(1+ngLt)] (10.73)
O O
fg N 1

= , (1 —[
1+ wT RLthc D gb'e(rbb' + Rg) D

Jak wynika z zaleznosci (10.73), zwigkszenie rezystancji generatora, jak
1 rezystancji obciazenia powoduje zmniejszenie gornej czestotliwosci
granicznej. W przypadku R, =0 i R, —» « otrzymujemy f =f;, co
jest zgodne z definicja warunkéw pomiaru f, .

Wzor (10.73) okresla czegstotliwos¢ przy ktorej modul transmitancji
kus( ] a)) maleje do wartosci K, /~/2, tj. 0 -3 dB w skali logarytmiczne;.
Na rys.10.26, w oparciu o zalezno$¢ (10.72), przedstawiono

logarytmiczne wykresy modutu 1 fazy skutecznego wzmocnienia
napigciowego w zakresie duzych czg¢stotliwosci.

a) b) ‘
= ar
[k.s| #[0B] e oaf f 10f
v 9 9 9 »logf
‘ k ‘ 3dB
us0
K V2 Nachylenie
o —20dB/ dek -
3
» logf -=
f, og 2 T

Rys.10.26. Logarytmiczne charakterystyki modutu (a) i1 fazy (b) skutecznego
wzmocnienia napigciowego.
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Podobne rozwazania moga by¢ przeprowadzone dla wzmacniacza
w konfiguracji wspolnego zrddla. Schemat zastgpczy wzmacniacza OS
dla duzych czgstotliwosci zostat przedstawiony na rys.10.27a. Mo ze on
by¢ przeksztatcony do postaci unilateralnej w identyczny sposob jak to
miato miejsce w przypadku wzmacniacza OE. W wyniku efektu Millera
pojemnos¢ C,, sprzegajaca wyjscie z wejsciem wzmacniacza, zostata

zastapiona rownowazna pojemnoscia Cy(1+9,R,) na wejsciu
(rys.10.27b).

Rys.10.27. Schemat zastepczy wzmacniacza OS dla duzych czestotliwosci (a),
unilateralny schemat zastepczy dla duzych czgstotliwosci (b).

Jezeli zalozymy, ze w(Cy+Cy +Cyy) <<G,, to wszystkie zaleznosci

wyprowadzone dla tranzystora bipolarnego moga by¢ wykorzystane dla
wzmacniacza OS, przy podstawieniu r, =0, ¢, =0.

W tym przypadku gorna czestotliwos$¢ graniczna wzmacniacza wynosi

1
f =———— 10.74
' ImRE, (10.74)

gdzie:

Cn=Cg +Cyy(1+9.R,)

R, =RIR: =R,
W przypadku sterowania napigciowego, gdy R =0, gorna
czestotliwos¢ graniczng wyznacza stala czasowa obwodu wyj Sciowego

1
f., = .
. 27TRLt (Cds + ng + C:db +CL)

(10.75)
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gdzie C, oznacza pojemno$¢ obciazenia, nie uwzgledniona na
schemacie zastgpczym.

Wzmacnhniacz w konfiguracji wspélnej bazy i wspéinej
bramki.

Wilasciwosci wzmacniaczy OB 1 OG w zakresie duzych czestotliwosci
rozpatrzymy tylko jakoSciowo na przykladzie wzmacniacza
w konfiguracji wspolnej bazy. Schemat zastepczy wzmacniacza dla
duzych czgstotliwosci przedstawiono na rys.10.28.

Rys.10.28. Schemat zastgpczy wzmacniacza OB dla duzych czgstotliwosci.

Zakladajac, ze 1,,, =0, admitancja wejsciowa Y, uktadu wynosi

: 0 jwld
Y, =g, +jo(C, +C,.) =g, [T +2%[ 10.76
0 +10(Cec +C) =00 .l (10.76)
przy czym:
a=a,—
[+1%
w

a

W uktadzie nie wystgpuje efekt Millera (przy r,, pojemnos¢ C,. jest

dotaczona do masy). Stala czasowa obwodu wejs$ciowego jest bardzo
mata (r,.C,) 1 najczesciej gérna czestotliwo§¢ graniczna wzmacniacza

zalezy od stalej czasowej obwodu wyjsciowego R, C;. .

Wzmacniacze OB 1 OG stosuje si¢ przede wszystkim w ukladach
szerokopasmowych 1 w uktadach wielkiej cz gstotliwosci.
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Wzmacnhniacz w konfiguracji wspoélnego kolektora
i wspélnego drenu

Poniewaz rezystancje wyjSciowe wtoérnikOw: emiterowego
1 zrodlowego sa mate, a rezystancje wejsciowe sa bardzo duze, dlatego
nalezy spodziewac sig, ze wlasciwosci czgstotliwosciowe tych uktadow
w zakresie duzych czestotliwosci beda zaleze¢ gtownie od parametrow
tranzystoroOw 1 rezystancji zroédla, a w znacznie mniejszym stopniu od
rezystancji obcigzenia.

Rozwazmy dla przykladu schemat zastepczy wtdrnika
emiterowego dla duzych czestotliwosci (rys.10.29), ktory zostat
utworzony w oparciu o schemat zastepczy dla $rednich czgstotliwos$ci
z 1ys.10.13c, uzupetniony pojemno sciami wewngtrznymi.

=
R, My O
2 1 E,
S —
U, |
U lw\ Cjc b'e @ RLt U )
E gmU b'e

C

Rys.10.29. Schemat zastepczy wtornika emiterowego w zakresie duzych
czestotliwosci

Ze schematu zastgpczego mozna wyznaczy¢ skuteczne wzmocnienie
napigciowe, ktore jest wyrazone funkcja zawierajaca jedno zero 1 dwa
bieguny. Jeden z tych elementow jest dominujacy 1 skuteczne
wzmocnienie napigciowe mozna sprowadzi¢ do jednobiegunowe;j
transmitancji w postaci

1
K =Ko 5 (10.77)
1+J7

W,

Zazwyczaj spetnione sa nastepujace zaleznosci w uktadzie
e + (B, * YR, >>R,
(B + YR >>1,,
gdzie Rg =R,||IRs 1 w tym przypadku trzydecybelowa gorna pulsacja

graniczna wtérnika emiterowego okre §lona jest zalezno$cia
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1
W, = (10.78)
0 C, O
R,[C. + 0
D ngLt D

Gorna czgstotliwo$¢ graniczna wtérnika emiterowego jest znacznie
wigksza niz wzmacniacza w konfiguracji OE 2z takimi samymi
rezystancjami zrddta sterujacego i obciazenia.

Podobny wniosek dotyczy rowniez wtornika zrodtowego.

CHARAKTERYSTYKI CZESTOTLIWOSCIOWE WZMACNIA -
CZY RC W ZAKRESIE MALYCH CZESTOTLIWOSCI

Nasze rozwazania ograniczymy do bardzo pobieznego
rozpatrzenia przebiegu charakterystyk cz¢stotliwosciowych
wzmacniacza w konfiguracji OE w zakresie matych cz gstotliwosci.
Spadek wzmocnienia przy malych czgstotliwosciach jest skutkiem
wzrostu reaktancji kondensatoréow C;, C, 1 C.

Najczgscie] wptywy tych kondensatordw na przebieg charakterystyk
czestotliwosciowych bada si¢ oddzielnie, tj. wyznacza si¢ dolne
czgstotliwosci graniczne wzmacniacza f,, f,, f, przy oddzielnym
uwzglednieniu kazdego z kondensatorow C,, C, 1 C; (gdy analizuje si¢
wplyw jednego z kondensatorow, to pozostale s g zwarte).

Z pewnym przyblizeniem, dolna czestotliwo$¢ wzmacniacza wyznacza
si¢ z zaleznosci

fom [ f2+ 2+ 17 (10.79)

Czgstotliwoséci graniczne f,, f,, f, mozna wyznaczy¢ kolejno ze
schematow zastgpczych, przedstawionych na rys.10.30.
Dla uktadu z rys.10.30a skuteczne wzmocnienie napigciowe okre§lone
jest zaleZnoéciq
joT,

w)=—== 10.80
kus(J ) kusol+JwT1 ( )
przy czym T,= (Rn + Rg) , a kK., jest skutecznym wzmocnieniem
napigciowym dla srednich czegstotliwosci (zaleznos¢ 10.22).
Czgstotliwos¢ graniczna f, wynosi
1 1
= (10.81)

2wt, 2nC(R, +R)
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b) R, R C
o e
E, U J QRn InRU1 R
C) Rg
. e TU be ? Oe | R R U,
Eg mU b'e |:;:|
REQ —c

Rys.10.30. Schematy zastepcze dla zakresu matych czestotliwosci:
a) C, 1 C; zwarte, a) C, 1 C. zwarte, a) C, 1 C, zwarte,

Podobna zalezno$¢ otrzymujemy dla uktadu z rys.10.30b, przy czym
T,= CZ(R) + RL) jest stata czasowa obwodu wyjs$ciowego.
Zatem czgstotliwos$¢ graniczna f, jest rowna

f. = 1 = 1
* 2nt, 2nC,(R+R)

(10.82)

Wpltyw pojemnosci C. ma inny charakter niz pojemnosci C, 1 C,,
poniewaz impedancja Z. = R. ||[1/ jwC nie ros$nie do nieskonczonos$ci
dla f, - 0, lecz osiaga warto§¢ R:.. Z tego powodu wzmocnienie

uktadu z rys.10.30c nie dazy do zera, lecz osiaga pewna ustalona
wartos¢, zalezng od rezystancji Rc.
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Skuteczne wzmocnienie napig¢ciowe, wyznaczone ze schematu
zastgpczego z rys.10.39c, przy pominigciu 0., okreSlone jest

zaleznos$cia

1+ %
. w
e (1) = Ko (10.83)
1+~
jw
przy czym:
1
We =

R:Ce
5 +1)RE 5 (10.84)
W, = (A)EE Rg +—rb'e +1% ‘(—)CE Rg i

Jak wynika ze wzoru (10.84) czgstotliwos$¢ graniczna f, zalezy nie od
statej czasowe] R-C. lecz od znacznie mniejszego iloczynu C;

1 rezystancji wyj$ciowej tranzystora od strony emitera (Rg + rb.e) I By -

Na r1ys.10.31  przedstawiono  asymptotyczna  charakterystyke
amplitudowa w zakresie matych czgstotliwosci.

& A 0B
Ko fe T, 1 14 |°9f
0 ~/+20db/ dek
/ +40db/ dek
+60db / dek
+40db / dek

Rys.10.31. Charakterystyka amplitudowa w zakresie matych czgstotliwosci.
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SPRZEZENIE ZWROTNE

UWAGI OGOLNE

Uktad ze sprzezeniem zwrotnym charakteryzuje si¢ tym, ze
wystepuje w nim oddziatywanie zwrotne sygnatu wyjsciowego. Czgs¢
sygnatu wyjSciowego, zwana sygnalem zwrotnym, przekazywana jest
z wyjscia na wejscie uktadu, gdzie sumuje si¢ z sygnalem wejsciowym,
modyfikujac warunki sterowania.

Jesli w wyniku sprzezenia zwrotnego (ang. feedback)
wzmocnienie ukladu ulega zmniejszeniu (tzn. sygnal zwrotny zmniejsza
efektywny sygnal wejSciowy), to sprzezenie zwrotne nazywa si¢
sprzezeniem ujemnym (USZ), w przeciwnym przypadku - sprzezZenie
zwrotne jest dodatnie (DSZ).

W  liniowych uktadach elektronicznych ujemne sprzgzenie
zwrotne jest waznym czynnikiem umozliwiajacym uzyskanie pozadanej
poprawy parametréw roboczych i1 wlasciwosci uktadu.

W szczegolnos$ci ujemne sprzgzenie zwrotne pozwala uzyskac:

— zmniejszenie wrazliwo$ci wzmocnienia na zmiany parametrow
elementow  sktadowych,  warunkéw  zasilania,  czynnikow
zewnetrznych itp.,

— zmniejszenie znieksztalcen nieliniowych oraz wptywu zaktocen,

— kontrolowana zmiang poziomu impedancji wejsciowej 1 wyjsciowej,

— mozliwo$¢ ksztattowania charakterystyk czestotliwosciowych badz
impulsowych wzmacniacza.

Dodatnie sprzezenie zwrotne jest stosowane gtownie w uktadach
generacyjnych, natomiast w uktadach wzmacniajacych jest stosowane
rzadko, zazwyczaj tacznie ze sprz¢zeniem ujemnym.

Kazdy uktad ze sprzg¢zeniem zwrotnym zawiera zamknigta droge
sygnatu z wejscia na wyjscie, zwana petlq sprzezenia zwrotnego.
Zaleznie od liczby takich elementarnych petli mozna rozrdznic:

1. uktady z pojedyncza petla sprz¢zenia zwrotnego,

2. uktady wielopgtlowe.

Dokonujac podzialu sprzezen zwrotnych ze wzgledu na ilosé
stopni objetych dzialaniem pgtli sprzezenia zwrotnego mozemy
wyroznic:

1. sprzezenie lokalne - obejmujace jeden stopien,

2. sprzezenia miedzystopniowe - obejmujace dwa lub wigcej stopni.

W  ogdlnym przypadku w ukladzie wzmacniajacym ze
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sprzg¢zeniem zwrotnym trudno jest wyodrgbni¢ wzajemnie niezalezne,
jednokierunkowe tory wzmocnienia (transmisji sygnatu z wejscia na
wyjscie) 1 sprzg¢zenia zwrotnego (transmisji sygnatu z wyjscia na
wejscie). Wynika to z jednej strony z bilateralnego charakteru
elementéw wzmacniajacych, z drugiej - z dwukierunkowej transmisji w
torze sprzg¢zenia zwrotnego (najczesciej biernym), jak roéwniez
wzajemnie obciazajacego dziatania obu torow.

W dalszych rozwazaniach postuzymy si¢ przyblizona,
elementarna metoda analizy, polegajaca na wyodrebnianiu obu torow,
przy zalozeniu, ze sa one wzajemnie od siebie niezalezne. Stosowanie
elementarnej teorii sprzezenia zwrotnego jest dopuszczalne tylko wtedy,
gdy czwornik wzmacniajacy o wzmocnieniu K oraz czwornik
sprzgzenia zwrotnego o transmitancji [ sa zblizone do unilateralnych (o
przeciwnych kierunkach transmisji) 1 nie obciazaja si¢ wzajemnie.

Elementarna teoria oparta na tym zalozeniu ma duze znaczenie
praktyczne ze wzgledu na swoja prostote, tatwos¢ okreslenia 1 kontroli
wielko$ci sprzezenia, mozliwo$¢ prostego porOwnania parametrow
roboczych uktadu bez- i ze sprzgzeniem zwrotnym.

ELEMENTARNA TEORIA SPRZEZENIA ZWROTNEGO

W mys$l zatozen upraszczajacych teorii  elementarnej uktad
liniowy z pojedyncza pegtla sprzgzenia zwrotnego moze by¢
przedstawiony w postaci dwoch wzajemnie od siebie niezaleznych
czwornikow reprezentujacych tor wzmocnienia 1 tor sprz¢zenia
zwrotnego (rys.11.1).

a) b)

S o S[ ]88 Ss,S8[,]88
peta sprzezeria )
Se [ 1S S [, |3

Rys.11.1 Wzmacniacz z zamknigta (a) 1 otwarta (b) petla sprzezenia zwrotnego

Wzmocnienie uktadu bez sprzezenia zwrotnego jest rowne

=S
k=>2 11.1
5 (11.1)

za$ funkcja przenoszenia toru sprz¢zenia zwrotnego jest okreslona przez
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= i (11.2)
Sp
Poniewaz na wyjsciu wzmacniacza
S=S =5, (11.3)
oraz w we¢zle sumacyjnym
S TS =9 (11.4)

zatem na podstawie réwnan (11.1-11.4) wzmocnienie ukladu ze
sprzezeniem zwrotnym wynosi

k:%f: K
| S 1+Bk

Wielkos¢ T =kf nosinazwe stosunku zwrotnego 1 okresla

(11.5)

wzmocnienie uktadu z otwarta petla sprzezenia zwrotnego (rys.11.1b).
Na podstawie rys.11.1b otrzymujemy

=Sk =
5= sk =S, .
Sp=BSy
Stad
Sy
T=—""=kp (11.7)
S
Wielkos¢ F =1+T =1+kS nosi nazwe¢ rozmicy zwrotnej lub

wspolczynnika sprzezenia zwrotnego 1 jest miara wielko$ci sprzgzenia
zwrotnego jakim objety jest wzmacniacz K.

Gdy |k, |<|k| - L+ Bk|>1, to sprzgzenie zwrotne jest ujemne (USZ).
Gdy [k, [>|k| - L+ BK|<1, to sprzgzenie zwrotne jest dodatnie (DSZ).

Jezeli wspotczynnik sprzezenia zwrotnego jest rzeczywisty, to
sprzezenie zwrotne jest czysto ujemne bqdz czysto dodatnie, co oznacza,
ze sygnal zwrotny Sj jest w przeciwfazie lub w fazie z sygnalem

wejsciowym.

Rodzaj 1 wlasciwosci zastosowanego sprzgzenia zwrotnego sa
zalezne od sposobu pobierania sygnatu zwrotnego z wyjscia uktadu oraz
sposobu wprowadzania go na wejscie. Dokonujac podziatu ze wzgledu
na sposob pobierania sygnatu zwrotnego z wyjScia wzmacniacza
mozemy wyroznic:

— Sprzezenie zwrotne napieciowe, W ktérym sygnal zwrotny jest
proporcjonalny do napigcia wyjsciowego (gdy napigcie wyjsciowe
U, =0, to sygnat zwrotny U,; =0),



— sprzezenie zwrotne prqdowe,
proporcjonalny do pradu wyjsciowego (gdy prad wyjsciowy |,

to sygnat zwrotny |,; =0).

w ktorym sygnal zwrotny
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jest
= O’

Dokonujac z kolei podziatu ze wzgledu na sposéb wprowadzania
sygnatu przez czwoérnik sprz¢zenia zwrotnego na wejscie wzmacniacza
mozemy wyroznic:
— Sprzezenie zwrotne szeregowe, W ktorym sygnatl zwrotny jest

wprowadzany w szereg z wejSciem. Oddzialywa on na ukilad, gdy
generator sygnalu ma charakter napieciowy (tzn. sprzgzenie zwrotne

zanika, gdy impedancja Zrodia jest nieskonczenie wielka),

— sprzezenie zwrotne rownolegle, w ktorym sygnat zwrotny jest
wprowadzany rownolegle z wejsciem. Oddziatuje on na uktad, gdy
generator ma charakter pradowy (tzn. sprz¢zenie zwrotne zanika, gdy
impedancja zrddta jest rOwna zeru).

1,

TVas

f g f
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Uz ZL U2f Ulf U1
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U, T

Yz

©)
z

Iy

|
E

Uy T Ba

Ul | B

Rys.11.2 Podstawowe uktady sprzgzenia zwrotnego:
a) napigciowe - szeregowe,
c¢) pradowe - szeregowe,

b) napigciowe - rownolegle,
d) pradowe - rownolegte

Z omowionych kombinacji polaczenia czwornikow K i B na

wejsciu 1 wyjsciu wynikaja cztery podstawowe uklady sprzezenia

zwrotnego:

— napigciowe - szeregowe
— napieciowe - rownolegle
— pradowe - szeregowe

— pradowe - rownolegte

(rys.11.2a),
(rys.11.2b),

(rys.11.2c),
(rys.11.2d).
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Transmitancje K 1 B maja rozna posta¢ dla réznych rodzajow
sprzg¢zenia, zaleznie od tego jakie sygnaly sa rozwazane na wejsciu 1 na
wyjsciu uktadu.

I tak, zgodnie z oznaczeniami na rys.11.2, otrzymujemy dla
sprzgzenia napigciowego - SZeregowego

U, Uy _Uy
=_=ku’ B=—+= :ﬁu (11.8)
Ul U2 U2f

dla sprz¢zenia napigciowego - réwnoleglego

U
K="mr sk, B =B, (119)
1 Zﬁ

dla sprz¢zenia pradowego - szeregowego

|2f lﬁ
=— =g, =K, =—= =B, (11.10)
U1 sz

dla sprzg¢zenia pradowego - rownoleglego

k:IILf:ki’ B_L‘B— : (11.11)

1 2f

WPLYW SPRZEZENIA ZWROTNEGO NA WLASCIWOSCI
WZMACNIACZY

Wplyw sprzezenia zwrotnego na wrazliwo$¢ wzmochienia

Wrazliwo$¢ jest miara zalezno$ci dowolnego parametru
roboczego ukladu (np. wzmocnienia) od warto$ci innego parametru
(np. wspolczynnika [, tranzystora zastosowanego we wzmacniaczu),

czyli okresla stopien stato$ci danego parametru roboczego.

Zaktadajac, ze wzmocnienie jest wielko$cia rzeczywista
(rozwazajac  np. zakres S$rednich czestotliwosci)  wrazliwosci
wzmocnienia w ukladzie bez 1 ze sprzg¢zeniem zwrotnym wzgledem
tego samego parametru P wynosza

dk dkf

k

k _L K¢ — f
S=35 S =g (11.12)

e
e
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Z zaleznosci (11.5) wynika

dk;, :ﬁ (11.13)
de _ 1 (11.14)
ki 1+pBk k
Z zalezno$ci (11.12) 1 (11.14) otrzymujemy
« _ S
P14+ Bk

W przypadku sprzgzenia czysto ujemnego czuto§¢ wzmocnienia
ulega redukcji, podobnie jak samo wzmocnienie. W granicznym
przypadku silnego ujemnego sprzg¢zenia zwrotnego (KB>>1) z
zaleznosci (11.5) otrzymuje si¢ wprost

K =+ (11.15)

B

tzn. wzmocnienie staje si¢ niezalezne od aktywnych elementéw uzytych
W torze wzmacniajacym 1 jego stato$¢, przy zastosowaniu biernych
obwodow sprzezenia zwrotnego, moze by¢ bardzo duza.

Wplyw ujemnego sprzezenia zwrotnego na znieksztatcenia
nieliniowe, zakiécenia i szumy

Rozpatrzmy przyktadowo wzmacniacz przedstawiony na rys.11.3,
w ktorym zaznaczono sygnaly powstate na skutek nieliniowosci,
zakl6cen badz szumoéw.

= 1 o2 %@S{ K, iﬂ%i

L e

Rys.11.3 Wzmacniacz ze sprzgzeniem zwrotnym z uwzglednieniem wptywu
sygnatéw szkodliwych

Sygnaty szkodliwe zaznaczono w nastgpujacych miejscach ich
powstawania:
Z - na wej$ciu wzmacniacza,
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z, - wewnatrz petli sprz¢zenia zwrotnego,
Z, - na wyjsciu wzmacniacza, w miejscu gdzie pobierany jest sygnat
przez petle USZ.

Wspoélczynnik sprzezenia zwrotnego jest jednakowy dla
wszystkich punktow wewnatrz petli sprz¢zenia i rowny 1+KK,[3,
natomiast wzmocnienia w uktadzie z otwarta petla sa rozne 1 wynosza
odpowiednio Kk, dla sygnalow S; i z, k, - dla sygnatu z, oraz 1 dla
sygnatu z,.

Tak wigc sygnat wyjsciowy jest rowny

—_ k1k2 k2 1
S =(S; +Zl)l+k1k2,3+221+k1k2,8+231+k1k2,8 (11.16)

Udzial sygnatow szkodliwych z, 1 z, na wyjSciu uktadu jest

zredukowany w stosunku rownym odpowiednio Kk i kk,. Wplyw

sygnatow szkodliwych powstatych wewnatrz pgtli sprzezenia zwrotnego
jest zmniejszony 1 to tym bardziej, im blizej wyjécia one powstaja.
Zaklocenia 1 szumy Zz powstate na wejSciu ukladu sa redukowane
wtym samym stosunku co sygnat uzyteczny S§,, zatem ujemne

sprze¢zenie zwrotne nie poprawia stosunku sygnatu do szumu.

Zaleznos¢ (11.16) jest sluszna takze dla poszczegolnych
harmonicznych powstatych na wyjs$ciu wskutek nieliniowosci ostatniego
stopnia.

Rozpatrujac dwa wzmacniacze o tym samym wzmocnieniu K,
przy czym jeden z nich jest objety pgtla sprzgzenia zwrotnego [3, to
przy tych samych amplitudach napieg¢ na wyjSciach obydwu
wzmacniaczy (sygnaty wejsciowe roznig si¢ U,<U, ) otrzymujemy

mniejsze znieksztatcenia nieliniowe w uktadzie z uyjemnym sprzgzeniem
zwrotnym (rys.11.4).

Un
U, K U,
U, PR .
Ui |k ﬂqgﬁ: 1 FUA
B

Rys.11.4. Znieksztatcenia nieliniowe we wzmacniaczach bez 1 z ujemnym
sprzgzeniem zwrotnym
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Zaktadajac dla uproszczenia, ze w wyniku nieliniowo$ci wzmacniacza
na jego wyjsciu generowane sa harmoniczne sygnatu, o podobnym
charakterze do rozpatrywanych wczes$niej sygatow zaktocajacych, dla
uktadu bez sprzg¢zenia zwrotnego otrzymujemy

U,=kU, +U, (11.17)
za$ dla uktadu z uyjemnym sprzgzeniem zwrotnym
U, =U,; K +U, L (11.18)
1+ kg 1+ks
Stad
1
U, =U, (11.19)
1+ kg

Zawarto$¢ harmonicznych h uktadu bez sprzgzenia zwrotnego i h;, - ze
sprzezeniem zwrotnym sa zwiazane zaleznos$cia

1
1+ kB

Ujemne sprz¢zenie zwrotne powoduje zatem linearyzacje odpowiedniej
charakterystyki roboczej wzmacniacza.

Moze si¢ jednak zdarzy¢, ze dla czgstotliwosci rozpatrywanej
harmonicznej sprzg¢zenie zwrotne jest dodatnie (np. wskutek
dodatkowych przesunie¢ fazowych w petli sprzgzenia) 1 wtedy
zawarto$¢ tej harmonicznej ulegnie zwigkszeniu.

h =h

(11.20)

Wplyw ujemnego sprzezenia zwrotnego na impedancje
wejsciowg wzmachiacza.

Wplyw ujemnego sprzgzenia zwrotnego na impedancje wejsciowa
zalezy od rodzaju zastosowanego sprzezenia zwrotnego. Ujemne
sprze¢zenie szeregowe (tj. napigciowe - szeregowe z rys.11.2a i pradowe
- szeregowe z rys.11.2c) zwigksza impedancje wejsciowa, za$ ujemne
sprzezenie rownoleglte (tj. napigciowe - rownolegte z rys.11.2b 1
pradowe - rownolegle z rys.11.2d) zwigksza admitancje wejSciowa
uktadu. Na rys.11.5 przedstawiono obwody wejSciowe wymienionych
uktadow.

Dla obwodu wejsciowego ze sprz¢zeniem zwrotnym Szeregowym
otrzymujemy

Zirt = o :i%-ku_wg (11.21)
|l Ul

llf ll
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Stosunek  U,; /U, jest wzmocnieniem otwartej petli sprzgzenia
zwrotnego i moze by¢ wyznaczony jako k G, lub k3.
a) b)

1f I]_

T

|1 —_— llﬁ

ﬁ} Zi” ﬁ}Yn
BU. Bl
Uy lub @ lub
BuiIL BiuUL

Rys.11.5 Obwod wejsciowy uktadu ze sprzgzeniem zwrotnym: a) szeregowym,
b) rownoleglym

Zatem impedancja wejsciowa uktadu z wujemnym sprzezeniem
szeregowym okreslona jest zalezno$cia

Zyy = Z,(1+k,B.) = Z, (1 +kuBy) (11.22)
gdzie Z =U,/l, jest impedancja wzmacniacza bez sprzg¢zenia
zwrotnego.

Jak wynika z zaleznos$ci (11.22), ujemne sprzgzenie szeregowe zwigksza
impedancje¢ wejsciowa.

Dla obwodu wej$ciowego ze sprzgzeniem zwrotnym réwnolegltym
(rys.11.5b) otrzymujemy
1 L L+l _ 1,0 +IﬁD_

Yin: -
" Zy Uy, U, U 0o (11.23)

=Ya(L+kB) =YL +kiB.)

Zatem ujemne sprzgzenie rownolegle zwigksza admitancjg wejsciowa
wzmacniacza.

Wplyw ujemnego sprzezenia zwrotnego na impedancje
wyjsciowg wzmachniacza.

Wplyw ujemnego sprz¢zenia zwrotnego na impedancje wyjsciowa
zalezy réwniez od rodzaju zastosowanego sprzgzenia.
Na rys.11.6a przedstawiono obwod do wyznaczania impedancji
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wyjsciowej uktadu ze sprz¢zeniem zwrotnym napigciowym -
szeregowym.

|
k Zo fj Zof k Yof
Zo(T)E <—Tu2f Y, “J ()| W U”T
Y
4—

ﬁu TUzB ﬁi

Rys.11.6. Obwody do wyznaczania: impedancji (a) i admitancji (b) wygciowe;j

Blok wzmacniacza Kk od strony wyjscia reprezentuje, zgodnie z zasada
Thevenina, sterowane Zrdédto napigciowe E o impedancji wewngtrzne]
Z,, przy czym

E=k, (11.24)
gdzie: k,, - wzmocnienie napigciowe przy rozwartym wyjsciu (Z, = o).

_sz = :sz _kuoul

l,, = 11.25
2 zZ 7 (11.25)
Impedancj¢ wyjsciowa wyznaczymy przy E; =0, zatem
U, = _Ulﬁ 7 Z_:_n =By 7 Z_:_n (11.26)
g Zin g Zin
Podstawiajac (11.26) do (11.25) otrzymujemy
U
z, =-—*2L= Zo (11.27)
I 2f 1+ Bukuso
gdzie: K, = kuo% jest skutecznym wzmocnieniem napigciowym
g in

wzmacniacza bez sprz¢zenia zwrotnego.
Jak wynika z zaleznosci (11.27), ujemne sprz¢zenie zwrotne napigciowe
(rys.11.2a1b) zmniejsza impedancje wyjSciowa Wwzmacniacza.
Przeciwdziata ono zmianom napigcia wyjsciowego czyli nadaje
uktadowi cechy zrédta napigciowego (dziata stabilizujaco na poziom
napigcia wyjsSciowego).

Na rys.11.6b przedstawiono obwod do wyznaczania admitancji
wyj$ciowe] wzmacniacza z ujemnym sprzgzeniem zwrotnym pradowym
rownolegtym. Stanowi on uktad dualny do uktadu z rys 11.6a.



11.4.

228

Wzmacniacz od strony wyjscia reprezentuje, zgodnie z zasada Nortona,
sterowane zrodlo pradowe | o admitancji wewngtrznej Y,, przy czym

| =k,I, (11.28)
gdzie: k, - wzmocnienie pradowe przy zwartym wyjsciu (Z, =0).
Stosujac podobne rozwazania jak dla sprz¢zenia napigciowego
otrzymujemy wyrazenie okreslajace admitancje wyjsciowa Y,
wzmacniacza z USZ pradowym

Yo = Y o1
1+Bke Z

of

(11.29)

gdzie k= kiSY f_” jest skutecznym wzmocnieniem pradowym bez
g in

sprzg¢zenia zwrotnego.

Na podstawie zaleznosci (11.29) mozemy stwierdzi¢, ze ujemne

sprzg¢zenie zwrotne pradowe (rys.11.2cid) zwigksza impedancje

wyj$ciowa wzmacniacza. Sprzgzenie to przeciwdziata zmianom pradu

wyjsciowego, czyli nadaje uktadowi cechy zrédta pradowego (dziata

stabilizujaco na poziom pradu wyjsciowego).

WPLYW UJEMNEGO SPRZEZENIA ZWROTNEGO NA
CHARAKTERYSTYKI CZESTOTLIWOSCIOWE WZMACNIACZY

Zgodnie z zalezno$cia (11.5) charakterystyki czestotliwo$ciowe
uktadu ze sprzezeniem zwrotnym moga by¢ ksztalttowane przez
odpowiedni dobor wielkos$ci 1 zaleznosci czestotliwosciowych k(ja))

i B(jw).

Rozpatrzmy pojedynczy stopien wzmacniacza o transmitancji

N ko

K(jw)=-

e) @mﬁuiwg
jol] w0

objety petla rzeczywistego sprzg¢zenia zwrotnego o transmitancji

B=-p, (11.31)

gdzie w,, w, odpowiednio dolna i1 goérna czgstotliwos¢ graniczna

(11.30)

wzmacniacza.
Dla duzych czgstotliwosci, gdy w >> w,
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ko(jw)=- kfjw (11.32)
1+ -—

Wy

Na podstawie zaleznosci (11.5, 11.31, 11.32) mozemy wyznaczy¢
wzmocnienie wzmacniacza z ujemnym sprzezeniem zwrotnym dla
duzych czgstotliwosci

_ K
1+ 19
: W K 1
K, (jw)= 9 =- 0 . 11.33
wf (J ) 1+ Boi.(o 1+B0k0 1+ JCO ( )
1+ 19 W, (1+ Bok,)
w

Transmitancja K, (jw) ma rowniez posta¢ jednobiegunowej funkcji

dolnoprzepustowe;
CoN _kOf
Kt (J) = X (11.34)
1+
Wy
przy czym
Kot = % (11.35)
1+ Boky
= w,(1+ Bk) = @ Yo (11.36)

“l

Ujemne sprzgzenia zwrotne powoduje zwigkszenie gornej
czestotliwosci granicznej tyle razy, ile razy zmniejsza si¢ wzmocnienie
w zakresie Srednich czestotliwosci.

Iloczyn modulu wzmocnienia dla $rednich czgstotliwosci 1 gornej
czestotliwo$ci graniczne] nazywamy polem wzmocnienia GB (ang.
gain-bandwidth product) jest staly

GB = kyw, =ky; w,; =const (11.37)

Jak wida¢, wskutek zastosowania ujemnego sprzg¢zenia zwrotnego
nastapila ,,wymiana” wzmocnienia 1 pasma, przy czym pole
wzmocnienia 1 ksztatt charakterystyki pozostaly bez zmian.

Podobnie dla matych czgstotliwosci, gdy w<<w,

k.(jow) = - kOwd (11.38)
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Z zalezno$ci (11.5, 11.31, 11.38) otrzymujemy

ke (jo) = - o (11.39)
1+&
jw
przy czym
-0 ke (11.40)

Pasmo wzmacniacza od strony matych czgstotliwosci rozszerza si¢
proporcjonalnie do redukcji wzmocnienia.

Na rys.11.7 przedstawiono wykres biegunowy wzmocnienia pgtli
kB 1wspotczynnika sprzgzenia 1+ KB w funkcji czgstotliwosci dla
rozpatrywanego przypadku.

" 1m(kB)

[1+kB =1

w:lf %O koBo Re(kB)

~1+j0 w=0
DX Uz
%

Rys.11.7. Wykres biegunowy wzmocnienia petli wzmacniacza pasmowo
przepustowego z rzeczywistym USZ

Koto o promieniu jednostkowym |1+ Kk[B|=1 reprezentuje miejsce

geometryczne koncoéw wektorow odpowiadajacych stalemu modutowi
|k; /k|=1. Obszar wewnatrz tego kota odpowiada dodatniemu, za$ na

zewnatrz - ujemnemu sprz¢zeniu zwrotnemu. Wykres biegunowy kf3

pokrywa si¢ w tym przypadku z wykresem biegunowym funkcji k w
odpowiedniej skali i jest kotem lezacym w calosci po prawej stronie osi

rzednych Im(kﬁ).
Wykres ten nie przecina kola jednostkowego [1+kp|=1, zatem

sprzg¢zenie zwrotne jest ujemne w calym zakresie czgstotliwosci O — .
Na rys.11.8 przedstawiono aproksymowane, czgstotliwosciowe

charakterystyki Bodego uktadu bez 1 ze sprz¢zeniem zwrotnym dla

rozpatrywanego przypadku.

Jak wida¢ z rys.11.8, charakterystyka wzmocnienia uktadu z ujemnym

sprzezeniem zwrotnym lezy catkowicie ,,wewnatrz” charakterystyki

uktadu bez sprzg¢zenia.
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Nalezy réwniez podkresli¢, ze przy dodatnim sprzgzeniu zwrotnym
kosztem wzrostu wzmocnienia w zakresie S$rednich czestotliwosci
nastgpuje zawezenie pasma wzmacniacza.

ot o
o ==
Ikor || 9574
w
argk, , Par @ Wy Dy ’
/2,

-7/ 2

Rys.11.8. Czgstotliwosciowe charakterystyki Bodego uktadu bez i ze sprazeniem
zwrotnym.

Tytutem przyktadu mozliwosci ksztaltowania charakterystyk
czestotliwosciowych za pomoca ujemnego sprzezenia zwrotnego
rozpatrzmy przypadek 2-stopniowego wzmacniacza
o dolnoprzepustowej transmitancji 2-go rz¢du

k= s (11.41)
[] L@ (L] y wl
o o H
objetego petla sprzezenia zwrotnego
B=1, (11.42)

Transmitancj¢ wzmacniacza z USZ okre$la zaleznos$¢

K (jw) = o

11.43
joo 01 (jo)* ( )

10
1+ Boko o, @, w,0,(L+ ko)

Transmitancj¢ K, (jw) 2-go rzedu najczeSciej zapisujemy w postaci

1+
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znormalizowane;j
Kk
k,(jow) = 0 (11.44)
f 14 10 (jo)
Qw,
o parametrach
w,
w; = 1+ : = ¢ 11.45
o=@l flo) Q=27 (11.45)
Bieguny transmitancji (11.44) okreslone sa wzorem
__W, W 01 0
=—— -4 11.46
Pa= "0 " 2 \H? T (11.46)

Ujemne sprzgzenie zwrotne pozwala na kontrolowana zmiang
potozenia biegunow funkcji wzmocnienia, tzn. ksztaltu charakterystyk
czestotliwosciowych  uktadu. Chociaz  bieguny funkcji  k(jw)
(wzor 11.41) sa rzeczywiste, to bieguny funkcji K, (ja)) (wzor 11.44)

moga by¢ zespolone, sprz¢zone. Bieguny staja si¢ zespolone przy
dostatecznie silnym sprz¢zeniu, gdy jest spelniony warunek

2
Q>05 czyli 1+ Bk, >% (11.47)
1

Na rys.11.9 przedstawiono szkicowo wykres biegunowy
wzmocnienia petli KB 1 wspotczynnika sprzezenia 1+kB w funkcji
czestotliwosci dla rozpatrywanego przypadku.

Rys.11.9. Wykres biegunowy wzmocnienia petli k3 uktadu 2-biegunowego

Poniewaz wykres biegunowy wzmocnienia petli kB przecina koto
jednostkowe |1+ k,B| =1 (gdy w — o, to przesunigcie fazy funkcji k3

wynosi 180°), zatem w zakresie czestotliwosci przedstawionym na
rys.11.9 (linia przerywana) sprz¢zenie zwrotne jest dodatnie. W tym
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zakresie |kf | >|k|, za$ charakterystyka czestotliwo§ciowa moze nawet

wykazywa¢ maksimum.

Na rys.11.10 przedstawiono przyktadowe charakterystyki amplitudowe
wzmacniacza z 2-biegunowa funkcja wzmocnienia dla r6znych wartosci
stosunku zwrotnego.

kf
Kor | &
=0
" B,
05
Rys.11.10. Wplyw ujemnego sprzg-
0,25 Zenia zwrotnego na charakterystyki
0 W wzmacniacza 2-biegunowego

STABILNOSC UKLADOW ZE SPRZEZENIEM ZWROTNYM

Zgodnie z zalezno$cia (11.5) w zakresie czgstotliwosci, w ktorym
|1+ kB | <1 sprzgzenie zwrotne staje si¢ dodatnie, zas kB =-1 uktad

staje si¢ niestabilny. Niebezpieczenstwo niestabilnosci wystepuje w
uktadach, w ktorych graniczna warto$¢ przesunigcia fazy w petli
sprzezenia zwrotnego jest wicksza od 180°, za$ stosunek zwrotny jest
dostatecznie duzy. Dla dokonania analizy warunku stabilno$ci mozna
zastosowac wiele kryteriow analitycznych badz graficznych.
Nie wdajac si¢ w glgbsze rozwazania nad tymi metodami przypomnimy
kryteria graficzne Nyquista i Bodego, oparte na analizie zespolonej
wielkoSci  wzmocnienia petli  sprzgzenia zwrotnego  (stosunku
zwrotnego) T(jw)=kp
a) kryterium Nyquista

Uktad ze sprzg¢zeniem zwrotnym jest bezwzglednie stabilny, jesli
przy zmianie cz¢stotliwosci od 0 do oo promien KB ani razu nie okraza

punktu -1+ jO. W przeciwnym przypadku uktad jest niestabilny.

Uktad warunkowo stabilny spetnia w danym przypadku warunek
stabilno$ci Nyquista, ale nie moze by¢ uznany za stabilny, gdyz jesli
stosunek zwrotny KB zmaleje, np. wskutek zmniejszenia wzmocnienia,

to moze sta¢ si¢ niestabilny.
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a) 41m(kB) b) *1m(kB)
W =0 w=0 Re(fﬁ) [\ w=0o w=0 Rg(kﬁ)
-1+ +kB Ul +j0 "
kB uktad
stabilny
uktad
niestabilny
L1+kB|[>1 -~ UZ

l1+kB|<1 - DXZ

Rys.11.11. Wykres Nyquista: a) uktadu stabilnego i niestabilnego, b) ukladu
warunkowo stabilnego

b) kryterium Bodego

Warunek  stabilnoSci  mozna  sprawdzi¢  korzystajac  z
charakterystyk czgstotliwosciowych wzmocnienia otwartej petli
T(jw) =kB. Wtym celu nalezy sprawdzi¢, czy dla pulsacji w= w,,
przy ktorej argT(jw,)=-m modul |T(ja)¢| jest wigkszy (uktad

niestabilny), czy tez mniejszy (uklad stabilny) od jednosci (0 dB)
(rys.11.12).

|kB | A
' uktad niestabilny
uktad stabilny
T, <0
Wy M
> (W
T, >0
)
argkp o W
Rys.11.12. Okreslenie
marginesow stabilnosci
dla charakterystyk
. czgstotliwosciowych
__ | margines fazy P
m 650 ¢, <O uktadu

Sprawdzenie stabilno$ci moze by¢ rowniez dokonane przez
stwierdzenie, czy dla pulsacji w= w;, przy ktorej |T(ja)T)| =1(0dB),
warto$¢ fazy |argT(jo;)|< 1 (uklad stabilny), czy tez |argT(jw;)|> 1
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(uktad niestabilny) (rys.11.12).

Miarg stabilno$ci moga by¢ marginesy stabilno$ci modutu T, 1
¢, - Margines wzmocnienia T,, okre§la w mierze decybelowej wielkos¢
dodatkowego wzmocnienia jakie jest potrzebne przy w=w, (wtedy

agT(jw,) =—m) do utraty stabilnosci. Podobnie margines fazy ¢,
okresla przy w=cw; (wtedy [T(jw;)[=1) wielko$¢ dodatkowego
przesunigcia fazowego potrzebnego do utraty stabilnosci przez uktad
(rys.11.12)

T, [dB] = —20Iog‘T(ja)¢ )‘

¢ =m+argT(jo)
W uktadzie stabilnym T,,>01 ¢,, >0.
Na rys.11.13 okreslono marginesy stabilno$ci na wykresie Nyquista.

(11.48)

A
Im(k
rao i)
1) w=w 11 Re(kB)
? ? >
By >0 /
Rys.11.13. Okreslenie marginesoOw
w

stabilnos$ci na wykresie Nyquista

Praktycznie uklad wzmacniacza o dobrej stabilno$ci wymaga
nastgpujacych marginesow:
T,=2-3dB i ¢, =10°-30° nakazdy stopien wzmacniacza,

T,=10dB i ¢, =50° dla catego wzmacniacza.

PRZYKLADY WZMACNIACZY Z UJEMNYM SPRZEZENIEM
ZWROTNYM

Praktyczna realizacja podstawowych rodzajow ujemnego
sprz¢zenia zwrotnego zostanie przedstawiona na przyktadzie
jednostopniowych i1 wielostopniowych wzmacniaczy z tranzystorami
bipolarnymi, przy wykorzystaniu uproszczonych schematow ideowych
(tylko dla sktadowej zmiennej) tych wzmacniaczy.

Na rys.11.14 przedstawiono przyklady realizacji ujemnego
sprze¢zenia zwrotnego we wzmacniaczach jednostopniowych:
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1. USZ napigciowe - rownolegle (rys.11.14a),

2. USZ prado - réwnolegle, nazywane sprzg¢zeniem emiterowym
(rys.11.14b
a)

Rys.11.14. Wzmacniacze w konfiguracji OE z USZ:
a) napigciowym - rownoleglym, b) pradowym - szeregowym

Transmitancje obwodow sprzgzenia zwrotnego wyrazaja si¢ wzorami:

— w ukladzie z USZ napigciowym - rownoleglym (rys.11.14a)

Biu = _Yf Bu = _Yf Zg ﬁi :Yf ZL (1149)

—w ukladzie =z USZ pradowym - szeregowym (rys.11.14b)
Z Z

Bi=-2, B,=—2> B =-° (11.50)
Z, Z,

przy czym Z,, = R.||Z,, a transmitancje tego uktadu sa obliczane w
stosunku do pradu |,.

Narys.11.15 przedstawiono uproszczony schemat ideowy dla sktadowe;j
zmiennej dwustopniowego wzmacniacza z USZ napigciowym -
sZeregowym.

Rys.11.15. Wzmacniacz w konfiguracji OE z USZ napgciowym - szeregowym

W ukladzie tym wystgpuje podwoédjna petla sprzezenia zwrotnego:
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lokalnego emiterowego - rezystancja R, (o transmitancji zwrotnej S,)
oraz dwustopniowego - rezystancje R,, R, (o transmitancji zwrotnej
B,)- Poniewaz wzmacniacz dwustopniowy nie odwraca fazy sygnatu
(napigeia U, 1 U, sa w fazie), dlatego dla realizacji dwustopniowego
USZ sygnal z wyjscia jest podawany przez rezystor R, na emiter
tranzystora T,.

Napigciowe transmitancje zwrotne w uktadzie wynosza

i. :Uel_ &1
P ™ uol Re' 70, R*R (13D

przy czym: R, = Ry |[[R.r,-

Na rys.11.16 przedstawiono schemat ideowy dwustopniowego
wzmacniacza z USZ pradowym - rownolegtym.
W uktadzie tym réwniez wystgpuje podwodjna petla USZ: lokalnego

emiterowego - rezystancja R, (o transmitancji zwrotnej [3,,) oraz

dwustopniowego - rezystancje R,,,R; (o transmitancji zwrotnej f3,).

ﬂ

Rys.11.16. Wzmacniacz dwustopniowy z USZ pradowym - réwnolegltym

Transmitancje zwrotne w uktadzie wynosza

fu=-22, edric 2, =Rl (11.52)
Lt2
B, = R, % : B :L (11.53)
’ &2 + Rf ZLtZ | &2 + Rf

Na rys.11.17 przedstawiono schemat ideowy trzystopniowego
wzmacniacza z USZ napigciowym - réwnolegtym. Uklad trzystopniowy
odznacza si¢ duzym wzmocnieniem otwartej petli oraz wigkszym
przesuni¢ciem fazy na krancach pasma, tzn. zwigkszonym
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niebezpieczenstwem niestabilnosci.

(o]

Rys.11.17. Tranzystorowy wzmacniacz z USZ napgciowym - rownolegtym

Zwigkszone wzmocnienie otwartej petli umozliwia zastosowanie matej
wartosci wspolczynnika sprzezenia zwrotnego [, przez co obciazajacy
wpltyw obwodéw sprzezenia jest maty.

Na rys.11.18 przestawiono schemat ideowy dla skladowej
zmiennej trzystopniowego wzmacniacza z UsSz

pradowym - szeregowym.
U 2f
} Res Z

3

Rys.11.18. Tranzystorowy wzmacniacz z USZ pradowym - szeregowym
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WZMACNIACZE PRADU STALEGO

WPROWADZENIE

Wzmacniacze pradu statego, czy tez wzmacniacze napigcia
stalego, sa ukladami dolnoprzepustowymi stuzacymi do wzmacniania
sygnatlow w okreslonym pasmie czestotliwosci, w tym rowniez
sygnatow wolnozmiennych 1 statych. Z takiego okreslenia wynika, ze w
uktadach tych nie mozna stosowaé elementow reaktancyjnych do
blokady, badZ separacji sygnatow sktadowych statych i1 konieczne jest
uzycie sprze¢zenia bezposredniego migdzy stopniami. Wskutek tego
wszelkie sygnaty szkodliwe wynikte np. z niestatos$ci punktu pracy
poszczego6lnych stopni nie moga by¢ wyodrgbnione i rozréznione od
sygnalu uzytecznego, za§ podstawowym problemem staje sig
zapewnienie staloSci warunkow pracy 1 zmniejszenie do minimum
sygnatow szkodliwych. Wzmacniacz pradu statego powinien wzmacniac
tylko sygnal uzyteczny, za$ thumi¢ sygnaly szkodliwe. Od wzmacniaczy
pradu stalego wymaga si¢ roOwniez, aby na zaciskach wejSciowych 1
wyjsciowych, przy braku pobudzenia, napigcie state wzgledem masy
bylo rowne zeru. Spelnienie tego wymagania umozliwia kaskadowe
taczenie wzmacniaczy oraz zwieranie zacisku wyjSciowego z
wejsciowym.

Sygnaty szkodliwe moga powstawaé we wszystkich stopniach
wzmacniacza, jednak najwazniejsze znaczenie ma dryft stopnia
wejsciowego, ktory podlega najwigkszemu wzmocnieniu. Z tego
wzgledu stopnie wejsciowe realizuje si¢ jako uktady roznicowe.

Uktad roznicowy, okreslany w literaturze anglosaskiej jako para
sprzezona emiterami (ang. emitter-coupled pair), jest jednym z
najwazniejszych i najbardziej uniwersalnych elementow wspdiczesnych
analogowych uktadoéw elektronicznych.

WZMACNIACZ ROZNICOWY Z TRANZYSTORAMI BIPOLAR-
NYMI

Zasada dziatania wzmacniacza réznicowego

Podstawowy uklad wzmacniacza réznicowego z tranzystorami
bipolarnymi przedstawiono na rys.12.1a.
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» o+
R,
UU"
.  Zor
Tl T2
E U,
Uj y U, 2
L @x 1
o-U,

Rys.12.1. Wzmacniacz roznicowy: a) schemat ideowy, b) rozkltad napic
wejSciowych na  skladowe: roznicowa U, =U,-U, 1 sumacyjna
Ui =(U1 +U2)/2

Zaktadamy, ze uktad jest symetryczny. Polaryzacj¢ tranzystorow
T, i T, do pracy w obszarze aktywnym zapewnia rzeczywiste zrodio
pradowe | w obwodzie emiterow tych tranzystorow (zrodto | posiada
skoficzong warto$¢ rezystancji dynamicznej R)).
Idealny wzmacniacz ro6znicowy wzmacnia tylko r6znicg napigé
wejsciowych niezaleznie od wartosci bezwzglednej tych napie¢. Roznice
napi¢g¢ U, —U, nazywa si¢ wejSciowym napigciem réznicowym U, .
Gdy napigcia sterujace U, 1 U, maja t¢ sama wartos¢, ale przeciwne
znaki (tzn. U, =-U,), to w tranzystorze T, prad kolektora zwigkszy si¢

o pewna warto$¢, natomiast w tranzystorze T, zmaleje o taka sama
warto$¢. W rezultacie sumaryczny prad obu tranzystorow pozostaje
staly. W wyniku zmian rozptywu pradow wystapia zmiany potencjatu
kolektorow tranzystorow réwne co do wartosci, lecz przeciwne w fazie.
Réznica napigé kolektorow tranzystorow stanowi wyjsciowe napigcie
roéznicowe U, .

Jezeli napigcia U, 1 U, sa jednakowe 1 zgodne w fazie (U, =U,),
to wystapia jednakowe zmiany pradu kolektora w obu tranzystorach, a
wyj$ciowe napigcie rdznicowe jest rowne zeru. Jest to przypadek
sterowania sygnalem wspolnym nazywanym rowniez sygnatem
sumacyjnym. Wzmocnienie idealnego, symetrycznego wzmacniacza
roznicowego dla sygnaléw sumacyjnych jest rowne zeru. Nalezy
rowniez podkresli¢, ze w przypadku gdy rezystancja zrédta pradowego
w obwodzie emitera R, — o, to zmiana sygnalu sumacyjnego nie
powoduje zadnej zmiany potencjatow kolektorow obydwu tranzystoréw.
Na rys.12.1b  przedstawiono réwnowazny uktad sterowania
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wzmacniacza réznicowego, w ktorym napigceia sterujace U, 1 U, zostaly
rozlozone jako superpozycja sktadowej réznicowej U, oraz sktadowe;j
sumacyjnej U

U, =U,-U, U,=U,+U,)I2 (12.1)

Podobnie jak dla sygnalu sumacyjnego zachowuje si¢ wzmacniacz

roznicowy w przypadku:

- zmiany parametrow tranzystoréw  wywotanych  zjawiskami
termicznymi,

- zmiany napig¢ zasilajacych,

- wystapienia zaktocen,

- wzmacniania parzystych harmonicznych napig¢ sterujacych U, 1 U,.

Powyzsze whasciwosci sa duza zaleta wzmacniacza réznicowego.

Charakterystyka przejSciowa wzmacniacza

Charakterystyke przejSciowa wzmacniacza réznicowego, tj. zaleznos¢
wyjSciowego napigcia roznicowego U, od wejSciowego napigcia
réznicowego U,;, mozemy wyznaczy¢ Ww oparciu o analizg
wielkosygnatowa uktadu z rys. 11.2.

—o+U

O
TUC 2

Rys.12.2. Oznaczenia pradow
1 napi¢¢ w uktadzie réznicowym

W rozwazanym uktadzie zatozono, ze tranzystory sa jednakowe
oraz przyjeto R =oo. Poniewaz analiza jest wielkosygnalowa, dlatego
indeksy wszystkich napig¢ 1 pradow zaznaczono duzymi literami.

Ze schematu na rys.12.2 otrzymujemy

Ul_UZ:UBEl_UBE2=UIR (12.2)
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ICI = aOIEU IC2 =a01E2 (123)
o, +1z, =1 =const (12.4)
Z réwnan Ebersa - Molla, przy zalozeniu U ,, U, >> ¢, , wynika

— Uge/¢1 _ 1)~ Ugey/
IEl_IES(e BE1'¥T 1)~IESeBEl T

12.5
IE2 — |ES(eUBE2/¢T _1): Es eUBE2/¢T ( )
Z zaleznosci (12.2), (12.5) otrzymujemy
Ii = e(UBEl‘UBEz)/¢T ~ eU|R/¢T (126)
I E2
Wykorzystujac zaleznosci (12.3), (12.4) 1 (12.6) otrzymujemy
~ aOI
s = T gunrer (12.7)
a,l
0 (12.8)

c2 ™ 1+ eU|R/¢T

Zaleznosci (12.7) 1 (12.8) przedstawiono graficznie na rys.12.3.

Rys.12.3. Charakterystyki
przejSciowe wzmacniacza
réznicowego:

lelagl =f(Uk/¢:)

li =UIR/¢T

Niesymetryczne napigcia wyjsciowe, zgodnie z oznaczeniami na
rys.12.2, wynosza

U =Ucc —1eiRe (12.9)
Ue, =Uc 1 Re
Réznicowe napigcie wyjsciowe
U =Uq —Ue, :_(IC1_IC2)RC (12.10)
Korzystajac z zaleznos$ci (12.7), (12.8) 1 (12.10), otrzymujemy
Uor = ~0,IR: tgh(U e /¢:) (12.11)
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Zaleznos¢ (12.11), opisujaca charakterystyke¢ przejSciowa wzmacniacza
réznicowego, przedstawiono na rys.12.4.

Rys.12.4. Charakterystyka
przejsciowa wzmacniacza
——————————————————————— - roznicowego: U, = f (U 5)

Z przedstawionych na rys.12.3 wykresow zaleznosci (12.7) 1 (12.8)
wynika, ze prady kolektorow zmieniaja si¢ liniowo w niewielkim
zakresie napig¢ U g (ok. £26mV). Zakres napig¢ U, w ktorym prad
kolektora zmienia si¢ od 0,1 do 0,9 wartoSci maksymalnej nazywa si¢

strefq przelqczania.
Dla T=300K, ¢,=26mV, strefa ta ma szerokos$¢ ok. 114mV. Podobny

przebieg ma wykreslona na rys. 21.4 zalezno$¢ (12.11) U = f(U,R).
Przyjmuje sig, ze dla |U |/ ¢, <1, zalezno$¢ ta jest prawie liniowa.
Nachylenie  charakterystyki Uz = f (U IR) jest  wzmocnieniem
réznicowym wzmacniacza, ktére jest najwigksze, gdy U, =0.

W tym przypadku
Kima = ~0olRe 1201 = =0 maRe = ~0nRe (12.12)
gdzie:
ol
gmrmax = - gm (12.13)
2,

We wzorze (12.13) 0,,..« ©znacza transkonduktancj¢ rdznicowa
wzmacniacza, gdy U, =0, za$§ ¢, jest transkonduktancja jednego
tranzystora, gdy jego prad emitera jest rowny | /2.

Analiza matosygnatowa

Jak zaznaczono na rys.12.2, we wzmacniaczu r6 znicowym mozna
wyrdzni¢ trzy rézne napigcia wyjsciowe: jedno symetryczne napigcie
réznicowe U, 1 dwa niesymetryczne wzgledem masy napigcia U 1
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U.,, z ktorych jedno jest przesunigte w fazie o Tt wzgledem drugiego. Z
kolei, jak zaznaczono na rys.12.1b, napigcia sterujace U,, U,

przylozone do zaciskdw wejsciowych moga by¢ przedstawione jako
superpozycja sktadowej sumacyjnej (wspolnej, niesymetrycznej) U i
roznicowej (symetrycznej) U, . Dla kazdej sktadowej mozna wyznaczy¢
typowe, czwornikowe parametry robocze. Ze wzgle¢du na trzy wyjscia
wzmacniacza roznicowego 1 dwie sktadowe napig¢ sterujacych, liczba
parametrow opisujacych ten uktad jest wigksza niz dla innych
wzmacniaczy. Analiza matosygnalowa wzmacniacza 16 Znicowego
zostanie przeprowadzona w oparciu o jego uproszczony matosygnatowy
schemat zast¢pczy, przedstawiony na rys.12.5. W schemacie tym
zalozono nieznaczna asymetri¢ tranzystorow oraz przyjto uproszczenia:
e =0, J,=0. Ponadto zalozono, Zze wzmocnienia pradowe

tranzystoréw sa duze ( 8, >>1).

Rys.12.5.
Uproszczony
model liniowy
wzmacniacza
= réznicowego

Whprost ze schematu zastgpczego mozemy wyznaczy¢ sktadowa zmienna
napig¢cia na rezystancji R

Ue = RI [U b'el(gml + gb'el)+Ub'e2(gm2 + gb'eZ)] (1214)
Poniewaz

On =0« + Gpe ™ (1_ao)geb'

1
gm + g e — gm%‘-i-_% gm
° B,

to rownanie (12.14) upraszcza si¢ do postaci
Ue: Rl(gnﬂub'el+gm2ub'e2) (1215)

Roéwnania Kirchhoffa dla obwodu wejs$ciowego, po uwzglednieniu
zalezno$ci (12.15), maja postac
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UI:Ub'el+Ue:Ub'el(1+ gmlRI)+Ub'ezgm2Rl (12.16a)

U2 = Ub'eZ +Ue = Ub'elgmlRI +Ub'92 (1+ ngRI ) (1216b)
Z uktadu rownan (12.16) mozemy wyznaczy¢ napigcia U, 1 U, jako
funkcje napieg¢ U, 1 U,, co pozwala na wyznaczenie napigé
wyjsciowych
U, +9.uR (Ul _Uz)

U.=-g U, = - 12.17
cl 9 paRe 1+(gml+gm2)R| 9 Re ( a)
U,+g,RU,-U,)

Uu.,=-9.U. ~-——2 mi 2 1 12.17b
c2 gmz beZRC 1+(gm1+gm2)R| ngRC ( )
Uor :Ucl_UCZ (1218)
U, =w (12.19)

Przeanalizujemy dwa szczegdlne przypadki sterowania: rd znicowego 1
sumacyjnego.

a) Sterowanie roznicowe
Przy sterowaniu rdéznicowym napigcie sumacyjne U, =0, za$

Wzmocnienie réznicowe K, , wyrazajace stosunek sktadowej roznicowej
napigcia wyjsciowego do wejsciowego napigcia réznicowego, wynosi

+0,,)+t4 R
kur :Uor :_(gml ng) gmlgmz | Rc (1220)
Uir 2[1+(gm1+gm2)Rl]
Wzmocnienie K, , wyrazajace stosunek sktadowej sumacyjnej napigcia

wyjsciowego do wejsciowego napigcia rdznicowego, wynosi

k :Uos — (gml_ng)RC

o Uir B 4[1+ (gml + ng)RIJ

Przy pelnej symetrii uktadu, gdy 9., =9,, =0,,, wyrazenia (12.20) 1
(12.21) upraszczaja si¢ do bardzo prostych postaci

(12.21)

kUT = x = _ngC

-

(12.22)

C=s
O OO
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Wzmocnienia dla wyj$¢ niesymetrycznych, przy sterowaniu
roznicowym, sa dwukrotnie mniejsze 1 przy pelnej symetrii uktadu
wynosza

k _Ucl __ngC D
", 2 % (12.23)
k :Ucz — ngC D .
ur 2

Uir 2 E

b) Sterowanie sumacyjne

Przy  sterowaniu sumacyjnym U, =U,=U, (U, =0).
Wzmocnienie sumacyjne K,, Wwyrazajace stosunek skladowe;j
sumacyjnej napigcia wyjsciowego do  wejSciowego  napigcia
sumacyjnego, okresla zalezno$¢

_Uos — (gml+gm2)RC
K =—os =_ 12.24
® U, 214(gn *+ 9r)R] (1224

Wzmocnienie K, _., wyrazajace stosunek sktadowej réznicowej napigcia

wyjsciowego do wejsciowego napigcia sumacyjnego wynosi

« Yo __ (9n-9m)Re (12.25)

e Uis 1+ (gml + ng)RI

Dla uktadu symetrycznego zaleznos$ci (12.24) 1 (12.25) przeksztalcaja
si¢ do bardzo prostych postaci

— Uos - _ ngC ~_ RC O
uLij 1+2g. R 2R % (12.26)

kUT-S = x = O |:|

Uis @

Miara stopnia symetrii wzmacniacza roznicowego 1 jego zdolnos$ci
do eliminowania skladowych sumacyjnych na wyjsciu jest tzw.
wspotczynnik Humienia sygnatu sumacyjnego (wspdlnego) CMRR (ang.
Common Mode Rejection Ratio). Wspdlczynnik CMRR definiuje si¢
jako stosunek wzmocnienia sygnatow roznicowych do wzmocnienia
sygnalow sumacyjnych.

Dla symetrycznego wyjs$cia roznicowego

CMRR = K

(12.27)

ur—s

Na podstawie wzorow (12.20), (12.25) 1 (12.27) otrzymujemy
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CMRR: (gml + gm2)+4gmlgm2Rl ~ 2gmlngRI (1228)
29 = Gro) Ot = O

Przy pelnej symetrii uktadu (g,;, = d,,,) CMRR - .

Dla wyjscia niesymetrycznego

CMRR = L (12.29)
Podstawiajac (12.20), (12.24) do (12.29), otrzymujemy
CMRR =1+ 9mIme R (12.30)
gml + gm2
Przy pelnej symetrii uktadu wzor (12.20) upraszcza si¢ do postaci
CMRR =2g,,R (12.31)

Aby uzyska¢ duza warto§¢ CMRR konieczne jest zachowanie symetrii
uktadu 1 zasilanie wzmacniacza aktywnym zroédiem pradowym o duzej
rezystancji dynamicznej. Duza warto$¢ wspotczynnika CMRR jest
potrzebna gléwnie w celu eliminacji sygnatow zakltdcajacych, ktore
zwykle maja charakter napie¢ niesymetrycznych wzgledem masy.

Dalsze parametry wzmacniacza zostana okreslone dla ukladu
symetrycznego.

Roéznicowa rezystancja wejsciowa jest definiowana jako stosunek
matosygnatowego réznicowego napigcia  wejsciowego do
matosygnalowego pradu wejSciowego, przy zalozeniu, ze napigcie
sumacyjne U, =0.

U. U.
R, =— =—r (12.32)
! Uis=0 ly Uis=0
Ze schematu zastgpczego na rys.12.5 otrzymujemy
2
R, =2r, = Bof = 4'B°¢T (12.33)
I I
Rezystancja wejsciowa dla sygnatlu sumacyjnego
U. U.
R, = = =5 (12.34)
Ii1+|i2 U; =0 2|b U; =0

Na podstawie schematu zastepczego z rys. (12.5) otrzymujemy

R, =2+ (B, + IR = AR (12.35)
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Rezystancja wyjsciowa dla kazdego z wyj$¢ niesymetrycznych jest
praktycznie rowna rezystancji R..

Wzmacnhiacz réznicowy w zakresie duzych czestotliwosci

Charakterystyki czgstotliwo§ciowe wzmacniacza roznicowego
nalezy rozwazy¢ oddzielnie dla sygnatow - r6znicowego 1 sumacyjnego.
Moga by¢ one wyznaczone w oparciu o uktady zastgpcze dla tych
sygnalow przedstawione na rys.12.6.

Dla sygnalu r6znicowego uktad zachowuje si¢ jak pojedynczy
stopien OE bez rezystancji emiterowej, a jedynie o 2-krotnie
zmniejszonym  wzmocnieniu.  Pelna  analiza  charakterystyki
czestotliwosciowej takiego wzmacniacza zostata przedstawiona w
podrozdz. 10.5. Z kolei dla sygnatu sumacyjnego uktad zachowuje si¢
tak, jak pojedynczy wzmacniacz OE z impedancja 2Z_. w emiterze, przy

czym Z_ jest impedancja wyjsciowa zrodta pradowego w obwodzie
emiterow.

Rys.12.6. Réwnowazny uktad zastepczy wzmacniacza réznicowego: a) dla sygnatu
roznicowego, b) dla sygnatu sumacyjnego
Jezeli R 1 C. stanowia odpowiednio rezystancj¢ 1 pojemnos$é
wyjsciowa rzeczywistego zrddlta pradowego w obwodzie emiterow, to
impedancja 2Z_ jest rownoleglym potaczeniem rezystancji 2R, 1
pojemnosci Cg/2.
2R,

27, = 12.36
" 1+ jaCR (1236

Z duzym uproszczeniem mozemy przyjac, ze wzmocnienie dla sygnatu
sumacyjnego wynosi

a6) = == =S (14 jaCooR,) (1237)

Charakterystyki  amplitudowe wzmocnienia rdZnicowego |kur ,

sumacyjnego |kus| oraz wspotczynnika ttumienia sygnalu sumacyjnego

ICMRR wzmacniacza roznicowego przedstawiono na rys.12.7.
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Rys.12.7. Charakterystyki amplitudowe wzmacniacza réznicowego: a) wzmocnienia
sumacyjnego, b) wzmocnienia réznicowego, ¢) wspotczynnika CMRR

Réwnanie (12.37), okreslajace wzmocnienie sumacyjne, zawiera jedno
zero, wskutek czego wzmocnienie to rosnie 20dB/dekade powyzej
czestotliwosci

1

oRG (12.38)

Powoduje to rowniez zmniejszanie si¢ wspotczynnika CMRR wraz ze
wzrostem czestotliwosci z szybkos$cia zaznaczona na rys.12.7c.

Wzmacniacze z obcigzeniem aktywnym

Wspotczesne wzmacniacze pradu stalego, w tym wzmacniacze
operacyjne, realizuje si¢ w technologii monolitycznej. Wzmacniacze
roznicowe stanowia roéwniez bardzo czesto podstawowy blok
funkcjonalny wielu bardziej rozbudowanych analogowych ukladow
scalonych. Technologia monolityczna pozwala na uzyskanie dobrej
symetrii ukladu, a przez to zapewnienie korzystnych wlasciwosci
wzmacniacza réznicowego, okreslonych m.in. takimi parametrami jak:

napiecie  niezrownowazenia U (ang. offset voltage), prqd
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niezrownowazenia |  (ang. offset current), czy wspotczynnik thumienia
sygnatu sumacyjnego CMRR.

Napigcie niezrownowazenia U . jest to taka warto$¢ napigcia
r6znicowego, jaka nalezy doprowadzi¢ do wejsScia, aby napigcie na obu
wyjs$ciach niesymetrycznych byly jednakowe

Uos = _Uir|UCl=UCZ = (UZ _le

Prad niezrownowazenia |, jest rowny roznicy pradow

(12.39)

Uci1=Uc2

wejsciowych  (pradow  polaryzacji) wzmacniacza, ktére trzeba
wprowadzi¢ na wejScie wzmacniacza, aby napigcia na jego wyjsciach
byly jednakowe

Ios:Iir| =(Ii1_|izx

Uci=Uc2

(12.40)

Uc1=Uc2

Oprocz wielkosci napig¢ 1 pradéw niezrOwnowazenia wazne sa

ich wspotczynniki temperaturowe, ktérych male warto$ci zapewniaja
mate dryfty napigcia 1 pradu niezrownowazenia.
Typowe  wartosci  napie¢  niezrbwnowazenia  monolitycznych
wzmacniaczy roznicowych sa rzedu utamka miliwolta do kilku
miliwoltow, a ich wspotczynniki temperaturowe moga by¢ w starannie
zaprojektowanych uktadach ponizej 1uV/K.

W  rozwazanym = wczes$niej wzmacniaczu  réznicowym,
przedstawionym na rys.12.1, w kolektorach tranzystorow wtaczone sa
rezystory R. zapewniajace wzmocnienie sygnalu rdznicowego

ky ==9,R = —I‘%C (12.41)

Dla uzyskania duzego wzmocnienia, iloczyn |.R. powinien by¢ duzy,
co wymaga duzej warto$ci napigcia zasilania 1 rezystancji R..
Rozwigzaniem problemu jest zastapienie rezystancji lintowych R. przez
obciazenia aktywne, ktorych wyjSciowe rezystancje rozniczkowe sa
duze, przy malych spadkach napigcia. Role obciazen aktywnych
spetniaja zrodta statopradowe, tranzystory z ustalonym napigciem baza-
emiter a takze tranzystory w polaczeniu ,,diodowym”. Eliminacja z
uktadéw monolitycznych rezystorow liniowych o duzych wartosciach
rezystancji jest rowniez koniecznos$cia wynikajaca ze zlej jakosci tych
rezystorow oraz duzej powierzchni plytki krzemu potrzebnej do ich
realizacji (duzo wigkszej niz dla tranzystorow).
Dwa przyktady wzmacniaczy r6 znicowych z obciazeniem

aktywnym przedstawiono na rys.12.8.
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Rys.12.8. Wzmacniacze rdznicowe z obcigzeniem aktywnym: a) w postaci
symetrycznych zrédet pradowych z tranzystorami p-n-p, b) w postaci
lustra pradowego z tranzystorami p-n-p

W uktadzie na rys.12.8a w miejsce rezystoroOw R. wprowadzono
zrodla pradowe z tranzystorami T;, T, Uklad polaryzacji z
tranzystorami T¢, T 1 rezystorem Rz wyznacza wielko$¢ pradu zrodia
pradowego w obwodzie emiterow (z tranzystorem Ts) 1 zrodet
pradowych z tranzystorami T3, T4 (stanowiacych obciazenie aktywne).

Bardzo waznym rozwiazaniem, powszechnie stosowanym jako
stopien wejsciowy we wzmacniaczach operacyjnych, jest uklad z
obcigzeniem aktywnym w postaci lustra pradowego z tranzystorami T3,
T, (rys.12.8b). Zastosowanie lustra pradowego jako obciazenia
aktywnego wnosi dodatkowe korzysci w poréwnaniu do ukladu z
obciazeniami aktywnymi z rys.12.8a. W ukladzie tym wykorzystuje si¢
wyjscie niesymetryczne bez straty wzmocnienia (tj. niesymetryczne
napigcie wyjsciowe ma taka sama warto$¢ jak napigcie rdéznicowe w
uktadzie na rys.12.8a), bowiem zmiany pradu kolektora T; sa
powtarzane przez lustro pradowe T; - T4 1 dodaja si¢ do zmian pradu
kolektora T,. Przykladowo, jezeli napigcie sterujace U, spowoduje

wzrost pradu kolektora T; o wielko§¢ Al 1 zmniejszenie pradu kolektora
T, o tg sama wielko$¢, to zmiana pradu wyjsciowego Al ; wynosi

Alg =Al, —Al, =Alg, —Al ., = 2Al (12.42)

Z kolei sktadowa sumacyjna na wyjsciu niesymetrycznym jest prawie
catkowicie wyeliminowana gdyz skltadowe sumacyjne tranzystoréw T, 1
T, maja przeciwne znaki (sktadowe sumacyjne tranzystorow T, 1 T,
maja te same znaki) 1 odejmuja si¢ w obciazeniu. Dzigki temu w
uktadzie uzyskuje si¢ bardzo duza wartos¢ wspdtczynnika CMRR (w
uktadzie w pelni symetrycznym, nawet przy skomnczonej warto$ci
rezystancji R, CMRR - .
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Rys.12.9. Malosygnalowy schemat zastgpczy wzmacniacza réznicowego z rys.12.8b
1 jego kolejne przeksztalcenia: a) uwzgledniajacy zmiang potencjatu
wezta E, b) uproszczony, przy zatozeniu, ze wezet E jest masa pozorna,
c¢) koncowe przeksztatcenie schematu b

Na rys.12.9a przedstawiono matosygnalowy schemat zastg¢pczy
wzmacniacza roéznicowego z rys 12.8b dla malych czegstotliwosci, przy
zatozeniu I, =0 (zastosowano oznaczenia I, zamiast I, ) [22].

Poniewaz tranzystory T; 1 T, sa dopasowane, mozemy zalozy¢:
Mot = Toezs Ot = Omzs Uper = Upeo-

Zaniedbujac wptyw sumy pradow réznicowych ptynacych przez
tranzystory T; 1 T, na zmiang potencjalu we¢zta E mozemy przyjac, ze
wezel ten  jest zmiennopradowa masa. Przy tym zalozeniu
upraszczajacym przez rezystancj¢ dynamiczna I, nie plynie prad 1
dlatego mozna ja pomina¢. Sterowane zrodlo pradowe g,.U,,, mozna
zastapi¢ konduktancja g,,, poniewaz napigcie na tym zrodle jest rOwne
Ube3'

Rys.12.9c przedstawia koncowa posta¢ przeksztatconego

schematu zastepczego, z ktérego mozemy wyznaczy¢ wzmocnienie
wzmacniacza dla sygnatu r6 znicowego

10 OiOme M 1 O
0y "2 0+t o s 1
ir D g m3 g be3 g bed ce2 rce4 D

Tranzystory T; 1 Ty sa dopasowane, zatem (,;=0,,. ROwniez

(12.43)
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O3 >> Opess Jpes» dlatego wyrazenie (12.43) upraszcza si¢ do postaci

_Uo —_ gml —_ 1 — 1
kur - - - -
Uir gce2+gce4 ¢T/UAN +¢T/UAP nN +’7P

gdzie U,,, U, oznaczaja napigcia Erly’ego, za§ n, =¢, /UL,

(12.44)

N.=¢:/U, oznaczaja wspdtczynniki Erly’ego, odpowiednio

tranzystora n-p-n 1 p-n-p.

Przyktadowo, dla n, =200, n, =500 otrzymujemy bardzo duza

warto$é wzmocnienia dla sygnatu réznicowego: k, =1,4010°.
Matosygnatowa rezystancja wyj$ciowa, wyznaczona na podstawie

schematu zastepczego z rys.12.9c, wynosi
1 =r ” r — ZU ANU AP
ce2 ced
I (U AN + U AP )

R =o (12.45)

I0 U; =0 gcez + gce4

12.3. WZMACNIACZ ROZNICOWY Z TRANZYSTORAMI MOS

12.3.1. Charakterystyka przejsciowa wzmacniacza

W analogowych uktadach MOS wzmacniacz réznicowy spelnia
taka sama role jak w technologii bipolarnej. Schemat ideowy
wzmacniacza roéznicowego z pradowym zrodlem zasilania, z
tranzystorami MOS z kanalem wzbogaconym typu n, przedstawiono na
rys.12.10.

| T o+ U])n

ol U . o o - obcigzenie

a aktywne
I, Uor 1,
— M 1 M 2 H
Ug O“‘ l_':O —Ug —Ug C'j'_l }—0 Ug,

Ji s Rys.12.10. Schemat ideowy
= . |': M — wzmacniacza réznicowego
o 5 z tranzystorami MOS
—— U

Analizg wielkosygnatlowa wzmacniacza przeprowadzimy przy
zatlozeniu, ze tranzystory M; 1 M, pracuja w obszarze nasycenia.
Zaniedbujac efekty modulacji dlugosci kanatu oraz zaktadajac, ze
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tranzystory M; 1 M, posiadaja te same napigcia progowe przewodzenia
Uy, =U;,=U;, uklad z rys.12.10 mozemy opisa¢ nastgpujacymi
zaleznosciami wielkosygnalowymi

o1, 07 o, o
UlR:Um_UG2:U051_U052:EIﬁ_DlE _Eliﬂ (12.46)
1

0B, O
| =1,,+1,, = const (12.47)
C.
dzie B =K'PVH HC PV E
8 LD 2 oLo

C, - pojemnos¢ bramka - kanatl na jednostkg powierzchni,
U, - ruchliwos¢ elektronow,

W - szeroko$¢ kanatu,

L - dlugos$¢ kanatu,

K" - parametr transkonduktancji.
Rozwiazujac uktad réwnan (12.46), (12.47) (réwnanie (12.46) jest
réwnaniem kwadratowym) mozemy wyznaczy¢ prady |, |,. Przy
zatozeniu symetrii uktadu B, = B, = B, otrzymujemy

| 108U, BULO
|, =—+—F—R - IR 12.48
2 2E| 41° E ( )

| 1BU, BULO

.1 - 12.49
22 2E| 41° E ( )

Powyzsze zalezno$ci sa stuszne tylko dla

o1 [?

U< (12.50)

oraz, gdy tranzystory M, 1 M, pracuja w obszarze nasycenia.

Zaleznosci (12.48), (12.49) przedstawiono graficznie na rys.12.11.
Transkonduktancj¢  réznicowa wzmacniacza Wwyznaczymy

z nachylenia charakterystyki  przejsciowe; wyjsciowego pradu

réznicowego |z w funkcji wejSciowego napigcia réznicowego

lor = 1os 1o, = f(UR) (12.51)
dla spoczynkowego punktu pracy, tj. dla Uz=0 (wtedy
transkonduktancja roznicowa ma najwigksza wartosc).
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- ; R ’ EUIR
V2 -1 0 1 V2 1
Rys.12.11. Charakterystyki przejsSciowe wzmacniacza réznicowego z tranzystorami

MOS

Wykorzystujac zaleznosci (12.48, 12.49, 12.51), otrzymujemy

2 2

A, J2 K'IV\/lg K'l DlWl%
= (8.1 2 = Eﬁ - E!; =g, (12.52
WIR (Bl ) Ll Ll gml ( )

Transkonduktancja ré6znicowa wzmacniacza rdznicowego jest rowna
transkonduktancji jednego tranzystora pary ro znicowej, gdy jego prad
drenu jest rowny | /2.

O =

Wzmacniacze réznicowe MOS z obcigzeniem aktywnym.
Analiza malosygnatowa

Trzy podstawowe uklady wzmacniaczy r6znicowych MOS z
obciazeniami aktywnymi przedstawiono na rys.12.12 [22].

W uktadzie na rys.12.12a obciazenia aktywne tworza tranzystory
M; 1 My z kanatem typu n w potaczeniu ,,diodowym”. Kazdy z tych
tranzystorOw reprezentuje sterowane zrodto pradowe Q.U lub
OmaU gss»  ktore moze by¢ zastagpione roéwnowazng rezystancja
dynamiczna 1/g,, lub 1/g,,, poniewaz napigcie U, jest réwne
napigciu U, na kazdym z tych zrodet.
Ze wzgledu na mata warto$¢ rezystancji dynamicznej 1/g, uklad
charakteryzuje si¢ malym wzmocnieniem napigciowym k, dla sygnatu
r6Znicowego.

W uktadzie na rys.12.12b obciazeniem aktywnym sa stalopradowe
zrodla z tranzystorami Mj; 1 M,, z ktoérych kazdy reprezentuje
rezystancj¢ dynamiczna, odpowiednio [y, -

Matosygnatowy model zastepczy tego ukladu przedstawiono na
rys.12.13.
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Rys.12.12.  Podstawowe uklady wzmacniaczy réznicowych MOS z obciazeniem
aktywnym: a) z tranzystorami nMOS w polaczeniu ,,diodowym”, b) ze zrodiami
pradowymi na tranzystorach pMOS, <c¢) z lustrem pradowym z
tranzystorami pMOS

Poniewaz uklad jest symetryczny, g, = 0,,, to matosygnatowy

model  zastepczy dla  wejsciowego  sygnalu  rdznicowego

Uy =-U,, =U, /2 moze by¢ uproszczony do postaci jak na

rys.12.13b. Zaniedbujac wplyw sumy pradéw plynacych przez
tranzystory M; 1 M, na zmiang potencjatu wezta S mozemy przyjac, ze
wezet ten jest zmiennopradowa masa 1 mozemy dokonac jego rozcigcia.

Wtedy U =U,/2, U,=-U;/2 i na podstawie schematu

zastepczego na rys.12.13b otrzymujemy

Kz = Yo o Om (12.53)
Uir 2(gdsl + gdsS)

Ky, =iz = On (12.54)
Uir 2(gd52 + gds4)
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Uir /[\ Uggz @ m E 2f’ Q Tas2 Fasa Ud2
2 Q gml %ﬁ

O - - O

Rys.12.13. Matlosygnatlowy model =zastgpczy wzmacniacza rdéznicowego z
obciazeniem aktywnym z rys.12.12b (a) i jego uproszczona wersja dla
sygnatu réznicowego (b)

kur :Uor — _gml — _gmz (1255)
U, Ouat%s3 Yusz T Jusa

R, = B (12.56)
Qo + Juss

R,=— + (12.57)
Jas2 T Jasa

Przy sterowaniu sygnalem sumacyjnym

Ugl :UQZ :Uis9 Ugsl :UgSZ :Ugs'
W tym przypadku, na podstawie schematu zastegpczego na rys.12.13a,
otrzymujemy

Us=Ug+ (29mlU o )rds5 , skad mozemy wyznaczy¢

Yss (12.58)

© 1+ nglrdSS



258

Wykorzystujac wyznaczong wartos¢ napigcia U oraz pomijajac, w
celu uproszczenia, rezystancje dynamiczne [ryy, 4, W schemacie
zastgpczym na rys.12. 13a, otrzymujemy

U — 0l
k, =k, =k, == Imle (12.59)
Us  1+2000s
Korzystajac z zaleznosci (12.55) 1 (12.59) mozemy wyznaczy¢
wspotczynnik CMRR

CMRR — |kur| — gd33(1+ nglrdSS) (1260)
|kus| gdsz + gds4

Wzmacniacz réznicowy na rys.12.12c posiada obciazenie aktywne
w postaci lustra pradowego z tranzystorami Mj; i1 M, Uklad ten
wyrdéznia si¢ tymi samymi zaletami, co omoOwiony Wwcze $niej
odpowiednik z tranzystorami bipolarnymi, tj. na  wyjS$ciu
niesymetrycznym nie ma straty wzmocnienia w porOwnaniu do wyj scia
roznicowego oraz skladowa sumacyjna na tym wyjSciu jest prawie
catkowicie wyeliminowana.
Uproszczony schemat zastgpczy wzmacniacza z  rys.12.12¢
przedstawiono na rys.12.14. Przy konstrukcji tego schematu
zastosowano te same zatozenia upraszczajace, co w poprzedniej analizie
uktadu z rys.12.12b.

)

)

Tass| U
gm3 ] . Ff"
gml 2

Rys.12.14. Malosygnalowy model zastepczy wzmacniacza rdéznicowego z
rys.12.12¢

Wzmocnienie réznicowe, wyznaczone na podstawie przedstawionego
matosygnatowego modelu zastepczego, wynosi

=gt gt B 261
U, 2 o T 9z T Yuss Hﬂgdsz * Ogsa

Poniewaz tranzystory M; 1 My sa dopasowane (tj.9,; =0,,) oraz

O3 >>04gr Jges» to rownanie (12.61) moze by¢ uproszczone do

postaci

k, =~ om (12.62)
gdsZ + gds4
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Poréwnujac wyrazenia (12.55), (12.62) widzimy, ze na wyjsciu
niesymetrycznym wzmacniacza z obcigzeniem aktywnym w postaci
lustra pradowego nie ma straty wzmocnienia.

Wyrazajac konduktancje w rown. (12.62) przez parametry tranzystorow
otrzymujemy

« _2AkwL )t 2 KW, gz (12.63)

" (A2+A4)I _A2+A4E ILl

przy czym A, A, sa wspotczynnikami modulacji dhugosci kanatow
tranzystoréw M; 1 My.

Przykladowo, dla W,/L,=10, [=100pA, wzmocnienie rdznicowe
k, =103. Jak wida¢ wzmacniacz w technologii CMOS umo zliwia
uzyskanie znacznie mniejszego wzmocnienia (o ponad rz ad wielkos$ci)
niz jego odpowiednik w technologii bipolarnej, przy poréwnywalnych
wymiarach tranzystoréw (por. rozdz. 12.2.5).

Rezystancja wyjSciowa uktadu, wyznaczona ze schematu zast gpczego na
rys.12.14, wynosi

R = t -2 :% (12.64)

Jus2 + Gsa (/\2 +A4)|

WZMACNIACZE OPERACYJNE

Podstawowe wlasciwosci wzmachniaczy operacyjnych

Wzmacniacz operacyjny jest ukladem o sprzezeniach
bezposrednich, duzym wzmocnieniu 1 z reguly przeznaczony do pracy z
zewnetrznym obwodem ujemnego sprz¢zenia zwrotnego. Jak wykazano
w rozdz.11, sprzgzenie to zapewnia lepsza stato$¢ pracy, zwigksza
zakres dynamiczny, poprawia liniowos¢ 1 poszerza pasmo wzmacniacza.
Zewngetrzny obwod sprzezenia zwrotnego decyduje w gtownej mierze o
wlasciwosciach calego uktadu (patrz wzor (11.15)).

Na rys.12.15 przedstawiono schemat blokowy idealnego
wzmacniacza operacyjnego, ktorego napigcie wyjsciowe U, zalezy tylko
od roznicy chwilowych wartosci napie¢ wejSciowych u., na wejsciu
nieodwracajqcym (+) 1 U, na wejsciu odwracajqcym (-).

U, =K (uinl - uinz) = KyaUqg (12.65)
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przy czym K, - wzmocnienie napi¢ciowe roznicowe,
U, - wejSciowe napigcie roznicowe.

2

= 0 / :ch—ka idealna
u - n n

; o max ograniczenie

»
= Uy uinZ

i ograniczenie
/- uomin

Rys.12.15. Wzmacniacz operacyjny: a) symbol, b) charakterystyka przegciowa
u, = f(uy)

Idealny wzmacniacz operacyjny powinien posiada¢ m.in.
nieskonczenie duza rezystancj¢ wejSciowa na obu wejsciach, liniowa i
nieskonczenie stroma charakterystyke przejsciowa (k, — ), brak
ograniczen napigcia wyjsciowego, zerowa rezystancj¢ wyjsciowa, brak
ograniczen czgstotliwosciowych oraz nieskonczenie duze tlumienie
sygnatow wspolnych (CMRR — o).

Sposob sterowania 1 wyodrgbniania skladowej roéznicowej u, (ang.
differential mode) 1 skladowej wspolnej (ang. common mode)
u, =(u,, +Uu,,)/2 jest pokazany na rys.12.16.

Wilasciwo$ci wzmacniacza operacyjnego okreslane sa przy
pomocy parametréw definiowanych w identyczny sposob jak dla
wzmacniacza réznicowego.

Wejsciowy prqd polaryzacji definiuje si¢ jako $rednia
arytmetyczng pradow polaryzujacych wejsciowa parg¢ réznicowa. W
przypadku wzmacniacza z tranzystorami bipolarnymi
Iy = (I e )/ 2, przy czym |y, |5, sa pradami baz wejSciowej pary
rdZnicowej.

a) b)

f it

Rys.12.16. Sterowanie wzmacniacza operacyjnego: a) napigcia wejsciowe okreslone
oddzielnie, b) wyodrgbnienie skladowej rdznicowej U, 1 skladowej

My
2

wspolnej U,
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Typowe wartos$ci wejsciowych pradow polaryzacji wynosza: |, =10-
100nA dla wzmacniaczy bipolarnych oraz |, =0,1-10pA dla

wzmacniaczy unipolarnych z tranzystorami MOSFET.

Wejsciowy prqd niezrownowazenia |y =1,y =1y, =15 —5,-
Jego typowe warto$ci, to 50nA dla wzmacniaczy bipolarnych 1 ok.
0,5 pA dla wzmacniaczy unipolarnych.

Wejsciowe napiecie niezrownowazenia U jest to taka wartos¢
wejsciowego napigcia roznicowego, ktora sprowadza do zera napigcie
state na wyj$ciu wzmacniacza. Typowe warto$ci tego napigcia wynosza
1-5mV dla wzmacniaczy bipolarnych 1 kilka-10mV dla wzmacniaczy
unipolarnych.

Wzmocnienie sygnatu roznicowego K nazywane rowniez

ud »
wzmocnieniem otwartej petli, jest malosygnalowym wzmocnieniem
wejsciowego sygnalu roéznicowego, przy zerowe] wartosci sygnatu
wspolnego: k, =u,/u,, przy u, =0. Typowa warto$¢ Kk, wynosi ok.
100 dB dla wzmacniaczy bipolarnych 1 ok. 70 dB dla wzmacniaczy
unipolarnych.

Wzmocnienie sygnatow wspolnych K, =u,/u,, przy u, =0, jest
male i zamiast wartosci K, podaje si¢ zwykle wspdlczynnik ttumienia

sygnatu wspolnego CMRR = 20log l;”d . Wspotczynnik CMRR dla

uc
wzmacniaczy bipolarnych ma najcze¢sciej warto$¢ wigksza niz 100 dB, a
dla wzmacniaczy unipolarnych wigksza niz 60 dB.
Roznicowa rezystancja wejsciowa R, zawiera si¢ w granicach

0,2-3 MQ dla wzmacniaczy bipolarnych. We wzmacniaczach
unipolarnych R, jest bardzo duza 1 nawet nie jest specyfikowana jako

parametr wzmacniacza.
Rezystancja wyjsciowa R, wzmacniaczy bipolarnych jest

mniejsza niz 100Q, za$§ dla wzmacniaczy unipolarnych jest duzo
wigksza.

Wiasciwosci czestotliwosciowe wzmacniaczy operacyjnych okresla sig
najczesciej w zakresie malosygnalowym trzydecybelowq, gorng
czestotliwosciq granicznq (czyli czgstotliwoscia bieguna dominujacego)
oraz czestotliwosciq odciecia okre$lang tez jako pole wzmocnienia (ang.
gainbandwidth). Trzydecybelowa czgstotliwo$¢ graniczna ma znikome
znaczenie praktyczne, poniewaz we wzmacniaczach skompensowanych
zawiera si¢ w granicach od kilku do kilkuset hercow. Czgstotliwos¢
odcigcia (tj. czestotliwosC, przy ktorej wzmocnienie przy otwartej p ¢tli
jest rowne jednosci) ma wartos¢ 1-20MHz dla przecigtnych
wzmacniaczy bipolarnych 1 2-20MHz dla przecigtnych wzmacniaczy
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unipolarnych.

Podstawowym  parametrem  definiowanym w  zakresie
wielkosygnatowym jest szybkos¢ narastania napiecia wyjsciowego - SR
(ang. slew rate). Wielko$¢ te¢ definiuje si¢ jako pochodna czasowa
napigcia wyjsciowego

_ du,(t) _ Au,
dt At

Wspoélczynnik SR podaje si¢ w V/Us. Zawiera si¢ on w granicach
1-100V/us dla przecigtnych wzmacniaczy bipolarnych i unipolarnych,
przy czym wzmacniacze bipolarne majq mniejsze SR.

Wyszczegolnione parametry zwiazane s z liniowym modelem
wzmacniacza operacyjnego przedstawionym na rys.12.17.

R (12.66)

Rys.12.17. Liniowy model wzmacniacza operacyjnego

Budowa wzmacniaczy operacyjnych

Scalony wzmacniacz operacyjny jest uktadem wielostopniowym
zawierajacym stopien wejsciowy, posredni 1 wyjsciowy.

Stopien  wejSciowy  jest ~ wzmacniaczem  rdéznicowym
zoptymalizowanym dla uzyskania minimalnego dryftu, duzej impedancji
wejsciowe] oraz duzego tlumienia sygnatéw sumacyjnych CMRR. Dla
uzyskania duzego wzmocnienia calego uktadu, w réznicowym stopniu
wejsciowym oraz stopniu posrednim stosuje si¢ obciazenie aktywne.

Stopien wyj$ciowy wzmacniacza operacyjnego jest najczgscie]
symetrycznym wtornikiem emiterowym, pozwalajacym na uzyskanie
matej impedancji wyjsciowej oraz duzej warto$ci napigcia wyjsciowego



263

1 pradu obciazenia.

O warto$ci wzmocnienia napigciowego ukladu oraz o ksztalcie
charakterystyki czestotliwo$ciowej decyduja dwa pierwsze stopnie.

Zastosowanie obcigzen aktywnych 1 zapewnienie duzego
wzmocnienia w  ukladzie dwustopniowym znacznie ulatwia
kompensacj¢ charakterystyk czgstotliwo$ciowych, ktora mozna
zrealizowaé za pomoca jednego kondensatora scalonego o niewielkiej
pojemnosci. (Kazdy stopien wzmacniacza wprowadza nowe bieguny
transmitancji 1 komplikuje problem stabilno$ci uktadu ze sprzezeniem
zwrotnym).

Istnieje wiele odmian wzmacniaczy operacyjnych. Tytulem
ilustracji  sposobu realizacji  takiego wzmacniacza opiszemy
przykladowe rozwiazanie ukladowe wzmacniacza bipolarnego
1 unipolarnego.

T S

L. .
kompensacja
b) niezréwnowazenia
O

O —Ujy

Rys.12.18. Schemat ideowy wzmacniacza operacyjnego HA741: a) pelny,
b) uproszczony
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Na rys.12.18a przedstawiono pelny schemat ideowy wzmacniacza
operacyjnego UA741, zas na rys 12.18b jego schemat uproszczony,
ilustrujacy koncepcj¢ realizacji.

Uktad sktada si¢ z trzech zasadniczych czes$ci:

1) wejsciowego wzmacniacza réznicowego (tranzystory T; - T,) wraz z
obcigzeniem aktywnym (tranzystory Ts - T;) 1 zrodlem pradu
(tranzystory Tg - Tyy);

2)stopnia posredniego (tranzystory T - Ty;) wraz z obciazeniem
aktywnym (tranzystory T, - T13);

3) stopnia wyjsciowego (tranzystory Ty, Ty, diody Ty, Tio).
W wejsciowym stopniu roznicowym tranzystory Ty, T,, T3, T4 pracuja w
polaczeniu OC-OB, Cco zapewnia dobre wiasciwosci
wielkoczgstotliwosciowe. Tranzystor Ty jest Zrédtem statopradowym, a
tranzystory Ts 1 T¢ tworza obciazenie aktywne pary roznicowej. Na
bazach tranzystorow T; 1 T, jest zerowy potencjat staty wzgledem masy.
W drugim stopniu tranzystor T ¢ pracuje w konfiguracji OC,
zapewniajac duza rezystancje wejSciowa tego stopnia.
Tranzystor T; pracuje jako wzmacniacz z emiterowym sprzgzeniem
zwrotnym. Stopien ten zapewnia duze wzmocnienie dzigki zastosowaniu
obciazenia aktywnego w obwodzie kolektora T;;, a ponadto przesuwa
poziom napigcia statego. Stopien wyjsciowy z tranzystorami Ty, Ty jest
symetrycznym  wtérnikiem  emiterowym, zapewniajacym  mala
rezystancje wyjsciowa 1 przeplyw stosunkowo duzego pradu obciazenia.

Przyktad prostego wzmacniacza operacyjnego w technice CMOS
jest przedstawiony na rys.12.19.

PR D R
M, — |—M4
Jr. .
i i C H
" ST
——-o0 USSO—|}—O
u'?T i “ T“-l o
2 e ]2
Mg | — Is = |4 =
— M
< ﬂ 5 4‘%%

@ +—0 - Ug
Rys.12.19. Przyktad prostego wzmacniacza operacyjnego CMOS

Wejsciowy uktad réznicowy z tranzystorami M, M, z kanatem typu n
zasilany jest stalym pradem za zrédta pradowego M, M, z tranzystorem
Ms. Napigcie state Uy na bramkach tranzystorow Ms 1 M; z kanalem
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typu n jest wytwarzane przez dzielnik napigciowy z rezystorem Rec- 1
tranzystorem Mg w potaczeniu ,,diodowym”.

Obcigzeniem aktywnym pary roznicowej jest lustro pradowe z
tranzystorami M3, M, z kanatem typu p. Napigcie z wyjScia uktadu
réznicowego steruje tranzystor Mg stopnia wyjSciowego w konfiguracji
OS z obciazeniem aktywnym z tranzystorem M ;. W celu uksztaltowania
jednobiegunowej charakterystyki amplitudowej zastosowano pojemno $¢
kompensujaca C,. Opisany uklad charakteryzuje si¢ bardzo duza
rezystancja wyjsciowa z uwagi na bezposrednie wyjsScie z drugiego
stopnia wzmacniajacego.

Na rys.12.20 przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza
BiCMOS, w ktorym na wyjSciu zastosowano wtornik emiterowy z
tranzystorem M;; = T, zapewniajacym mala rezystancj¢ wyjSciowa.
Ukfad ten posiada bardzo podobna struktur¢ do przedstawionego
wczesnie] na rys.12.19 z tym, ze para r6znicowa jest zrealizowana na
tranzystorach M;, M, z kanatem typu p, co w powiazaniu z catoscia
struktury ukladowej pozwala na realizacj¢ wtornika emiterowego na
tranzystorze T typu n-p-n (tranzystor n-p-n jest elementem dostgpnym
w technologii BICMOS).

Réwnolegle potaczone tranzystory M;, M;,, odpowiednio z kanatem
typu n 1 p, pracuja w obszarze liniowym 1 zapewniaja prawie liniowa
rezystancj¢ dynamiczng R,. Rezystancja ta potaczona szeregowo z
pojemnoscia bramkowa tranzystora M,y formuje obwdd R,, C, do

kompensacji charakterystyki czegstotliwosciowe] wzmacniacza (z
kompensacja zera). Na schemacie pominigto polaczenia podtozy
tranzystorow do odpowiednich napigc¢ zasilajacych +U  lub —U

3_”—4“_M4 |»|\/|8 [ Mg
<« b

Rys.12.20. Dwustopniowy wzmacniacz operacyjny BICMOS

0+Up,
L<M M
{mar I!: > |NM7
><J 11—KM13:T1
in2 ml 4
iy, HE L
i a 1| My m Lu
M

0 —-Ug
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Kompensacje charakterystyki czestotliwosciowej
wzmachiacza operacyjnego

Typowy wzmacniacz operacyjny, ktorego uproszczony schemat
ideowy przedstawiono na rys.12.18b, jest ukladem dwustopniowym.
Stopniem wejsciowym jest uktad roznicowy z obciazeniem aktywnym w
postaci lustra pradowego, za$ nastgpnym stopniem jest najczesciej uktad
OE (lub OS we wzmacniaczu unipolarnym) z obciazeniem aktywnym 1i
wewnetrzng ~ kompensacja  charakterystyki czestotliwosciowe
(kondensator C,).

Uproszczony model zastgpczy  dwustopniowego  wzmacniacza

operacyjnego przedstawiono na rys.12.21.
Ck
o —
v,
U,-,,z[ o @ Rl | ¢== U @ R|| = [Uz U, ]UO

U gl &,
o ‘ ‘ ‘ o

Rys.12.21. Schemat zast¢pczy dwustopniowego wzmacniacza operacyjnego

Analiza ukladu z rys.12.21 pozwala na ilustracj¢ wpltywu
pojemnosci kompensujacej (wywotujaca efekt Millera w drugim
stopniu) na charakterystyki czg¢stotliwosciowe wzmacniacza.

Jak tatwo wykaza¢, transmitancja wzmacniacza bez pojemno §ci C, ma

postac [22]

Us(9) _ _9n ROy R @, _ Ko @, (12.67)
Uy(9) S+wfs+w,) (s+w fs+w,)
przy czym
W =-p =1
I .
| | lel (12.68)
W, =—Py =E

Rozklad biegunéw p,, p, funkcji transmitancji wzmacniacza

nieskompensowanego przedstawiono na rys.12.22, za§ na rys.12.23 linig
przerywana przedstawiono logarytmiczne charakterystyki Bodego
modutu wzmocnienia wzmacniacza.

Dla pulsacji wiekszej niz @, nachylenie charakterystyki amplitudowe;
jest rowne -40dB/dek, a modut wzmocnienia jest wigkszy niz 1 (0dB).
Nieskompensowany wzmacniacz po zamknigciu petli  sprzezenia
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zwrotnego jest zatem niestabilny. A przecie z wiadomo, ze wzmacniacze

operacyjne przeznaczone s3 wylacznie do pracy z zamknigta petla
sprze¢zenia zwrotnego.

z .
C, %0 o
C, =0 L
Rys.12.22. Rozktad zer i biegunow
& / \ S R transmitancji skompensowanego i
Py Py I 7 ‘ o nleskompensowanego wzmacniacza
operacyjnego
| k,,| dB *
2010g‘ku“‘ - - -| . -20dB/dek
[\ sodsdek
N )
. W, . = Rys.12.23. Charakterystyki modutu
I 1 . . .
: g . ~ i »  wzmocnienia skompensowanego i
W W Wy T -40dB/dek W . .
. nieskompensowanego wzmacniacza
. -20dB/dek .
: operacyjnego

Transmitancja skompensowanego wzmacniacza ma postac [22]

Uo(9) _ _ - + +C, )+ +C, )+
m_ kUO[l (SCk/gm”)]/{l S[Rl(cl CZ) RZ(CZ Ck)

+guRRCJ+SRR[CC, +C,(C, +C, )} (12.69)

Aproksymowane warto$ci biegundOw oraz pojawiajace si¢ zero nowej
transmitancji wynosza

-1

w=-p=———"— (12.70)
| | gmll RlRZCk

W, =-p, = ~ 9 G (12.71)

C:1C:2 +C2Ck +C1Ck

— gmll

z= 12.72

c (12.72)

Jak pokazano na rys.12.22 biegun p, przesunat sie w kierunku
poczatku uktadu wspétrzednych do p,, a biegun p, w kierunku

przeciwnym do p,. Linia ciagla na rys.12.22 przedstawiono

charakterystyk¢ modutu wzmocnienia skompensowanego wzmacniacza.
Jezeli dobierze si¢ takie C, , aby
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W S W, (12.73)
to wzmacniacz operacyjny bedzie skompensowany z marginesem fazy
nie mniejszym niz 45°. Przyrownujac modul wzmocnienia
skompensowanego wzmacniacza do jedno$ci, mozna wyznaczy¢ w
przyblizeniu pulsacje odcigcia

w =GB =Im (12.74)
C:k
Opisany sposob kompensacji charakterystyki czgstotliwo$ciowe]
wzmacniacza nazywany jest kompensacjq biegunem dominujqcym.

Szybkos¢ narastania napiecia wyjsciowego

Przy duzych i szybko zmieniajacych si¢ sygnatach wejsciowych
wzmacniacz operacyjny ulega przesterowaniu mimo petli sprz¢zenia
zwrotnego. Przesterowanie objawia si¢ ograniczeniem predkosci
narastania napigcia wyjsciowego. Maksymalna mozliwa predko$¢ zmian
napigcia wyjsciowego IR (ang. slew rate) ograniczona jest wydajnoscia
zrodla pradowego zasilajacego stopien wejSciowy wzmacniacza.
Wydajno§¢ pradowa roéznicowego stopnia wejsciowego zalezy od
napigcia wejSciowego U, 1 jest ograniczona do zakresu —1, +|
(rys.12.4). Z wyjscia stopnia réznicowego sterowany jest drugi stopien
wzmacniacza, ktoéry miedzy swoim wejsciem, a wyjSciem ma wiaczona
pojemnos$¢ kompensujaca C,. Dla duzej zmiany sygnalu sterujacego,
kiedy nastapi calkowite przetaczenie pradoéw tranzystoréw pary
réznicowej, maksymalny prad jaki moze ladowaé pojemnos¢ C, jest
staty 1 rowny | .

Napigcie wyjsciowe mozna zatem przedstawi¢ nastepujaco

u. () :Ci [ret (12.75)

Po obustronnym zrézniczkowaniu zaleznosci (12.75) wzgledem czasu
otrzymujemy

_du,() _ I

12.76
it  C, (12.76)

Przyktadowo, dla wzmacniacza HA741 prad | =20pA, pojemnosé
C, =30pF, skad SR=0,67V/ps. Jest to typowa wartos¢ SR dla

wigkszo$ci wzmacniaczy operacyjnych ogdlnego zastosowania.
Dostepne sa rowniez wzmacniacze operacyjne do specjalnych
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zastosowan, gtownie w technice impulsowe;j, ktorych parametr SR moze
osiaga¢ wartos¢ kilkaset, a nawet kilka tysiecy V/ps.
Jezeli pojemnos¢ C, wyznaczymy ze wzoru (12.74) 1 podstawimy do
wzoru (12.76), to otrzymamy
R=1 Yo & (12.77)
gml gm

Podstawiajac we wzorze (12.77) g,, wyrazone przy pomocy parametrow

fizycznych tranzystora, otrzymujemy:
- dla wzmacniacza bipolarnego

W
R=| |/2¢T 2000, (12.78)

- dla wzmacniacza unipolarnego

R=| ﬁ :\/';wT (12.79)
i
o
INNE WZMACNIACZE OPERACYJNE
a) Wzmacniacz transkonduktancyjny
Na rys.12.24 przedstawiono schemat ideowy
transkonduktancyjnego wzmacniacza operacyjnego - OTA (ang.

transconductance operational amplifier). Idealny OTA dostarcza pradu
wyjsciowego o warto$ci proporcjonalnej do napigcia wejSciowego,
niezaleznie od wartosci R; 1 R, co oznacza R, - ® oraz R, — .

? t ? O +Uq
T, '—|f T, T4 f'—'—k Tg

lo = gmuin

u[n l R[
O

[REF
T, ._KLTE) T, 15‘7._KET10
R ol

URE(;'

EE

Rys.12. 24. Schemat ideowy transkonduktancyjnego wzmacniacza operacyjnego
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W przedstawionym uktadzie

I0 = gmUin (1280)
IREF

g, = (12.81)
20,

Jak wynika z przedstawionego schematu 1 zaleznosci (12.80, 12.81),
zmieniajac napigcie U ., lub rezystancj¢ R mozna regulowa¢ warto$¢

transkonduktancji wzmacniacza.
Wzmacniacz OTA ma bardzo szerokie zastosowanie przy konstrukcji
filtréw aktywnych.

b) Wzmacniacz ze sprz¢zeniem pradowym

Bardzo waznym uktadem, szeroko stosowanym w praktyce, jest
wzmacniacz ze sprzezeniem prqdowym (ang. current-feedback-
amplifier), nazywany rowniez wzmacniaczem transimpedancyjnym.
Specjalna struktura uktadowa wzmacniacza, w polaczeniu z tzw.
komplementarna technologia bipolarna (ang. complementary bipolar
process) pozwala na realizacje bardzo szybkich wzmacniaczy
operacyjnych, ktorych pole wzmocnienia osiaga wartosci gigahercow, a
czasy ustalania odpowiedzi sa w przedziale od utamkéw do 10ns.
Wzmacniacze te sa réwniez realizowane jako bloki funkcjonalne w
technologii CMOS.

Rys.12.25. a) model wzmacniacza transimpedancyjnego, b) nieodwracapcy
wzmacniacz ze sprzezeniem pradowym

Na rys.12.25a przedstawiono model zastgpczy idealnego wzmacniacza
transimpedancyjnego, a na rys.12.25b wykorzystano ten uktad do
realizacji wzmacniacza ze sprzgzeniem pradowym w konfiguracji
niecodwracajacej, w ktérym zastosowano obwodd zewngtrznego
sprzgzenia zwrotnego z rezystorami R, R,.

Wtérnik napigciowy powtarza napigcie U, przytozone do wejScia
nieodwracajacego Y na wejsciu odwracajacym X. Dla uktadu idealnego
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rezystancja wyjsciowa wtornika napigciowego jest rowna zeru. Napigcie
wyj$ciowe stopnia transimpedancyjnego U, = z1,, przy czym |, jest
pradem na wejsciu odwracajacym X, a z;(jw) jest transimpedancja
uktadu. W celu zapewnienia malej rezystancji wyjsciowej catego uktadu
na jego wyjsciu roéwniez zastosowano wtornik napigciowy o
wzmocnieniu 1. Dla uktadu z zamknigta pgtla sprzezenia zwrotnego na
rys.12.25b, stosujac zasad¢ superpozycji, mozemy napisa¢ rownanie

U, =U,=U,

|, = Yn _Y, (12.82)
R IR R

UO:ZT(jw)In

Rozwiazujac uktad réwnan (12.82), otrzymujemy wzmocnienie uktadu z
zamknieta petla sprzezenia zwrotnego

: u, 0 RO 1 0
kf(Jw):—O:D'l'_[D — =
U.
. 0 ROO+R/z(jw)O (12.53)
:D_'_&ED 1 E
5 R%ﬂ/T(jw)D
przy czym T(jw) =z (jw)/R, (12.84)

jest wzmocnieniem petli sprz¢zenia zwrotnego.
Jezeli transimpedancja wzmacniacza posiada skonczona warto$é
transrezystancji R, 1 jeden biegun dominujacy, to w dziedzinie

czestotliwo$ci mozemy ja zapisac

z(jw) = Rf.w (12.85)
1+J7
wg
przy czym
1
W, = ——— (12.86)
R.C,

jest pulsacja dominujacego bieguna.
Podstawiajac  (12.85) do (12.83) oraz wykorzystujac (12.86)
otrzymujemy
: 1
K (jw) =K;o———— (12.87)
Jw
1+1%

Wy
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przy czym

=1+% , (poniewaz R; >>R,) (12.88)

jest wzmocnieniem stalopradowym uktadu z zamknigta petla sprzezenia
Zwrotnego,

Wy =W OL)— 12.89
g % Rz% (12:89)

jest pulsacja graniczna wzmacniacza z zamknigta petle sprzezenia
zZwrotnego.
Wykorzystujac (12.88, 12.89) mozemy wyznaczy¢ pole wzmocnienia

1+R2D R[]
GBO = kf Owgf H EEh)g =
(12.90)
0 RO R
A+ 2w, 1 = @,
Rz O RO "R 7

Z rownan (12.88), (12.89) wynika, ze wzmocnienie uktadu z zamknigta
petla sprzezenia zwrotnego zalezy od obu rezystancji R, R,, za$

pulsacja graniczna w, wzmacniacza zalezy tylko od rezystancji R,.
Istnieje zatem mozliwo$¢ wustalenia najpierw szerokosci pasma
wzmacniacza, przez odpowiedni dobor rezystancji R,, a nastgpnie
wzmocnienia, dobierajac potrzebna warto$¢ rezystancji R,.

Mozliwo$¢ ksztaltowania szeroko$ci pasma w, =GB niezaleznie

od wzmocnienia K, jest najwazniejsza zaleta Wwzmacniacza
operacyjnego ze sprz¢zeniem pradowym.

Na rys.12.26 podano przyktadowe charakterystyki amplitudowe
wzmacniacza z zamknigta pgtla sprz¢zenia zwrotnego, w ktorym przy
statej rezystancji R, uzyskano state pasmo, niezaleznie od wzmocnienia
regulowanego za pomoca rezystora R, .

Przy analizie wzmacniacza operacyjnego ze sprzezeniem
pradowym pominigto wplyw rezystancji wyjsciowych R i R,
odpowiednio wejsciowego 1 wyjsciowego wtdrnika napigciowego
(zaznaczonych linia przerywana na rys.12.25b oraz wplyw rezystancji
obciazenia.
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‘kf‘“ R, =100Q R, =10kQ = const
1p0 |
|
I
R =1kQ |
10
|
R =10kQ | Rys.12.26. Przykladowe charakte-
1 . . . . O\  rystyki amplitudowe wzmacniacza
1k 10k 100k 1M 10M 100M r z zamknigta petla sprzezenia
W, = const zwrotnego

W rzeczywistym wzmacniaczu, przy niezerowych warto §ciach R,
1 R, szerokos¢ pasma wzmacniacza ze sprz¢zeniem zwrotnym w
niewielkim stopniu zalezy réwniez od rezystancji R, przez co pasmo

wzmacniacza nieznacznie maleje ze wzrostem wzmocnienia
(regulowanego za pomoca rezystancji R, przy R,=const).

6 +Uc
a)
LP LP - lustra pradowe
[
vy &
u, Q—IE_>—;]—Q X
12

o-U,,

Rys.12.27. Wzmacniacz operacyjny ze sprzezeniem pradowym: a) schemat
blokowy, b) uproszczony schemat ideowy
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Na rys.12.27 przedstawiono uproszczony schemat ideowy

prostego wzmacniacza operacyjnego ze sprzezeniem pradowym wraz z
jego schematem blokowym.
Wejsciowy wtornik napigciowy tworzy symetryczny wtornik emiterowy
z tranzystorami T, T, 1 ukladem polaryzacji z tranzystorami T;, Tj.
Ponadto pary tranzystoréw Ts, T - T4, T, tworza przeciwstawne uklady
Darlingtona w celu zwigkszenia rezystancji wejSciowej uktadu. W
podobny sposéb zrealizowany jest wyjsciowy wtérnik emiterowy z
tranzystorami Ts, T 1 uktadem polaryzacji z tranzystorami T, Ts. Prad
na wejsciu nieodwracajacym |, =1,—-1,, przy czym |, oraz |, sa
pradami emiterow wejsciowego wtornika emiterowego. Prady I, |1,
przenoszone sa przez lustra pradowe Wilsona z tranzystorami Tg - Ty; 1
T3 - Ti4 1 sumowane sa w wezle Z. Wypadkowa impedancja widziana z
wezta Z jest transimpedancja z; (jw) uktadu, a napigcie tego wezta jest
powtarzane na wyjsciu jako U, =z, (jw) | .
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LINIOWE ZASTOSOWANIA WZMACNIACZY
OPERACYJNYCH

WPROWADZENIE

Wzmacniacze operacyjne dzigki swej uniwersalno$ci znajduja
powszechne zastosowanie w realizacji réznorodnych uktadow
analogowych w wielu dziedzinach elektroniki, zwlaszcza w uktadach
sterowania, automatyki a takze w ukladach pomiarowych. Uklady ze
wzmacniaczami operacyjnymi jako elementami aktywnymi prawie
catkowicie zastapity klasyczne rozwiazania tranzystorowe w zakresie
matych czgstotliwosci. Nowa generacja szybkich wzmacniaczy
operacyjnych, gtownie =z pradowym sprzgzeniem zwrotnym
o czestotliwosciach f; do 10 GHz i SR rzedu 500 - kilku tysigcy V/ps,
znacznie rozszerza zakres czgstotliwosci uktadow budowanych
W oparciu o te wzmacniacze.

Za pomoca wzmacniaczy operacyjnych  mozna realizowaé
funkcyjne operacje liniowe i1 nieliniowe na sygnatach analogowych,
takie jak np. sumowanie, catkowanie, r6zniczkowanie, przesuwanie fazy
napigcia, przetwarzanie napigcie - prad lub prad - napigcie, precyzyjne
prostowanie 1 wiele, wiele innych. Szczegdlna klasa uktadow
realizowana Ww oparciu 0 wzmacniacze operacyjne sa filtry aktywne
o charakterystykach pasmowych z biegunami zespolonymi, a przy tym
bez uzycia indukcyjnosci. Nizej zostang przedstawione zastosowania
liniowe wzmacniaczy operacyjnych w ukladach wzmacniajacych,
w uktadach realizujacych operacje matematyczne oraz filtrach
aktywnych.

PODSTAWOWE KONFIGURACJE WZMACNIACZA
OPERACYJNEGO W UKLADACH WZMACNIAJACYCH

Wzmacniacz odwracajacy

Uktad wzmacniacza odwracajacego fazg¢ pokazano na rys.13.1.
W uktadzie tym zastosowano ujemne sprze¢zenie zwrotne napigciowe
rownolegte. Zakladajac idealny model wzmacniacza operacyjnego,
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rezystancja wejsciowa R, — o 1 do wej$¢ wzmacniacza nie wplywaja
zadne prady. Zatem i, =1i,, czyli
Ut _~W — U

R R

o (13.1)

i R
o——{ ]

U,

Ry

L L
Poniewaz potencjal wejscia nieodwracajacego jest rowny

potencjalowi masy (przez rezystor R, nie ptynie prad), wige

u = o (13.2)

Kug
W idealnym przypadku, gdy k, — o, U, - 0, potencjal punktu

Rys.13.1.Wzmacniacz odwracajacy

Z jest bliski potencjatowi masy i1 dlatego punkt ten nazywany jest ,,masa
pozorng” (virtual ground). Przy zalozeniu uy =0, ze wzoru (13.1)

mozemy wyznaczy¢ wartos¢ wzmocnienia napigciowego wzmacniacza

odwracajacego
uO —_
Koot =E__% (13.3)

W celu wuzyskania najmniejszego bltedu spowodowanego
napigciem niezrOwnowazenia, powstajacego na skutek przeplywu
wejsciowych pradow polaryzujacych , nalezy dobra¢: R, = R||R,

W  ogélnym przypadku rezystory R I R, mozemy zastapi¢
impedancjami Z, i Z,; wtedy wzor (13.3) przyjmuje postaé

K =b=-2 (13.4)
U, Z

W zalezno$ci od doboru tych elementéw mozemy realizowaé
dowolng transmitancj¢ 1 uklad moze spelnia¢ szereg funkcji
(przynajmniej jedna z tych impedancji musi zapewni¢ przeptyw
sktadowej statej wejsciowego pradu polaryzacji).

Poniewaz wzmocnienie roéznicowe wzmacniacza operacyjnego
jest bardzo duze, to napigcie roznicowe Uy na zaciskach wejsciowych

wzmacniacza jest bardzo mate.
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Przyktadowo, jezeli R=10kQ, R, =100kQ, k, =10, to
K, =—10V /V. Dla napigcia wejsciowego np. u,=0,2V, napigcie
wyjsciowe U, =-2V, a bezposrednio na zaciskach wejSciowych
wzmacniacza napigcie Uy =-U,/k, =20uV tj. 10 000 razy mniej
niz u,.
Z tego wzgledu przyjmuje sig, ze na zaciskach wejSciowych
wzmacniacza operacyjnego wystepuje ,.bezpradowe zwarcie”.

Zwarcie jest bezpradowe, poniewaz prad wejsciowy przez to zwarcie
praktycznie nie przeptywa, kierujac si¢ niemal w catosci z rezystora R,
do rezystora R,.

Rezystancja wejsciowa uktadu wynosi

Ry == y=R =
U ")y 4o
R Kig (13.5)

010 ooy [
= ) E—— = - =
R ks Tk Rd e 0

poniewaz |ku0f | <<k,
Wykorzystujac zasadg ,,bezpradowego zwarcia” na wejsciu
wzmacniacza operacyjnego mozemy bezposrednio wyznaczy¢: R = R.

Z uwagi na bardzo silne ujemne sprzg¢zenie zwrotne napigciowe,

rezystancja wyjsciowa R, =R “T:U—Of| (R, jest rezystancja wyjsciowa
d

wzmacniacza operacyjnego) jest pomijalnie mata 1 uktad zachowuje si¢
prawie jak idealne sterowane Zrodto napigciowe.

Trzydecybelowa pulsacja graniczna wzmacniacza @, jest rOwna
ilorazowi pulsacji odcigcia ; wzmacniacza operacyjnego 1 modutu
stalopradowego wzmocnienia |K,;| wzmacniacza

Wy = (13.6)

W
Kuor|
co bezposrednio wynika z zasady, ze pole wzmocnienia jest stale 1
rowne pulsacji odcigcia wzmacniacza operacyjnego.

Wzmacniacz sumujacy

W uktladzie przedstawionym na rys.13.2. mozemy zrealizowaé



13.2.3.

278

sumowanie napiec.

LR R
L R

o2

L‘*ns i1 Rl
o—{
U, Ud\J/ ©
L‘*nl
Rl [
R =

Rys.13.2. Wzmacniacz sumujacy

Zaktadajac  idealny model = wzmacniacza  operacyjnego,
otrzymujemy i, +1, +i; =i,.
Stad
uo - — R4 %“\nl +qn2 +qn3E
R R R
Przy doborze jednakowych wartosci rezystorow R =R, =R, =R
otrzymuje si¢ w uktadzie sumowanie napigé

u0 = _% (uinl +uin2 +qn3) (138)

(13.7)

Rezystancje wejsciowe ukladu widziane z kazdego z wejsé
wynoszg odpowiednio R, R, R,.
Dla  zminimalizowania  wplywu napigcia  niezrOwnowazenia,
powstajacego na skutek przeptywu wejSciowych  pradow
polaryzujacych, nalezy dobra¢ R, = R||R,||R|IR,-

Wzmacniacz nieodwracajacy

Podstawowy uktad wzmacniacza nieodwracajacego
przedstawiono na rys.13.3. W ukladzie tym zastosowano ujemne
sprz¢zenie zwrotne napigciowe szeregowe (a nie rownolegle jak we
wzmacniaczu odwracajacym). Dlatego w uktadzie tym nalezy si¢
spodziewa¢ (w stosunku do wzmacniacza odwracajacego) bardzo duzej
rezystancji wejsciowe;.

Zgodnie z oznaczeniami na rys.13.3 otrzymujemy

_ B, R b
uo_kud Uy _kud Euﬁn U, R1+ RQE (139)
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uin u2
=~ =L =
Rys.13.3. Wzmacniacz
nieodwracajacy
Stad
g =ty R (13.10)
Kug R+R
Dla k, — o otrzymujemy
+
kuof=i=—Rl R (13.11)

Wzmocnienie jest dodatnie 1 wigksze od jednosci. We
wzmacniaczu nieodwracajacym nie ma punktu ,masy pozornej” 1 w
przeciwienstwie do wzmacniacza odwracajacego w uktadzie tym
wystepuje wejsciowy sygnal sumacyjny, ze wzgledu na sterowanie obu
wejs¢. Poniewaz wzmacniacz nieodwracajacy jest ukladem
Z napig¢ciowym, szeregowym sprz¢zeniem zwrotnym, to roznica zwrotna
Wynosi

F:1+kudi:1+&z& (13.12)
R+R Koot Kuor
W oparciu o elementarng teori¢ sprzgzenia zwrotnego mozemy
wyznaczy¢ rezystancj¢ wejsciowa 1 wyjSclowa wzmacniacza
nieodwracajacego

Rt = R Ka (13.13)

I(uof
kuof
Ry =R
Kug
przy czym R, ,,R sa odpowiednio rd6znicowa rezystancja wejSciowa
1 rezystancja wyj§ciowa wzmacniacza operacyjnego.
Rezystancja R, odpowiadajaca wyrazeniu (13.13) jest bardzo

(13.14)

duza 1 moze by¢ pominigta, natomiast ograniczeniem WwejScClowe]
rezystancji wzmacniacza nieodwracajacego jest wejSciowa rezystancja
R, dla sygnatow wspdlnych, ktora nie jest objgta petla sprzgzenia
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zwrotnego. Rezystancja R, jest tak mata, Ze praktycznie uklad

zachowuje si¢ prawie jak idealne sterowane zrodlo napigciowe.

W celu zminimalizowania wptywu napigcia niezrOwnowazenia,
powstajacego na  skutek  przeptywu  wejSciowych  pradow
polaryzujacych, nalezy zapewni¢: R, = R||R,, gdzie R, jest rezystancja
zrodia sterujacego.

Wtérnik napieciowy

Przyjmujac we wzmacniaczu nieodwracajacym R, =00 uzyskuje

sig, zgodnie ze wzorem (13.11), wzmocnienie napigciowe rowne
jednosci. Uktad pracuje wtedy jako wtornik napigciowy (rys.13.4)
1 charakteryzuje si¢ bardzo duza rezystancja wejSciowa, ktora
w ukladzie rzeczywistym stanowi rownolegle potaczenie wejSciowe;j
rezystancji dla sygnaléw wspolnych 1 wejsciowe] rezystancji
roznicowe]  wzmacniacza pomnozonej przez wzmocnienie przy
otwartej petli sprzgzenia zwrotnego (R, =R,.||IR.«Kq)- Rezystancja

wyjSciowa jest pomijalnie mata, R, =R /K, . Warto$¢ rezystancji R
nalezy tak dobra¢, aby byta rowna rezystancji wewngtrznej zrodla
sygnahu.

R
—1
o——+
R
T 1
— — Rys.13.4. Wtornik napigciowy
Trzydecybelowa pulsacja graniczna wtérnika napigciowego wynosi
Wy = Wy (13.15)

Wzmacniacz réznicowy

Na rys.13.5 przedstawiono wzmacniacz rdznicowy ze
sprz¢zeniem zwrotnym, ktoéry moze stuzy¢ do odejmowania dwodch
napigc.
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R R
o—f Fo——1
Ung U, ~
! | |_O ! | |_O ud\L + Kyg —0
l'%nz RS u, R4 TUO

o—f ] L1 1 é Rys.13.5. Wzmacniacz réznicowy

do odejmowania napigé

Przy zalozeniu, Zze wejScie wzmacniacza nie pobiera pradu
mozemy napisac relacje

_ R,
U, _an
+
R (13.16)
l'Jﬁnl _ ul — ul B uo
R R,
Jezeli K, — o, to U =U, izréwnan (13.16) otrzymujemy
_HR+RLUR, R,
— —= 13.17
U, E’ﬁma Uy — Ri Un ( )

Stosujac: R =R, R =R, uzyskuje si¢ napigcie wyjSciowe
proporcjonalne do réznicy napig¢ wejsciowych

Uy =72 (U = ) (13.18)

R
W celu zapewnienia minimalnego btedu wynikajacego z napigcia
niezrOwnowazenia, spowodowanego wejsciowymi pradami

polaryzujacymi nalezy dobra¢ R||R, = Ri||R,.
13.3. UKLADY CALKUJACE | ROZNICZKUJACE

13.3.1. Uktad catkujacy

Stosujac kondensator ~ w obwodzie sprzgzenia zwrotnego
wzmacniacza odwracajacego, jak na rys.13.6, otrzymujemy uktad
catkujacy, nazywany powszechnie integratorem Millera.

Jezeli zastosujemy zapis operatorowy Z, =R, Z, =1/sC, to
rownanie (13.4) przyjmuje postac

U,(s) = —% (13.19)
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-

+ 7%
Ea

Zaleznos¢ (13.19) w dziedzinie czasu oznacza
1 t
u(t) = ———[u,(t)dt (13.20)
=g [l

Integrator z rys.13.6 nie uwzglednia warunkow poczatkowych
w procesie catkowania.
Transmitancja integratora, wyznaczona z rOwnania (13.19), wynosi

Rys.13.6. Integrator

||}—o =

_U(9__ 1 _ »
H,(s)—Um(S)— SRC- s (13.21)
przy czym
_ 1
w, “RC (13.21a)

nazywa si¢ pulsacjq integratora.

Uktad catkujacy, ktorego transmitancja opisana jest rOwnaniem
(13.21) nazywa si¢ integratorem idealnym. Jak zaznaczono linia
przerywana 1 na rys.13.7, charakterystyka modulu transmitancji
idealnego integratora jest prosta o nachyleniu - 20 dB/dek w calym
zakresie czgstotliwosci, a pulsacja odcigcia charakterystyki, czyli
pulsacja przy ktérej modut transmitancji jest réwny 1 (lub 0 dB), jest
rowna pulsacji integratora (w,). Kat przesunigcia fazowego napigcia
wyj$ciowego w integratorze idealnym wynosi - T2 dla kazdej pulsacji.

W rzeczywistym integratorze konieczna rzecza jest uwzglednienie
skonczonego wzmocnienia 1 skonczonego pasma wzmacniacza
operacyjnego.

Przyjmujac, ze wzmocnienie wzmacniacza operacyjnego opisuje
jednobiegunowa funkcja

ka(S) = % (13.22)

1+ >
Wy
dla integratora na rys.13.6 mozemy napisa¢ rGwnanie
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Ui(s) +Uq(s)
R
Uy(s) =

==[Uo(9) +Uy(s) sC

U9 (13.23)

Ky (5)

Rozwiazujac bardzo prosty uklad réwnan (13.23) mozemy
wyznaczy¢ transmitancj€¢ napigciowa rzeczywistego integratora

H.(S)=5°(S) =- % - (13.24)
O e rgror T RE
H Wy O W,

Poniewaz  k,+1=Kk, oraz stosujac oznaczenie (13.21a)
otrzymujemy
H,(s)=- % (13.25)

0 0
SDDH_SD

w kOO ky w00
Réwnanie (13.25) wskazuje, Ze transmitancja rzeczywistego integratora
posiada dwa bieguny:

|01=-%, p, = —k, W, =0y (13.26)

oraz skonczong warto§¢ wzmocnienia stalopradowego, rowna K, .

) A
H, (jw) dB
~
K, N
Wzmacniacz
operacyjny
3 Integrator
—-20dB/d idealny
1 W
“ Wy Tntegrator @i W
ko rzeczywisty \2 |
—40dB/dek " ™

Rys.13.7. Charakterystyki modutu transmitancji: 1- integratora idealnego,
2 - integratora rzeczywistego, 3 - wzmacniacza operacyjnego

Charakterystyke modutu transmitancji rzeczywistego integratora
przedstawiono linig ciagla 2 na rys.13.7, na ktorym roOwniez zaznaczono
charakterystyke amplitudowa wzmacniacza operacyjnego (linia 3).

Jak  widac, aproksymowane charakterystyki  modutow
transmitancji integratoréw: idealnego 1 rzeczywistego pokrywaja si¢
tylko w przedziale pulsacji w. / Kk, < w< . Jednak pulsacja sygnatu
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na wejsciu integratora musi by¢ mniejsza niz w;, poniewaz dla w = w;
wystgpuja  juz  duze roznice pomigdzy  charakterystykami
czgstotliwosciowymi  integratora  idealnego 1 rzeczywistego:
w amplitudzie - 3 dB oraz w fazie - 11/ 4.

Uktad rézniczkujacy

Najprostszy sposob realizacji  wukladu rozniczkujqcego (ang.
differentiator) ze wzmacniaczem operacyjnym przedstawiono na
rys.13.8.

i ¢ i R

o—|
uin
Uyl
€L

Iy
. 2

Rys.13.8. Uktad rézniczkujacy

Przyjmujac w tym ukladzie Z,=1/sC, Z,=R, otrzymujemy
w dziedzinie operatorowe;j

U,(s)=-R, CsU,(s (13.27)
W dziedzinie czasu odpowiada to zale znosci
u(t)=-R, qust(t) (13.28)

Transmitancja napigciowa idealnego ukladu rozniczkujacego,
wyznaczona z zalezno$ci (13.27), wynosi

U,(s) s
Hy(s)=—=+5=-SR C=-— 13.29
o(9) U9 SR, (13.29)
Wielko$¢ w, =1/ R,C nazywa si¢ pulsacja uktadu rézniczkujacego.
Transmitancja (13.29) ma pojedyncze zero w zerze. Na rys.13.9
przedstawiono linig przerywang 1 charakterystyke modutu transmitancji
idealnego uktadu ro6zniczkujaego. Nachylenie charakterystyki wynosi
+ 20 dB / dek, a modut transmitancji jest rowny 1 (lub 0 dB) dla pulsacji
w,. Kat przesunigcia fazowego napigcia wyjsciowego w idealnym

uktadzie r6zniczkujacym wynosi +Tt/2 dla kazde; pulsacji.
W przypadku rzeczywistego uktadu rozniczkujacego, gdy wzmacniacz
operacyjny ma skonczone wzmocnienie i skonczone pole wzmocnienia,
mozemy przeprowadzi¢ rozwazania analogiczne do tych, jakie
przeprowadzono  dla  integratora. @ Transmitancj¢  napigciowa



13.4.

13.4.1.

285

rzeczywistego uktadu rézniczkujacego opisuje zaleznos¢

O s/ @,
ol U9 ¢ +s;((,ud + a)g) +(k, +1) @, o K@ @ (1330)

Charakterystyke¢ modutu transmitancji rzeczywistego ukladu
rozniczkujacego, odpowiadajaca zaleznosci (13.30), przedstawiono
linia ciagla2 na rys.13.9, wraz z charakterystyka amplitudowa
wzmacniacza operacyjnego (linia 3).

A

dB
Wzmacniacz
ol operacyjny
<, +20dB/dek

Idealny uktad
S N
kowg rozniczkujqcy

Rzeczywisty uklad
rozniczkujqcy

w

Wy
VG = 200B/ dek

Rys.13.9. Charakterystyki modutu transmitancji: 1 - idealnego uktadu
rozniczkujacego, 2 - rzeczywistego uktadu rdézniczkujacego,
3 - wzmacniacza operacyjnego

Aproksymowane charakterystyki modutéw transmitancji ukladow
rozniczkujacych: idealnego 1 rzeczywistego pokrywaja si¢ w zakresie

w
pulsacji w< W, @ = klgzé :

FILTRY AKTYWNE

Klasyfikacja filtréw aktywnych i metody ich realizacji

Rozpatrywane w niniejszym rozdziale filtry aktywne stanowia
grupe liniowych uktadow stacjonarnych, realizowanych w oparciu
o blokowe uktady aktywne, jakimi moga by¢ scalone wzmacniacze
operacyjne, zyratory lub zespoly odpowiednio potaczonych
tranzystorow oraz poduktadu ztozonego z pojemnosci, rezystancji lub
aktywnych elementéw transkonduktancyjnych. Jezeli do realizacji
filtrow aktywnych wykorzystuje si¢ rezystancje, to takie filtry nazywa
si¢ filtrami aktywnymi RC. Filtry realizowane tylko z elementow
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aktywnych 1 pojemno$ci nazywa si¢ filtrami aktywnymi C. Filtry te
realizuje si¢ w postaci scalonych uktadow MOS 1 zaleznie od rodzaju
pracy (z sygnatem ciaglym czy tez probkowanym) dzieli si¢ je na filtry
aktywne:

- C przelqczane (ang. switched capacitor)

- pracujqce w czasie ciqglym (ang. continous time filters).

Zalety filtrow aktywnych, w pordwnaniu z pasywnymi filtrami
RLC, sa szczegolnie wyraznie widoczne w zakresie matych i $rednich
czestotliwosci  (do ok. 100 kHz), gdyz unika si¢ w tym przypadku
stosowania ktopotliwych w uzyciu cewek indukcyjnych o duzych
indukcyjnos$ciach. Zadaniem filtru aktywnego jest zrealizowanie zadanej
transmitancji w postaci wymiernej funkcji H(s) zmiennej zespolonej
S=0 + jw, aproksymujacej zadane charakterystyki filtru.

_U(s) _a,s"+..+3, _a, Mi(s-2)
H(s)= Us(s) b +..+h b M (s-p) (13.31)

gdzie:
a,b, -rzeczywiste wspolczynniki wielomianow,

z,p - zera i bieguny funkcji H(s) dlai=0,1,2,.....,m,

j=0, 1, 2,...,n.
Pasywne obwody RC nie pozwalaja na uzyskanie dowolnego rozktadu
zer 1 biegunoéw transmitancji (w lewej polptaszczyznie zmiennej S), jak
to ma miejsce w przypadku pasywnych obwodéw LC.

W filtrze aktywnym ze wzmacniaczem operacyjnym, korzystajac
z whasciwosci sprz¢zenia zwrotnego, mozna tak modyfikowac potozenia
zer 1 biegundw funkcji transmitancji, aby otrzyma¢ wymagany ich
rozklad dla zapewnienia zadanej charakterystyki filtru. Potozenie
biegunow funkcji transmitancji w lewej potptaszczyznie zmienne;j s, tj.
zapewnienie ujemnych warto$ci ich rzeczywistych czg$ci, gwarantuje
stabilna prace filtru. Jezeli bieguny transmitancji filtru leza na osi  jw,
to filtr staje si¢ uktadem niestabilnym. Wymagania stawiane filtrom
wiaza si¢ najczesciej z realizacja zadanej charakterystyki modutu i fazy
transmitancji H(S) dla s= jw

H(s) = |H(w)| exp| j ¢ ()] (13.32)
gdzie:

|H (w)| - charakterystyka modutu,

¢(w) - charakterystyka fazy.

Dokonujac podziatu filtréw za wzgledu na pasmo czgstotliwosci
przenoszonych  sygnaléw  mozemy  wyr6zni¢:  filtry  dolno-
1 gdrnoprzepustowe, filtry srodkowoprzepustowe, filtry
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srodkowozaporowe, filtry wszechprzepustowe ( o statej wartosci
modutu 1 fazie bedacej funkcja czgstotliwosci) 1 inne. Charakterystyki
czestotliwosciowe wymienionych rodzajow filtrow moga by¢ dowolnie
ksztaltowane w zalezno$ci od sposobu ich zestrojenia. Najczgscie] sa
stosowane typowe charakterystyki: maksymalnie ptaska (Butterwortha),
rownomiernie falista (Czebyszewa), maksymalnie liniowej fazy
(Thomsona), eliptyczna (Cauera), aperiodyczna krytyczna itp.
Wilasciwosci tych charakterystyk moga by¢ przedstawione zarowno
przez wartosci  wspotczynnikow wielomianéw  funkcji wymiernej
H(9), jak i za pomoca rozktadu zer i biegunow funkcji transmitancji na
ptaszczyznie zmiennej zespolonej. Czgsciej jednak wlasciwosci te
reprezentowane sa  przez warto$ci charakterystycznych pulsacji
biegundéw funkcji transmitancji i ich dobroci. Po dokonaniu wyboru
odpowiedniej charakterystyki czgstotliwosciowej, w zaleznosci od
wymaganego rodzaju i wlasciwosci filtru, kolejnym zadaniem jest
wybdr optymalnej realizacji transmitancji filtru, czyli wybor struktury
uktadu. Koncowym etapem projektowania filtru jest wyznaczenie
wartosci elementéw  przyjetej struktury i ich optymalizacja pod katem
roznych wymagan. Wymagania te sprowadzaja si¢ najczesciej do
minimalizacji wrazliwosci modulu transmitancji na rozrzuty wartosci
elementdéw, zmiany temperatury, czasu itp.

W ciagu kilkudziesigcioletniego rozwoju teorii filtréw aktywnych
zaproponowano bardzo wiele metod projektowania i realizacji tych
uktadow, z ktérych kilka znalazto szerokie zastosowanie.

Wigkszo$¢ znanych obecnie sposobow realizacji aktywnych
filtrow opiera si¢ na jednej z dwoch ogdlnych metod:

— kaskadowej,
— wielopetlowego sprzezenia zwrotnego.

Realizacja metoda  kaskadowa polega na  rozkladzie
(dekompozycji) transmitancji wysokiego stopnia na struktury
o transmitancji drugiego stopnia i ewentualnie jedna transmitancje
pierwszego stopnia. Funkcja transmitancji H(S) moze by¢
przedstawiona w postaci iloczynu wymiernych funkcji rzeczywistych
stopnia nie wigkszego niz dwa.

N(s)

H9= 5 =[]#(9- ﬂnNAkk—((z)) (1333)

k k
gdzie: stopien Nk(s) <stopien I\/Ik(s) <2.

Na uwage zastuguje fakt, ze zbior zer 1 biegundéw transmitancji
H.(S) tworzacych kaskadowa realizacje filtru aktywnego jest

identyczny ze zbiorem zer i biegunéw realizowanej funkcji H(Ss).



13.4.2.

288

Procedura syntezy filtrow przy metodzie kaskadowej jest prosta,
opiera si¢ bowiem na realizacji izolowanych sekcji drugiego rzedu.
Stabilnos¢ filtru kaskadowego jest okreslona stabilnoscia sekcji.
W odréznieniu od metody kaskadowej, metoda wielopgtlowego
sprzezenia zwrotnego polega na objeciu blokow drugiego rzedu
(ewentualnie pierwszego) jedna lub wigksza liczba petli nielokalnego
sprz¢zenia zwrotnego. W zbiorze zer i biegunéw blokow aktywnych
wystgpujacych w  strukturze filtru z wielopgtlowym sprzgzeniem
zwrotnym  znajduja si¢ takie zera i bieguny, ktoére nie sa zerami
i biegunami realizowanej funkcji transmitancji H(S) (inaczej, niz przy
realizacji kaskadowej). Ta metoda realizacji filtréw jest trudniejsza,
umozliwia jednak - w pordéwnaniu z metoda kaskadowa - uzyskanie
charakterystyk  czestotliwosciowych  filtrow o mniejszych
wrazliwo$ciach na zmiany parametrow filtru.

Procedura syntezy filtrow z wielopgtlowym sprzezeniem
zwrotnym jest oparta na symulacji bezstratnych filtrow LC pracujacych
migdzy dwoma rezystancjami lub wykorzystaniu metod zmiennych
stanu. W tej bardzo zroznicowanej grupie filtrow aktywnych na
szczegldlne wyrdznienie, ze wzgledu na szerokie zastosowania
praktyczne, zasluguja:

— filtry aktywne z zastosowaniem struktury FLF (Follow the Leader
Feedback) oraz typu ,,Leap - Frog”,

— filtry aktywne z bezposrednia symulacja indukcyjnosci
w prototypowych filtrach RLC,

— filtry aktywne realizowane na zasadzie zmiennych stanu.

Ze wzgledu na ograniczona objetos¢ podrecznika przedstawimy

tylko kilka metod realizacji filtréw aktywnych:

— realizacja kaskodowa z sekcjami bikwadratowymi,

— bezposrednia symulacja indukcyjnosci w filtrach LC,
— filtry realizowane na zasadzie zmiennych stanu,

— filtry C - przetaczane,

— filtry C pracujace w czasie ciagltym.

Filtry bikwadratowe

Sekcja bikwadratowa ma za zadanie zrealizowac transmitancjg
+ + N, (S
H(g=2Stasta_ N9 (13.34)
S+bs+h S+bs+h

przy czym N, (S) jest wielomianem stopnia drugiego lub nizszego.

Przy projektowaniu sekcji bikwadratowych na ogét korzysta sie
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z postaci  znormalizowanych transmitancji H, (S). Normalizacji
podlegaja réwniez  wartosct elementéw pasywnych RC sekcji.
Znormalizowana funkcja H, (S) ma postaé

_ N (S) _ N (S)
H.(s) = = (13.35)
sz+('gs+a)g (S_Q)(S_pz)

gdzie: p,, p, - sa biegunami transmitancji Hk(s).
Dla dobroci Q>1/ 2 bieguny sa zespolone

W, . — .
P, = —ﬁ ijﬁ«MQ -1=0, tjw, (13.36)
Czesci rzeczywiste 1 urojone biegundéw okreslone sa zalezno$ciami
w
g, =—" 13.36a
» =720 ( )

W, = W, i —4(1?2 (13.36b)

Pomigdzy pulsacja w, 1 dobrocia Q, a czgscia rzeczywista 1 urojong
bieguna istnieja nastgpujace zaleznosci

W, =,/0 + & (13.37)
Q= [To 7%, o (13.38)

2loy| 2o,
Czasem, zamiast dobroci Q definiuje si¢ wspolczynnik tlumienia
== (13.39)
2Q

Dla duzych wartosci Q pulsacja bieguna w, (nazywana niekiedy

pulsacjq charakterystyczng filtru) jest prawie rOwna czgsci urojone;j
bieguna (zgodnie z zaleznoscia (13.36b) w, = w,).

Z poréwnania mianownikow wyrazen (13.34 1 13.35) otrzymuje si¢

s +bhs+h =¢ +% +0, (13.40)
W podobny sposdb otrzymuje si¢ zalezno$ci

Q=.h, /b oraz w, =4/, (13.41)

W zaleznosci od postaci wielomianu licznika N, (S) mozna
otrzymac filtry réznych typow:
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a) filtr dolnoprzepustowy (ang. lowpass filter)
w;

H,, =H, (13.42)

W
§+(;s+w§

Modut transmitancji przyjmuje wartos¢ maksymalna dla pulsacji rownej
czgsci urojonej bieguna (wzor 13.36), jednak dla duzych Q, w,= w,
iw takim przypadku maksymalna warto§¢ modutu transmitancji
wystepuje prawie przy pulsacji bieguna (rys. 13.10a). Wyskoki
charakterystyki amplitudowej sa tym wigksze, im wigksza jest dobro¢
filtru. Dla dobroci Q=1/+/2 otrzymujemy tzw. charakterystyke

maksymalnie plaskq 1w tym przypadku gorna trzydecybelowa pulsacja
graniczna jest rowna pulsacji bieguna.

b) filtr gornoprzepustowy (ang. highpass filter)

HHP(S) =H, : (13.43)

?+%s 102

Jak  pokazano na  rys.13.10b, réwniez dla  filtru
gérnoprzepustowego mozna wyrdézni¢ charakterystyke maksymalnie
plaska dla Q=1/+/2.

c) filtr srodkowoprzepustowy (ang. bandpass filter)

w, S
Hes (S) = H, 0

(13.44)
§+-2s+w;

W przypadku filtréw §rodkowoprzepustowych przewaznie Q>>11tym
samym cz¢S¢ urojona bieguna jest rowna pulsacji bieguna, bgdacej
jednoczesnie pulsacja srodkowa filtru.

Poniewaz dobro¢ filtru jest réwna dobroci bieguna, to
trzydecybelowe pasmo filtru jest rowne

B = AWy, = Wy, = @y =2 TA fo =2 g (13.45)
Jak pokazano na rys.13.10c, charakterystyka modutu transmitancji ma
asymptotyczne nachylenia + 20 dB/dek i - 20 dB/dek.
d) filtr srodkowozaporowy (ang. bandreject filter)
¢+ %P s40f
Hgs (S) = H, 8 (13.46)
§+-2s+w;
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a) 0)
‘HLP‘A [dB] ‘HBP‘A [dB]
Ho QZ > Ql HO
Q>Q
Qf— — — — — Q Q= — o — —
0
\
\ - 20dB/ dek
\
\ + 20dB/ dek - 20dB/ dek
\

logw Iogm
w, i i
b)
“_"_'HP‘“ [dB]
oL Q>Q
Q
Q
o -
Q=+2/2
+20dB/ dek [
|
\
|
wO

Rys.13.10. Charakterystyki amplitudowe filtrow bikwadratowych:
a) dolnoprzepustowego, b) srodkowoprzepustowego,
¢) gornoprzepustowego, d) sSrodkowozaporowego

Dla Q, > Q otrzymujemy filtr Srodkowozaporowy, za$ dla Q,= oo filtr

eliptyczny o charakterystyce amplitudowej przedstawionej na rys.13.10d
o transmitancji

Ho (9= H, 22 2 (13.47)

0, Qu,

e) filtr wszechprzepustowy (uktad op6zniajacy Pade’go drugiego rzedu)
(ang. allpass filter)
¢-Ysiaf
H e (S) = H, o (13.48)
§+-2s+w;

Charakterystyke fazowa tego filtru okresla zalezno$¢
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w

®,,(w)=-2arctg ZQ(E); (13.49)
1--5
wO

W filtrach aktywnych wspotczynniki funkcji transmitancji zaleza
od warto$ci elementow pasywnych oraz od wzmocnienia elementu
aktywnego. Istotnym parametrem filtru jest jego wrazliwos¢ (ang.
sensitivity). Definiuje si¢ wrazliwo$¢ Q oraz w, na zmiany wartosci

elementow pasywnych i wzmocnien elementow aktywnych tworzacych
filtr (wartosci te og6lnie oznaczono tu jako X).

Q:ﬁd_Q' wo:i%
> Qax’ > w, 9% (13.50)

I=12,..n
oraz wrazliwo$¢ zer i biegunow
_%0Z. o _X0p
S = zdx > p Jx (13.51)

Wrazliwos¢ filtru jest istotnym kryterium jakosci filtru i powinna
by¢ minimalizowana.

Elementami aktywnymi stosowanymi w sekcjach drugiego rzedu
filtru kaskadowego sa najcze$ciej wzmacniacze operacyjne w uktadach
odwracajacych lub nieodwracajacych, ze sprz¢zeniem zwrotnym
dodatnim lub ujemnym. Sekcja filtru moze tez zawiera¢ uktad kilku
wzmacniaczy operacyjnych z mieszanym sprzgzeniem zwrotnym.
Uktady z jednym wzmacniaczem zapewniaja na ogo6t mata dobro¢
(Q<10) 1 sa bardziej wrazliwe, niz uklady z kilkoma elementami

aktywnymi, w ktérych Q>10. Zastosowanie ujemnego sprz¢zenia

zwrotnego we wzmacniaczu dziata stabilizujaco na parametry filtru.
Duza rezystancja wejsciowa i mata rezystancja wyjsciowa wzmacniacza
zapewniaja odpowiednia separacj¢  poszczegoOlnych sekcji filtru
kaskadowego 1umozliwiaja niezalezne zestrajanie tych sekcji, bez
wzajemnego oddzialywania.

W monografiach poswigconych tematyce filtrow aktywnych
mozna znalez¢ obszerny przeglad metod syntezy sekcji bikwadratowych
1 r6znych sposoboéw ich realizacji. Tytutem przykladu przedstawimy
powszechnie znany uktad zaproponowany w 1954 roku przez
Sallen-Key’a, ktory w zaleznos$ci od konfiguracji elementow sprzezenia
zwrotnego moze realizowaé wszystkie typy filtrow bikwadratowych
[85].
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Us
Rys.13.11. Dolnoprzepustowy

filtr Sallen-Key’a

Na rys.13.11 przedstawiono filtr dolnoprzepustowy, w ktorym
zastosowano wzmacniacz niecodwracajacy.
Stosujac np. napigciowe prawo Kirchhoffa w uktadzie, mozna
wyznaczy¢ jego transmitancje
K,

Uq(s) _ RRCGC,
Ld$—u($— 1 a-k( . (13.52)
Haq RC RGH T RRGGC
gdzie kK, =1+R / R, (13.52a)

Poréwnujac wyrazenie (13.52) z jego znormalizowana postacia (13.42)
otrzymujemy
1

°" JRR GG,
1

Q= VRRGG, (13.54)

0 1 1 1-k,O
0+ + n
ORC, RC RGO
H, =k, (13.55)

(13.53)

Najmniejsze wrazliwosci dolnoprzepustowego filtru Sallen-Key’a
otrzymuje si¢ w przypadku, gdy wzmacniacz o wzmocnieniu k, zostanie

przeksztatcony we wtornik napigciowy (k, =1). W tym przypadku dla

R=R =R
C _2Q oraz C, = 1 (13.56)
W, 2Q w,
za$ wrazliwosci dobroci Q 1 pulsacji w, sa rowne
=0 FK=+1/2; SP=5%»=-1/2 (13.57)

Zastgpujac na rys.13.11 rezystancje pojemnosciami, za$
pojemnosci rezystancjami otrzymuje si¢ goérnoprzepustowy filtr Sallen-
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Key’a (przedstawiony na rys.13.12).

| | Rl
Cl C2 | I |
—— >H3
ui n Rb uo
R| | R,

Rys.13.12. Gérnoprzepustowy filtr
_?  bikwadratowy Sallen-Key’a

Transmitancja tego uktadu jest okreslona zalezno$cia

U
Hoo (9 = ol k, § (13.58)
Ul o,H1 1 -k, O 1
in + B + + H S+——
RC RC RGO RRGG,
przy czym Kk, okreslone jest zaleznoscia  (13.52a). Przyjmujac
podobnie, jak poprzednio: k, =1, C, =C, otrzymuje si¢

_1 /R _ 1
e

Na rys.13.13 przedstawiono jedna z mozliwych konfiguracji
srodkowoprzepustowego filtru Sallen-Key’a.

— 1+ >

o
@) c R R, Tuo Rys.13.13. Srodkowo-przepustowy
u 1——= Ry
=

filtr bikwadratowy Sallen-Key’a

Na podstawie rownan oczkowych uktadu mozemy wyznaczy¢
transmitancj¢
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-
o
—~

2]
~

HBP(S):

c
—~

2]
~

in

) éés (13.59)

1,1 1-kO. R+R
HRQ RC, RC RGO RRRCG

Poréwnujac wyrazenie (10.59) z jego znormalizowana postacia (13.44)
otrzymujemy

a%:J R*+R (13.60)
RRRCGC
| R+R

_ RRR,CC,
Q= 0 1 1 1 1-k,0O (3.6

E s fup

Rc, ' RC, RC RGO

K,

H, = RG (13.62)
1 N 1 N 1 1 k, O
RG RG RG RGO
Filtry zawierajace wzmacniacze nieodwracajace odznaczaja si¢
duzymi wrazliwosciami w przypadku, gdy sa realizowane duze dobroci.
Jest to wynikiem stosowania w ukladzie dodatniego sprz¢zenia
zwrotnego.
Filtry aktywne o zmniejszonej wrazliwosci, a przy tym o duzej
dobroci, moga by¢ zrealizowane przy uzyciu wzmacniaczy operacyjnych
odwracajacych faze.

]
RZ )
NI
— ><_o
+ TUO
uin e é

Rys. 13.14. Srodkowo-przepustowy
filtr Sallen-Key’a

Przyktadem takiego rozwiazania jest filtr przedstawiony na rys.13.14
[85].
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1
- S

Hop (9 = 2ol = RG : (13.69

UJf9 g,B01 , 12 0., 1
R RCOTRRGE
Dla C, =C, =C otrzymuje si¢

1R __ 1 13.64
°T2(r" “TCyRR (1369

zasdla w=w,, H,=2Q".

Wiasciwosci filtru z rys.13.14 sa podobne do wihasciwosci filtru
dolnoprzepustowego z wtérnikiem napigciowym 1 jego wrazliwosci sa
niewielkie.

Filtry aktywne realizowane metoda zmiennych stanu

Realizacja filtrow aktywnych metoda zmiennych stanu polega na
zastosowaniu elementarnych integratorow, z ktorych kazdy umozliwia
dzielenie transformaty sygnatu przez operator S. Na rys.13.15
przedstawiono schemat blokowy sekcji bikwadratowej o dowolnej
transmitancji, zbudowanej w oparciu o dwa integratory.

0,
b,

8
- -2 s> U9

%

Uin(s)

(7))

&

&

Rys. 13.15. Schemat blokowy sekcji bikwadratowej z dwoma integratorami

Transmitancja uktadu z rys.13.15 jest okre$lona zalezno$cia

(13.34).
Filtry realizowane metoda zmiennych stanu umozliwiaja
jednoczesne uzyskanie transmitancji dolno- gorno-

1 sSrodkowoprzepustowych, a przez sumowanie sygnatow z wyjscia
dolno- 1 gorno- przepustowego jest rowniez mozliwe uzyskanie
transmitancji srodkowozaporowej. Filtry te charakteryzuja si¢ matymi
wrazliwo$ciami i duza dobrocia, siggajaca wartosci Q =100.
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Na rys.13.16 przedstawiono uniwersalny filtr zrealizowany

metoda zmiennych stanu, nazywany filtrem KHN (tworcami filtru byli
Kelvin, Huelsman i Newcomb) [85].

R, =R
o ac i L i
s LS el
UinT b TUe
R, =(2Q-1)R Uo%

Rys. 13.16. Uniwersalny filtr KHN

Zaktadajac, ze wzmacniacze operacyjne sa idealne oraz stosujac
metodg superpozycji zgodnie z oznaczeniami na rys.13.16, otrzymujemy

Uin RZ +UoBP Rl =U0HP RS +U0LP R4
R+% R+R R+R R +R,
U, =- ?QU Dwz D N (13.65)
W, C

Uwzgledniajac podane na schemacie zalezno$ci migdzy
rezystancjami

R=R R=R R=(22Q-1)R (13.66)
otrzymujemy
H, (S)_ OLP %QHBP (S Qig UOBP(S H,, (S) =
20-1
w U o (S) 0
-2 U (s) S 2 (13.67)
1+ +
Qw,
przy czym
0= % (13.68)

Jak mozna zauwazy¢, pulsacja w, 1 dobro¢ Q zaleza od wartosci
roznych elementéw, co umozliwia niezalezny dobor obu tych
parametrow. Dodatkowa zaleta filtrow realizowanych metoda
zmiennych stanu jest ich maly btad dynamiczny, wynikajacy
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z ograniczen czgstotliwosciowych integratorow, poniewaz zakres
poprawnego calkowania sigga pulsacji o wartosci bliskiej] w;

wzmacniacza operacyjnego.

Filtry aktywne z analogami indukcyjnosci

Realizacj¢ bezindukcyjnych filtrow n - tego rzedu mozna
dokona¢ poprzez zastapienie elementoéw indukcyjnych w pasywnych
filtrach LC specjalnymi czwodrnikami aktywnymi umozliwiajacymi
odpowiednia transformacj¢ impedancji. Jednym z takich czwdrnikéw
jest zyrator, ktory w idealnym przypadku jest opisany nastepujaca
macierza admitancyjna

[0 0,0
[v] = T of (13.69)

przy czym @, jest konduktancja zyracji.
Jezeli czwornik opisany macierza (13.69) obciazy sig¢ na wyjsciu
pojemnoscia C, to jego impedancja wejsciowa wynosi
1 _sC

"= sL 13.70
2=y =g oSk (13.70)

n

2
m*

przyczym L =C/g

a) gm Li:L :% b) gm gm
— I — CE — o_rW\(r:\_o
Z, =L 1 _ _
%b{}c 3 pAThd, "

NEEEIN}S

Rys.13.17. Symulacje dokonywane za pomoc idealnych zyratoréw: a) indukcyjnosci
uziemionej, b) indukcyjnoéci nieuziemionej, ¢) idealnego transformatora

Uktad taki symuluje bezstratng indukcyjno$¢ uziemiona na zaciskach
wejsciowych. Wykorzystanie dwoch zyratorow pozwala na symulacje
indukcyjno$ci nieuziemionej (typu floating) lub idealnego
transformatora (rys.13.17).

Jedna z wielu mozliwych sposobow realizacji zyratora za pomoca
wzmacniaczy transkonduktancyjnych, oméwionych w rozdz.12.4.5,
przedstawiono na rys.13.18.
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W celu wyjasnienia zasady dziatania uktadu z rys.13.18 macierz
(13.69) rozktada si¢ na sume dw()ch macierzy

0] ng ]o0
[v] =

@ H H‘gm 0 H (13.71)

1, T
O - I 5
1T gm ©
2| == T
pp— — /
€L
/
+
On L
Rys.13.18. Realizacja zyratora za pomoca
N dwoch wzmacniaczy OTA
\ p—

Kazda ze sktadowych macierzy (13.71) reprezentuje idealne zrodto
pradowe sterowane napigciem, przy czym pierwsze zrodto transmituje
sygnal z wyj$cia na wejscie bez odwracania fazy, za§ drugie zrodio
transmituje sygnat z wejscia na wyjscie z odwracaniem fazy. Symulacja
indukcyjnos$ci za pomoca zyratorow daje mozliwo$¢ uzyskania duzych
wartosci indukcyjnosci L, o duze; dobroci (siggajacej kilkuset)
w szerokim pasmie czestotliwos$ci, co pozwala na realizacje uktadow
selektywnych o duzej dobroci i mate; wrazliwosci. Filtry aktywne
z zyratorami, przy zalozeniu ze zyratory sa idealne, maja wszystkie
charakterystyki transmisyjne 1 wrazliwo$ciowe identyczne z ich
prototypami LC.

Filtry C - przetaczane

Uwagi wstepne

W koncu lat siedemdziesiatych zostata wprowadzona nowa klasa
analogowych uktadéw monolitycznych z przetaczanymi pojemnos$ciami,
nazywana rowniez C-przetaczane lub SC (ang. switched capacitor).
W niniejszym rozdziale zostanie przedstawiona jedynie ogolna
koncepcja realizacji 1 analizy przyktadowych rozwiazan uktadow SC.
Koncepcja symulacji rezystancji moze by¢ podstawa prostej metody
projektowania ukladow SC, polegajacej na tym, ze w klasycznych
uktadach aktywnych RC poszczegolne rezystory zastepuje sig
odpowiednimi poduktadami SC. Poczatkowo technika SC znalazta
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zastosowanie do realizacji filtrow, bowiem filtry SC charakteryzuja si¢

dwiema bardzo istotnymi cechami:

— wspotczynniki transmitancji napigciowej lub pradowej filtru nie
zaleza od warto$ci bezwzglednych pojemnosci, ale od ich stosunkow,

— trzydecybelowa czgstotliwo$¢ graniczna filtru (lub czgstotliwo$¢
srodkowa pasma przepustowego) jest wprost proporcjonalna do
czestotliwosci  zegara, ze wspolczynnikiem proporcjonalnosci
zaleznym od stosunku pojemnosci.

Wymienione wlasciwosci pozwalaja na duza dokladnosé
wykonania filtru, niemozliwa do uzyskania w Zadnej innej technologii
monolitycznej. Filtry SC moga by¢ réwniez automatycznie przestrajane
poprzez zmiang czgstotliwosci zegara.  Kondensatory wykonane
w technologii MOS maja wilasciwosci bliskie idealnym, tzn. male
wspoOtczynniki temperaturowe, rzedu 10 ppm/°C  lub mniejsze oraz
bardzo mate wspotczynniki stratnosci. W standardowej technologii
MOS warto§¢ bezwzgledna pojemnosci moze by¢ wykonana
z doktadnoscia (5 do 10 %), lecz zadany stosunek pojemnosci moze by¢
uzyskany z dokladnoscia 0< 0,1 %. Klucze wykorzystywane do
przetaczania kondensatoréw  realizuje si¢ najczg$ciej w postaci
pojedynczych tranzystorow lub par tranzystorow.

) 4 b oo
i % nMOS .
Loy 2 _jl:)»cz 10— 0—02
) 21 ovos
Lo

c)

1

d) e) S
\§o—o3 S, 3
20—? 20—0/

Rys.13.19. Klucze jednopozycyjne: a) przy wykorzystaniu tranzystora nMOS, b) przy
wykorzystaniu pary tranzystoréw CMOS, c¢) symbol klucza. Klucze dwupozycyjne:
d) symbol klucza, e) klucz ztozony z dwoch kluczy jednopozycyjnych

Na rys.13.19 przedstawiono realizacj¢ kluczy jednopozycyjnych
przy uzyciu tranzystora nMOS, lub pary tranzystorow CMOS oraz
podano zasadg otrzymywania klucza dwupozycyjnego z dwoch kluczy
jednopozycyjnych.

W uktadzie SC klucze moga by¢ przetaczane w dwu lub wigcej
fazach, jednak najczesciej stosowane sa zegary dwufazowe ze wzgledu
na tatwiejsza realizacj¢ uktadowa.

Na rys.13.20 przedstawiono przebiegi czasowe zegara



301

dwufazowego z rownymi odstgpami fazowymi. Dla lepszej separacji
pomi¢dzy poszczegdlnymi fazami w przebiegach sterujacych
wprowadza si¢ strefy martwe (rys.13.20b). Poszczegdlne fazy zegara
dwufazowego oznaczono
— @, - faza parzysta (ang. even)
— @, - faza nieparzysta (ang. odd)

T T

a) = b) -

iy
@ | @ ﬂ ’_L

T T

X
X

Rys. 13.20. Przebiegi czasowe zegara dwufazowego: a) bez stref martwych, b) ze
strefami martwymi.

Klucze sterowane faza ¢, sa zwierane w chwilach parzystych, zas
klucze sterowane faza @, sa zwierane w chwilach nieparzystych.

Uktady C-przetaczane naleza do klasy ukladow z sygnalem
probkowanym. Warto$¢ sygnatu nalezy do zbioru ciaglego, lecz jest
obserwowana w dyskretnych momentach czasu. Uktady dyskretne
opisuje si¢ w dziedzinie czasu rdéwnaniami roznicowymi. Do
rozwigzywania tych réwnan szczegolnie przydatna jest transformata Z,
pozwalajaca na sprowadzenie rownan roznicowych do roéwnan
algebraicznych w dziedzinie zmiennej zespolonej zZ.

Na rys.13.21 przedstawiono najprostsze struktury SC,
zawierajace po jednej pojemnosci i dwa klucze, do symulacji rezystancji
szeregowej 1 rownoleglej [64].

W ukladzie z rys.13.21a podczas fazy € kondensator jest
tadowany do napigcia u,(nT)=u,(nT) —u,(nT), natomiast podczas

fazy 0 kondensator jest zwierany i catkowicie roztadowywany.
b

a) )

e c o e 0
1 ot0 2 lo— o o—o02
" j/" Tuul c Ty

Rys.13.21. Struktury SC symulujace rezystancjg: a) szeregowa z dwoma kluczami, b)
rownolegta z dwoma kluczami
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W czasie jednego okresu zegarowego T przeptywa zatem tadunek
Ag =C[u,(nT) —u,(nT)] . Ladunek ten przeptywa ostrymi impulsami na
poczatku okresow zegarowych. Mozemy zatem zdefiniowaé Srednia
warto$¢ pradu, jako stosunek przeptywajacego tadunku AQ w czasie

kazdego okresu zegarowego T do tego okresu
C C
. =1, :?[ul(nT)—uz (nT) =2 U (nT) (13.72)

Zgodnie z rownaniem (13.72) przetaczana pojemnoS¢ zachowuje si¢ jak
rezystancja o wartosci
R=T/C (13.73)
Srednia warto$¢ pradu przeptywajacego miedzy zaciskami 112 w
uktadzie z rys.13.21b (liczona za okres T ) wynosi

., =—1, =%uk [(n-1)T] (13.74)

Warto$¢ symulowanej rezystancji jest taka sama jak poprzednio:
R=TI/C.

Przyklady realizacji integratorow i filtrow SC

Na rys.13.22  przedstawiono  najprostszy  uktad RC
(jednobiegunowy filtr RC) oraz symulujaca go struktur¢ SC, w ktorej
rezystancja R, jest symulowana za pomoca przetaczanego

kondensatora szeregowego.

Uktad z rys.13.22b stanowi zarazem przyktad, kiedy zaciski
struktury SC symulowanej rezystancji nie sa dotaczane do punktow
o matych impedancjach. W ukladzie tym S$rednia warto$¢ pradu i,

zalezy od przyrostu tadunku Aq na kondensatorze C,.
Aq = [u2 (nT)-u,[(n —1)T]] C, (13.75)

et S
i 1

Rys. 13.22. Jednobiegunowy filtr RC (a) i symulujaca go struktura SC (b)

W fazie e tadunek odptywajacy z kondensatora C, jest rowny
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tadunkowi doplywajacemu do roztadowanego (w fazie 0) kondensatora
C.

C.[w[(n=1)T] = u,(nT)| =C[u, (nT) ~u,(nT)] (13.76)
Z réwnania (13.76) otrzymujemy
C
uw(nT)-u,[(n-2)T] :C+—Ca[ul(nT) ~[(n-2)T]] (13.77)
Podstawiajac (13.77) do (13.75), otrzymujemy
_ _ _ C.C
A =[u,(nT) = u,[(n - 1)T]] cre (13.78)

Usredniajac wyrazenie (13.78) za okres T otrzymujemy warto$é
symulowanej rezystancji

n 13.79
: (13.79)

Rezystancja R, jest zalezna od obu pojemnosci C, 1 C.

W przypadku, gdy C,>>C, to wyrazenie (13.79) upraszcza si¢ do
postaci R =T /C.

Identyczne zaleznoSci otrzymujemy w przypadku, gdy R, jest

modelowana za pomoca przetaczanego kondensatora rownoleglego.
Przez analogi¢ do uktadu RC mozemy okresli¢ stala czasowa dla
symulowanej struktury SC.

ro =R.C, :T'Q+%§=T'% (13.80)

Stata T4 zalezy od czgstotliwoS$ci zegara oraz od stosunku pojemnosci.
Zastosowanie zegara kwarcowego pozwala na uzyskanie doktadnej
1 ustabilizowanej wartoSci czestotliwosci, zas stosunek pojemnosci
C,/ C moze zawiera¢ si¢ w granicach (0,1 — 0,4) %. Zatem stala
czasowa RC moze by¢ zrealizowana z duza doktadnoscia. Dodatkowa
zaleta techniki SC jest znaczna miniaturyzacja uktadow realizowanych
ta technika. Na rys.13.23 przedstawiono prosty integrator C-przet aczane,
ktory nieco zmodyfikowany w celu eliminacji wpltywu pojemno $ci
pasozytniczych, stanowi podstawowy blok wykorzystywany w syntezie
filtroéw SC.

W  uktadzie pokazanym na r1ys.13.23b rezystor R jest
symulowany za pomoca réwnoleglej struktury SC. W uktadzie tym
w chwili t:(n —l)T' kondensator C, jest dotaczony do napigcia U,

zatem zgromadzony na nim fadunek wynosi Cu, [(n - 1)T'] . W drugiej

potowie pétokresu (N—1)T nastepuje przetaczanie kondensatora C, do
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wejScia wzmacniacza 1 przelanie z niego czgsSci tadunku do
kondensatora C,.

C
T b) I
1 1l

T:'_:D?u i* ?q D_"u

l,

C

Rys. 13.23. Integratory: a) realizacja RC, b) realizacja SC

W chwili t =nT spelnione jest rownanie tadunkowe

Cu, (nT)=Cu,[(n-)T] -Cu[(n-19)T] (13.81)
Po dokonaniu transformacji Z wyrazenia (13.81) otrzymujemy
C,U,(2)=2"C,U,(2)-z"C. U, (2) (13.82)
Transmitancja wyznaczona z réwnania (13.82) ma postaé
U(2) _ C Z°
H(z)=—02\Y - _ ™~ 13.83
2 Uz C1-z* ( )

Omoéwiony integrator posiada wadeg, jaka  jest  wrazliwo$¢ na
pojemnosci pasozytnicze, wystepujace migdzy réoznymi weztami uktadu,
a masa. W celu wyeliminowania tej wady stosuje si¢ bardziej
rozbudowane, z wigksza iloscia kluczy, uktady symulujace rezystancje
integratora. Generalna zasada jaka nalezy si¢ kierowat przy
projektowaniu uktadow SC  jest przetaczanie obydwu okladek
kondensatorow migdzy punktami o malej rezystancji (np. zrodltem
napigciowym, masg 1 masa pozorna), przy czym ta sama oktadka nie
moze by¢ przetaczana migdzy zrodlem napigciowym a masg pozorna.
Integrator SC niewrazliwy na pojemnosci pasozytnicze moze by¢
uktadem odwracajacym albo nieodwracajacym, zaleznie od sterowania
kluczy integratora faza parzysta lub nieparzysta. Uklady takie
przedstawiono na rys.13.24.
Mozliwos¢ symulacji rezystancji pozwala na realizacj¢ w uktadach SC
omowionych wczesniej filtrow RC, a wykorzystujac integratory SC
mozna budowa¢ filtry typu zmiennej stanu oraz inne analogie do filtrow
ciagtych. Istnieje réwniez mozliwos¢ tworzenia nowych struktur 1
konfiguracji, nieznanych w uktadach ciagtych.
Przyktadowo, na rys.13.25 przedstawiono kolejne etapy tworzenia filtru
bikwadratowego z dwoma integratorami, poczawszy od schematu
blokowego, poprzez uktad aktywny RC, do realizacji SC.
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Rys. 13.24. Integratory SC
niewrazliwe na pojemnosci
pasozytnicze: a) odwracajacy,

0
UiT o /Fu
L L =+
b) nieodwracjacy
a) w,
s/Q
K
wO
-w
O O
VCH I Uo(s)
b) R =1/w,
C,=1/Q
C, =K,/ w, Il
R =w,/K, R, =1/ w,
o | —
U (t) L f -
ri_> ()
©) 1
G,
e},
Co = 1| l
o0—e0 S Cl|——c>\c>— e
u >

Rys. 13.25. Realizacja filtru SC o dobroci ¢ >1: a) schemat blokowy, b) uktad

aktywny RC, c) realizacja SC
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Filtry aktywne C pracujace w czasie ciagtlym

Filtry aktywne C realizowane sa w technologii monolityczne;j
tylko z elementow aktywnych 1 pojemnosci i sa nazywane filtrami o
dziataniu ciqglym (ang. continous time filters). Najbardziej rozwinigta i
ustabilizowana grupa filtrow o dziataniu ciagltym sa filtry typu G,, —C

lub OTA-C, ktére niezaleznie od sposobu ich syntezy bazuja na
podstawowym elemencie aktywnym jakim jest transkonduktor lub
wzmacniacz transkonduktancyjny OTA. Istnieje rowniez grupa filtréw
typu MOSFET - C, w ktorych funkcj¢ rezystancji dynamicznej spetnia
tranzystor MOSFET. Pozycja filtrow scalonych o dziataniu ciaglym jest
Jjuz mocno ugruntowana w dziedzinie przetwarzania sygnalow 1 istniej a
takie zastosowania, w ktorych uzycie tego typu filtrow jest jedynie
uzasadnione.  Zakres wykorzystywanych czegstotliwosci waha sig
w granicach od kilku Hz do dziesiateck MHz, przy zakresie
dynamicznym rz¢du 40 — 70 dB. Filtry o dziataniu ciaglym najczg¢sciej
sa uzywane do budowy filtrow anty-aliasingowych w aplikacjach audio,
TV 1 HDTV, w ukladach odczytu i zapisu dyskowego, w systemach
komunikacji bezprzewodowej, do budowy odbiornikow AM 1 FM oraz
wielu innych. Gléwnymi zaletami filtréw o dziataniu ciaglym sa: duza
szybkos¢ dziatania, maty pobor mocy ( w szczegdlno Sci w pordwnaniu
do filtréw cyfrowych) oraz brak efektéw zwiazanych ze zjawiskami
typu ,,clock feedthrough” (wyst¢pujacymi w filtrach realizowanych
w technice z przetaczanymi pojemnosSciami). Przy wykorzystaniu tego
typu filtréw dokonuje si¢ przetwarzania sygnatu o postaci analogowej,
unikajac problemoéw zwiazanych z probkowaniem lub przetaczaniem
sygnalu. Jednak mimo wielu znaczacych zalet realizacja filtréw
o dziataniu ciaglym przedstawia rdwniez wiele powaznych problemow.
Ich zakres dynamiczny jest ograniczony, przy czym ograniczenie to
wynika gléwnie z mozliwosci przenikania sygnaléw cyfrowych z
czesci cyfrowej, umieszczonej razem z uktadem analogowym w jednym
uktadzie scalonym oraz istnienia przestuchéw przez linie zasilajace.
Drugim powaznym problemem sa znaczne rozrzuty parametrow filtru
scalonego, wynikajace z tolerancji producenta, zmian temperatury,
procesOw starzenia 1 1innych. Konieczne jest implementowanie
specjalnych struktur uktadowych, shluzacych do strojenia filtru
analogowego. Strojenie filtru odbywa si¢ na zasadzie  zmian
parametroOw pracy integratoréw, stanowiacych podstawowe bloki filtru.
Strojenia dokonuje si¢ zmieniajac napigcia, prady polaryzujace lub ich
rozptywy, co w konsekwencji powoduje przesunigcia punktéw pracy
poszczegolnych tranzystorow wchodzacych w sktad uktadu.
Wykorzystujac elementy transkonduktancyjne 1 pojemnosci
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mozna zbudowa¢ integratory lub zyratory, ktore stanowia podstawowe
bloki funkcjonalne dla r6znych metod syntezy filtréw. Na rys.13.26
przedstawiono integratory G, —C z komplementarnym wyjSciem
pradowym. Spotyka si¢ roOwniez integratory z pojedynczym wyjsciem
pradowym.

a)
+Ui \ Io _UO
O + - —L O
U, Cn L, TS, ) y [
O - + O c
/
Ui"o—-,_?T -+ -—oU;r
Lz e - °t
U, I -U
+c I + - IO T o’ Uc || c
A
-U, G I +U,
O - + O
— L

Rys. 13.26. Integratory: a) G,-C, b) MOSFET-C

Dla obu uktadéw z rys.13.26a transmitancja integratora wyraza
si¢ wzorem

H(S)=S—g =%, gdzie a)o:% oznacza pulsacjg, dla ktorej
wzmocnienie ma warto$¢ jednostkowa. Uktad, w ktorym kazde wyjscie
posiada indywidualna pojemnos¢ pozwala na ograniczenie wplywu
pojemnosci  pasozytniczych pomigdzy podlozem a okladkami
kondensatora.

Transkonduktor, bgdacy sterowanym napigciowo zrodlem
pradowym powinien posiada¢ charakterystyki mo zliwie jak najbardziej
liniowe dla catego rozwazanego zakresu napig¢ wejsciowych, stata
wartos¢ ¢,, w calym =zakresie czgstotliwosci 1 amplitud sygnatlu

wejsciowego oraz posiada¢ mozliwos¢ strojenia. Najprostsze wersje
integratoréw, stosowane czgsto w aplikacjach wymagajacych bardzo
duzych predkosci dziatania, sktadaja si¢ z prostych transkonduktoréw
jednostopniowych. Jednak wzmocnienie stalopradowe oraz liniowos¢
takich uktadow sa niewielkie. Towarzysza rowniez takim rozwigzaniom
stosunkowo duze wartoSci pojemnosci pasozytniczych, co utrudnia
strojenie. Znacznie czgsciej stosuje si¢ linearyzowane struktury bazujace
na uktadzie wzmacniacza r6znicowego.

Integrator MOSFET-C (rys.13.26b) bazuje na podstawowe;j
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strukturze integratora, w ktorej w miejsce rezystorOw umieszczone
zostaty tranzystory MOS, pracujace w zakresie triodowym. Stanowia
one sterowane napigciem bramki rezystancje, co umozliwia zmiang
stalej czasowej integratora, a zatem parametrow filtru.

Na rys.13.27 przedstawiono przyktad realizacji filtru eliptycznego
trzeciego rzedu, stanowiacego aktywna implementacj¢ = OTA-C
pasywnego filtru drabinkowego LC  trzeciego rzedu. Nieuziemiona
indukcyjnos¢ L, w filtrze prototypowym jest symulowana w filtrze

OTA-C dwoma zyratorami obciazonymi pojemnosciami C , przy czym

kazdy z zyratorow zrealizowany jest w oparciu o dwa uklady OTA
(rys.13.18).

b)

S Sy S P R i e

e

Rys. 13.27. Filtr eliptyczny 3-go rzedu: a) prototyp LC, b) aktywna implementacja
OTA-C
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WZMACNIACZE SZEROKOPASMOWE | IMPULSOWE

WPROWADZENIE

Wzmacniacze szerokopasmowe 1 impulsowe stuza do
wzmacniania  sygnaldw o szerokim widmie czgstotliwosci,
porownywalnym z polem wzmocnienia uzytych tranzystorow.
Typowym wzmacniaczem szerokopasmowym jest np. wzmacniacz wizji,
sterujacy jasnoscia kineskopu w odbiorniku telewizyjnym, ktory
powinien posiada¢ liniowa charakterystyke fazowa 1 pasmo nie wezsze
niz 50 Hz do 6 MHz. Innym przyktadem jest wzmacniacz odchylenia
pionowego w oscyloskopie, ktoéry réwniez powinien cechowaé si¢
liniowa charakterystyka fazowa i pasmem od zera do kilkudziesigciu lub
setek a nawet 1 000 MHz. Wzmacniacze szerokopasmowe stosowane w
nadajnikach lub odbiornikach systeméw transmisji $wiattowodowej
moga posiada¢ pasma czgstotliwosci od setek kHz do dziesiatek GHz.

Wiasciwosci takich ukltadéow moga by¢ opisywane badz to w
dziedzinie czgstotliwosci, badz to w dziedzinie czasu. Wymagania
stawiane wzmacniaczom szerokopasmowym w dziedzinie cz¢stotliwosci
odnosza si¢ do charakterystyki amplitudowej badz fazowej, ktore sa tak
dobrane, aby w zadany sposob aproksymowaty charakterystyki przyjete
za idealne. Jako idealna charakterystyke przenoszenia przyjmuje si¢
najczesciej taka, ktorej modut jest staly wewnatrz uzytecznego pasma
czestotliwosci, za§ rdwny zeru poza tym pasmem.

W przypadku wzmacniaczy impulsowych jakos$¢ ukladu okresla
si¢ na podstawie oceny odpowiedzi na wzorcowy impuls wejSciowy,
najczesciej w postaci skoku jednostkowego.

Analityczne lub empiryczne zalezno$ci miedzy charakterystykami
impulsowymi 1 czgstotliwosciowymi umozliwiaja  zastosowanie
jednolitych metod aproksymacyjnych w dziedzinie czgstotliwosci, takze
1 w tych przypadkach, w ktorych punktem wyjscia sa charakterystyki
impulsowe wzmacniacza.

Uktady stosowane we wzmacniaczach szerokopasmowych i
impulsowych powinny zapewni¢ mozliwo$¢ wymiany wzmocnienia 1
pasma oraz  odpowiedniego  uksztaltowania  charakterystyk
czestotliwosciowych badz impulsowych. Zadania te moga byc
zrealizowane albo przez odpowiedni dobdr miedzystopniowych
obwodow sprzegajacych, albo przez zastosowanie odpowiedniego
sprzgzenia zwrotnego.
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14.2. APROKSYMACJA CHARAKTERYSTYK CZESTOTLIWOS-
CIOWYCH ORAZ ZWIAZKI MIEDZY CHARAKTERYSTYKAMI
CZESTOTLIWOSCIOWYMI | CZASOWYMI UKLADOW
LINIOWYCH

14.2.1. Zagadnienie aproksymacji charakterystyk idealnych

Aby uktad liniowy przenosit dowolny sygnat bez znieksztalcen
liniowych amplitudy 1 fazy, to jego transmitancja powinna mie¢ postac

k(s)Fkoexp(-st,) (14.1)
Poniewaz uklad taki nie moze by¢ zrealizowany z elementow
skupionych, dlatego koniecznoscia  staje si¢  aproksymacja
charakterystyk idealnych. Zagadnienie aproksymacji sprowadza si¢ do
przyblizenia funkcji  f(w), ktora moze by¢ charakterystyka
amplitudowa  A(w), fazowa  @P(w) Iub opdznienia grupowego
T, (a))=wg—(w), do charakterystyki idealnej w ograniczonym zakresie
w

czestotliwosci
f(w):EP s ’ (14.2)

Na rys.14.1 pokazano wybrane przyklady aproksymacji
charakterystyk uktadéw dolnoprzepustowych

f () 1
kO

Rys.14.1. Charakterystyka

uktadu dolnoprzepustowego:

1- idealna,

2- monotoniczna (np.
maksymalnie ptaska),

3- réwnomiernie falista

0 W, w

Transmitancja uktadu liniowego moze by¢ przedstawiona za
pomoca wymiernej funkcji zespolonego operatora S. W zakresie
wigkszych czgstotliwosci funkcja ta ma postac

: a_s"+[--+a s+l
k(jw)=k(s) ojp = 2

Yy = Alw)expjd(w) (14.3)

ssjw T~
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Modut charakterystyki czestotliwosciowej dla S= jw wynosi

Cc, W+ +Cw’+l
d "+ +d,w’+1

A2 (w?)=K? m<n (14.4)
gdzie k, jest wzmocnieniem dla w = 0.

Charakterystyka faz (14.5)

W szczegblnym przypadku, gdy zera funkcji (14.3) leza w
nieskonczonos$ci, roéwnania (14.3) - (14.5) przyjmuja postacé

. B k B Slszs
k(jo)= 0 .=k h . 14.6
(Jw) bnSn+"'+blS+1|S_Jw O(S_S_L)(S_Sz)'"(s_sn)ls_Jw ( )

A (w? ) ks (14.7)

"1+ d,e?+ - +d, 0™

Dy - es)

o (w)=argk(jw)=-arct
(w)argk(jw)=-arctg b

Sposrod  wielu  mozliwych Sposobow aproksymacji
charakterystyki idealnej rozwazymy kilka, ktore zdobyly duza
popularno$¢ ze wzgledu na tatwos¢ realizacji uktadow i na ich korzystne
wlasciwosci.

Maksymalnie ptaska charakterystyka wzmocnienia

Rozkladajac funkcje A*(w?) w szereg Maclaurina otrzymujemy

2 2 N2
P A2 (0)+% s %% o+ (14.9)

Warunek maksymalnej ptasko$ci wyraza si¢ przez
d* A%’
%k)hﬁozo k=12,...,n-1 (14.10)

W odniesieniu do funkcji wymiernej (14.4) warunek ten
prowadzi do nastgpujacych zwiazkéw migdzy wspotczynnikami c i d

¢=d,, c,=d,...,c.,=d (14.11)
3 - decybelowa gbérna pulsacjg graniczna @, uktadu mozna wyznaczy¢

z zaleznosci (14.4) 1 (14.11) rozwiazujac réwnanie
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2
|k(ng}2:A2(w§):k?° (14.12)

W ogoélnym przypadku wymiernej funkcji (14.4) obliczenie
parametrow ukladu o maksymalnie ptaskiej charakterystyce  jest
skomplikowane, poniewaz wymaga rozwiazania ukladu n roéwnan
(14.11), (14.12). Procedura ta jest znacznie prostsza w przypadku
charakterystyki wielomianowej wyrazonej zaleznoscia (14.7). W tym
przypadku maksymalnie ptaska charakterystyka amplitudowa, zwana
charakterystyka Butterwortha, przybiera postac¢

Kjo)t=al)=- o -k (14.13)

C4d w0 n
“ el
g

Z zalezno$ci (14.13) mozemy wyznaczy¢ bieguny funkcji
przenoszenia (14.6), podstawiajac S= jw, przyrownujac mianownik

do zera 1 wybierajac z otrzymanych wartosci tylko te, ktore leza w lewej
pOlplaszczyznie zmiennej zespolonej S. Otrzymujemy w ten sposob

i:' . _ 7'[:_ ] T . T
. jexpj(k 1)% sin(2k +1)%+ jcos(2k + 1)%

k

da k=12, ..,n (14.14)
A(w)
ko
1 n=oo

Y2
n=2
n=4
n=7
n=12

0 w w

.
Rys.14. 2. Rozktad biegunéw i maksymalnie ptaskie charakterystyki Butterwortha

Maksymalnie ptaskie charakterystyki czestotliwosciowe funkcji
Butterwortha dla kilku warto§ci n oraz rozklad biegundw na
ptaszczyznie zmiennej zespolonej S dla n=3 przedstawiono na
rys.14.2.

Maksymalnie ptaska charakterystyka Butterwortha jest bardzo
czesto stosowana w praktyce zarowno ze wzgledu na dobre wlasciwosci
czestotliwosciowe, jak 1 na tatwo$¢ syntezy.
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Charakterystyka réwnomiernie falista

Amplitudowa charakterystyka rownomiernie falista
(Czebyszewa) aproksymowana jest funkcja

2
A ] 14.15
( ) 1+5C2(w/co) ( )
gdzie C
wzorami rekurencyjnymi
C,(x)=1
C,(x)=x

. Jjest wielomianem Czebyszewa stopnia N, okreslonym

Cpa ()= 2¢C, (x)-C, (%)
W przedziale XD[O,]] wartos¢ wielomianu Czebyszewa oscyluje w

granicach od - 1 do + 1, za§ poza tym przedzialem, dla wigkszych n
szybko rosnie. Modut transmitancji A(w) oscyluje migdzy wartosciami

k, ik, /1+e2.

Stromo$¢ opadania charakterystyki amplitudowej w  obszarze
przejSciowym oraz nierOwnomierno$¢ w pasmie przepustowym rosng ze
wzrostem parametru €. Bieguny transmitancji K(S) rozlozone sa na
elipsie i okreslone sa zaleznoscia

o —SlnhBEarcsmh Eﬂn ok — 1)£

Wy el 2n
(14.16)

+ jcosh B;arcsinhlEcos(zk 1)£

N e 2n

dla k=1,2,..,n

Dla €& - O charakterystyka ta zmierza do charakterystyki maksymalnie
ptaskiej Butterwortha.

A(w)

ko

1

Y\1+e?

n=4 Rys.14. 3. Charakterystyki
amplitudowe Czebyszewa
dla n=41n=7
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Na rys.14.3 przedstawiono charakterystyke amplitudowa Czebyszewa
dlan=4 oraz n=7.

Charakterystyka maksymalnie liniowej fazy

Jak wynika z zaleznosci (14.3 - 14.5) istniegje Scisla
wspoétzalezno$¢  pomigdzy charakterystyka amplitudowa  A(w) i
fazowa ®(w). Jak pokazano na rys.14.4, im lepiej charakterystyka

amplitudowa aproksymuje funkcj¢ prostokatna, tym bardziej nieliniowa

jest charakterystyka fazowa. (charakterystyka opéznienia grupowego

T,(w) posiada wtedy coraz to wigksze zafalowania) [85].

A(w)

ko
1

a)

Caebyszewa Bessel — Thomsona

Butterwortha

Eliptyczna

10 T Eliptyczna
8+
6 +
Czebyszewa
4 -
2+ Butterwortha
Bessel — Thomsona
I T
0 1 2 w

Rys.14.4.  Znormalizowane charakterystyki amplitudowe (a) 1 opodznienia
grupowego (b) dla réznych aproksymacji transmitancji
dolnoprzepustowych 4-go rzedu

Jezeli transmitancja uktadu K(S) = N(s)/M(S) cechuje si¢ tym, ze
wszystkie zera wielomianu licznika N(S) leza w lewej potptaszczyznie

zmiennej zespolonej S, to w takim ukladzie wystgpuje minimalny kat
przesuni¢cia fazowego dla kazdej czgstotliwosci. Funkcje transmitancji
o takich wlasciwosciach naleza do klasy funkcji minimalno - fazowych.
W  przeciwnym przypadku mamy do czynienia z Sfunkcjami
nieminimalnofazowymi.
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Charakterystyka maksymalnie liniowej fazy aproksymuje idealna
charakterystykg liniowa ®(w) = —wT, w otoczeniu punktu w =0, gdy

d“o(w), _ _

W'“zo_o k=2,3...,n (14.17)
W odniesieniu do ogo6lnej wymiernej funkcji przenoszenia (14.3)
warunek maksymalnie liniowej fazy mozna wyznaczy¢ rozktadajac

zaleznos¢ (14.5) w szereg MacLaurina

P(w)=a,wta,w* +a,w’+... (14.18)
1 zadajac, aby
a,=-T,=a,Db #0 oraz

14.19
a,=a.=..=0 ( )
Jezeli mianownik funkcji transmitancji
b b
N A (14.20)
yn (S) S +bn—1S +- °+blS+b0
zostanie okreslony przez wielomian Bessela o wspotczynnikach
(2n-k)!
= 14.21
< 2"%k!(n-k)! (1421)

to otrzymujemy  maksymalnie plaskie charakterystyki opdznienia
grupowego T,. Transmitancj¢ o takiej aproksymacji nazywa sig
transmitancjq Bessela lub Thomsona. Na rys.14.5 przedstawiono
maksymalnie  plaskie = charakterystyki  opdznienia  grupowego
transmitancji (14.20) aproksymowanej wielomianami Bessela rz¢du n
od 1 do 10.

7,(w)

—

0O 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 @

Rys.14.5. Znormalizowane, maksymalnie ptaskie charakterystyki opdznienia
grupowego, dla réznych warto$ci rzedu aproksymacji
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14.2.5. Zwiazki pomiedzy parametrami czestotliwosciowymi

i impulsowymi wzmacniacza

Wiasciwosci impulsowe wzmacniacza okresla si¢ zazwyczaj na
podstawie odpowiedzi uktadu h(t) na skok jednostkowy przytozony na

wejscie. Funkcja h(r) jest zwiazana z transmitancja k(s) zalezno$cia

h(t) = L‘l%s) (14.22)

W powyzszej zaleznosci L™ oznacza odwrotne przeksztalcenie
Laplace’a.

Podobnie jak W odniesieniu do charakterystyk
czestotliwosciowych, wlasciwosci impulsowe wzmacniacza moga by¢
rozwazane niezaleznie w zakresie matych czaséw (tzw. czota) 1 w
zakresie duzych czasow (tzw. grzbietu) impulsu h(t), co odpowiada

zakresowi wigkszych 1 mniejszych czgstotliwosci pasma. Typowe
przebiegi h(t) w zakresie czola i grzbietu impulsu przedstawiono na

rys.14.6.

a) it b) h(t
) PIR1) SN )
} S
'\
0.11
—>‘ ! e t 0 T [

Rys.14. 6. Typowe odpowiedzi wzmacniaczy na wymuszenie jednostkowe: a) czoto
impulsu, b) grzbiet impulsu

Nie wdajac si¢ w szczegdtowa dyskusje stosowanych kryteriow
btedu odpowiedzi, metod ich obliczania oraz wynikoéw 1 wla $ciwosci
poszczegbdlnych uktadéw, co jest szeroko opisane w literaturze
podstawowe] z tego zakresu, nasze rozwazania ograniczymy do
omoéwienia kilku szczegdlnie przydatnych w praktyce regut teoretyczno
- empirycznych, wiazacych wlasciwosci impulsowe 1 czestotliwosciowe
wzmacniaczy.

W zakresie wigkszych czgstotliwosci (czota impulsu) zachodza
nastgpujace przyblizone zaleznosci:
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1. lloczyn czasu narastania t, 1 3 - decybelowej czg¢stotliwosci

granicznej jest wielko$cia stata, rowna w przyblizeniu

t,f, =035 (14.23)

2. Jezeli czasy narastania poszczegOlnych stopni kaskady wynosza
odpowiednio t;, t,, ... t,, to calkowity czas narastania t,, wynosi
t, Syt?+2+ 42 (14.24)

W przypadku odpowiedzi oscylacyjnych , calkowity czas narastania t

rosnie ze wzrostem liczby stopni wolniej, niz to okresla zaleznos¢

(14.24).

3. Jezeli amplitudy oscylacji w poszczeg6lnych stopniach kaskady s a
mate (1 <2%), to wowczas wartos¢ | dla catej kaskady jest tego

samego rzedu co | . Dla wigkszych wartosci | (np. 5 do 10 %)

| = JIFHZ 4 2 (14.25)

4. Jezeli czasy opoznienia poszczegolnych stopni wynosza odpowiednio
Ty Tgps --o 5 Ty, 1 odpowiedzi sa zblizone do monotonicznych, to

n

catkowity czas opoznienia kaskady wynosi

Ty =Ty tT,,+ .0 +T, (14.26)

5. Nastepujace charakterystyki czestotliwosciowe 1 impulsowe sa
sobie rOwnowazne:

- charakterystyka liniowej fazy 1 odpowiedz impulsowa bliska
monotonicznej,

- maksymalnie ptaska charakterystyka amplitudowa 1 odpowied z
impulsowa o niewielkich amplitudach oscylacji (kilka do
kilkanascie %),

- falista charakterystyka amplitudowa i1 odpowiedz impulsowa o
znacznych amplitudach oscylacji.

W  odniesieniu do grzbietu impulsu zachodza nastgpujace
przyblizone reguty:

1. Dla matych warto$ci z poszczegodlnych stopni catkowity zwis  Z,

kaskady wynosi
z,=z,tz,+ ... +Z, (14.27)
2. Maksymalnej ptaskos$ci poczatkowego przebiegu grzbietu odpowiada

charakterystyka o minimalnej wartosci fazy w zakresie malych
czestotliwoscl.
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SPOSOBY ROZSZERZANIA PASMA WZMACNIACZY

Wiasciwosci szerokopasmowe jednostopniowego
wzmachniacza oporowego w konfiguracji OE

Podstawowym stopniem wzmacniacza szerokopasmowego jest
jednotranzystorowy uktad w konfiguracji OE (lub OS). Jego
wlasciwosci czestotliwosciowe zostalty omoéwione w p. 10.5.1, ktore
rozpatrzymy pod katem optymalnego wykorzystania we wzmacniaczu
szerokopasmowym. Na rys.14.7 powtorzono schemat ideowy dla
sktadowych  zmiennych pojedynczego stopnia oporowego W
konfiguracji OE oraz jego matosygnalowy model zast ¢pczy.

| /5

. C I,
l 1]
Ub"’ﬂ:? gb'eT C g’”;ﬁ RJJUz
ST
z, E

Rys.14.7. a) Tranzystorowy wzmacniacz oporowy, b) jego matosygnalowy schemat
zastepczy

Ve B C.

Elementy obwodu polaryzacji R; 1 R. zostaly wlaczone rownolegle do

generatora 1 do obciazenia: Rg = Rg” R:, R, :RL” R. .

Gorna czgstotliwo$¢ graniczna wzmocnien K, 1 kg zostala

wyznaczona w p. 10.5.1 (wzor 10.73)
f [ [
f, = B 1+ 1 ~[]
1+w,C R, 5 gb'e(rbb""Rg)Q
We wzorze (14.28) pominigto konduktancje ¢, idlatego R, =R, .

(14.28)

Aby zwigkszy¢ czgstotliwo$¢ graniczng  f, nalezy zmnigjszyc¢

rezystancj¢ R,  (co powoduje zmniejszenie wzmocnienia K., lecz

us?
zwigkszenie k) 1 Rg (wtedy K zwigksza sig, a Kk, maleje).

Wygodnym wskaznikiem wykorzystania mozliwo$ci wzmacniajacych
tranzystora we wzmacniaczu moze by¢ tzw.  pole wzmocnienia

wzmacniacza GB (ang. gain - bandwidth product), okre§lane jako
iloczyn wzmocnienia i pasma

GB =f|ky| (14.29)

Pole wzmocnienia moze postuzy¢ do oceny skutecznosci wymiany
wzmocnienia i pasma wzmacniacza.
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Dla uktadu z rys.14.7 pole wzmocnienia GB, wynosi (por. wzory
10.24 oraz 10.73 W rozdz. 10.5)

GB. = 'BO /s 1+g,, (R;; +’?ab') _
" l+g,, (Rg + rw) I+ wC.R, g, (R; + r,,,,.) (10.30)
— RLt Rg fT

RL R:g +’/}Jb' 1+wTCchLf
Tylko w przypadku, gdy Rg >>r,, 1loczyn ten stanowi w
przyblizeniu stale pole wzmocnienia, gdyz nie zalezy od Rg 1 wtedy

=f, = i (14.31)

GB =
L 1 + wTCjCRLt

150

Rezystancja zrédta moze by¢ elementem realizujacym wymiang
wzmocnienia pradowego 1 pasma. Wymiana wzmocnienia 1 pasma jest
realizowana przez thumienie obwodu wejsciowego tranzystora, wskutek
czego stala czasowa obwodu wejSciowego maleje (rosnie szerokos$¢

pasma), za$§ wzmocnienie maleje ze wzgledu na rozptyw pradu |

pomigdzy rezystancj¢ thumiaca Rg a baze tranzystora.

W przypadku, gdy mamy do czynienia ze wzmacniaczem
wielostopniowym, utworzonym z kaskady identycznych  stopni,
wowczas zrodlem sygnatu dla rozpatrywanego stopnia jest wyjscie
identycznego stopnia, czyli R;,:RL. Przyjmujac jednoczesnie R.>>R ,
wyrazenie (14.30) przybiera postac

GB, = Ry, Jr (14.32)
R, +r, 1 +wTCchL

Przyréwnujac pochodna wyrazenia  (14.32) do zera, otrzymuje
si¢ optymalna warto$¢ rezystancji RLZR;J dla ktorej GB,  osiaga
maksimum

R o =Ry= o C (14.33)

Maksymalna warto§¢ GB, wynosi

GB, .=f; (1+ —rbb,werc )2

Ustalenie gornej czestotliwo$ci granicznej wzmacniacza przez
dobor rezystancji zrodla sygnatu 1 obciazenia ma w praktyce

(14.34)
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ograniczone zastosowanie, poniewaz bardzo czgsto warunki na te
rezystancje sg narzucone, a wymagana warto$¢ pulsacji @, moze

znacznie odbiega¢ od uzyskiwanej w poblizu optimum.
Jak pokazano na rys.14.8a, pole wzmocnienia GB, wzmacniacza

oporowego wykazuje maksimum dla optymalnej szeroko$ci pasma

fy opr» WZmocnienia i rezystancji thumiacej R .
2) 6B b) 1,
wzrost R, f 70
/ spadek R,
1
70
wplyw 2
Che
f B f g opt ]ﬁg max t ] Ekr ] P

Rys.14.8. a) Zalezno$¢ pola wzmocnienia od czestotliwosci granicznej
wzmacniacza oporowego w ukladzie OE, b) Zalezno$¢ pola
wzmocnienia tranzystora od pradu emitera

Zmniejszanie si¢ pola wzmocnienia przy duzych wartosciach
wzmocnienia, tzn. przy malych szeroko$ciach pasma jest wynikiem
wplywu pojemnosci C._, wnoszone] na wejScie na skutek efektu

jc?
Millera. Z kolei zmniejszanie si¢ tego pola przy malych wartoSciach
wzmocnienia, czyli przy duzych szeroko$ciach pasma jest wynikiem
wplywu rezystancji I, ograniczajacej minimalng warto$¢ stalej
czasowej obwodu wejsciowego. W granicznym przypadku, dla R, =0
skuteczne wzmocnienie pradowe maleje do zera, a czestotliwosé
graniczna osiaga warto$¢ f ., jak przy sterowaniu napigciowym.

Pole wzmocnienia tranzystora okresla si¢ w warunkach, gdy jest
ono maksymalne, tzn. przy pradowym sterowaniu na wejsciu ( Rg — ©00)

1 zwarciu na wyjsciu (R _=0)
fr=B, 1, (14.35)

Czestotliwos¢ graniczna f; zalezy od punktu pracy tranzystora,
a przede wszystkim od pradu emitera. Zaktadajac dla uproszczenia, ze
B, 1 pojemnos¢ C,. oraz C, nie zaleza od pradu emitera, za$§ @, i
pojemnos$¢ dyfuzyjna C,, sa proporcjonalne do pradu |-, mozna
napisac
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gm — gm 1 — fTO (1436)

2IT(Cde-i-C +C ) 2n-Cde 1+Cje+CiC IEkf

de le

Jak pokazano na rys.14.8b, f, jest asymptotyczna wartoScia
czgstotliwosei  f;  dla duzych pradow, a ., jest warto$cia pradu
emitera przy ktérej pojemnos$¢ dyfuzyjna emitera jest roOwna sumie
pojemnosci ztaczowych  (wtedy f.=f;,/2). Poniewaz pole
wzmocnienia wzmacniacza bezposrednio zalezy od wartosci  f; (wzor
14.30), zatem z przebiegu zaleznosci  f; = f(l.) wynika, ZzZe
szerokopasmowe wlasciwo$ci wzmacniajace tranzystora pogarszaja si¢
przy matych warto$ciach pradu emitera.

Wzmacniacze z korekcja obwodow sprzegajacych

Na rys.14.9a przedstawiono uproszczony schemat ideowy dla
pradu zmiennego wzmacniacza na tranzystorze bipolarnym z
najprostsza i czgsto stosowang szeregowa korekcja indukcyjna.

Rys.14.9. Wzmacniacz z szeregowa korekcja indukcyjna: a) uproszczony schemat
ideowy, b) model matosygnatowy (R, = R))

Rys.14.9b  przedstawia  unilateralny = schemat  zastgpczy
wzmacniacza, w ktérym pomini¢to niewielka konduktancje 1 pojemnos$¢
wyjSciowq tranzystora sterujacego, natomiast pojemnos$¢ wejsciowa C
Jest powigkszona na skutek efektu Millera: C=C;,+C,+C J-C(l+g R, )

Zastosowanie indukcyjnosci korekcyjnej powoduje, ze ze
wzrostem czgstotliwosci impedancja gal¢zi R., Lg ro$nie, zmniejszajac

thumienie obwodu wejSciowego, przez co wigksza czes¢ pradu ||

wptywa do bazy tranzystora. W ukladzie tym nie tylko istnieje
mozliwo$¢ rozszerzenia uzytecznego pasma lecz roéwniez, przez
odpowiedni dobor indukcyjnosci Lg, mozliwe jest uksztalttowanie

zadanej charakterystyki amplitudowe] wzmacniacza (np. maksymalnie
ptaskiej). Korekcja jest najbardziej efektywna wtedy, gdy rezystancja
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R. (bedaca rezystancja zrodla sterujacego) jest mata w poréwnaniu z
rezystancja wejsciowa tranzystora, czyli przy matych wartos$ciach
wzmocnienia k.. Wtedy bowiem mozna skutecznie zwigkszy¢ prad
sterujacy tranzystor. Ten rodzaj korekcji znajduje rowniez zastosowanie
we wspotczesnych wzmacniaczach szerokopasmowych o pasmie rzedu
kilku gigahercow, realizowanych w technologii monolitycznej. Przy tak
duzych szeroko$ciach pasma indukcyjno$¢ korekcyjna jest na tyle mata,
ze moze by¢ wykonana w postaci ptaskiej spirali o bardzo male;j
powierzchni (rzedu utamka mm?) [3].

Wzmacniacze z korekcja w obwodzie sprzezenia
zwrotnego

W rozdziale 11 szeroko omdéwiono mozliwosci wykorzystania
ujemnego sprzezenia zwrotnego do wymiany wzmocnienia 1 pasma oraz
ksztattowania zadanej charakterystyki czgstotliwosciowej. Mozliwa jest
przy tym modyfikacja charakterystyki pojedynczego stopnia poprzez
zastosowanie lokalnego ujemnego sprz¢zenia zwrotnego, a nastgpnie
kaskadowe taczenie takich stopni badz ksztaltowanie zadanej
charakterystyki  calego  zespolu stopni, przez zastosowanie
wielostopniowego ujemnego sprzgzenia zwrotnego.

Jezeli we wzmacniaczu jednostopniowym ujemne sprzgzenie
zwrotne realizowane jest za pomoca elementéw rezystywnych (tj.
B = B, jest niezalezne od w), to w ukladzie wystgpuje proporcjonalna
wymiana wzmocnienia 1 pasma (GB = const). Wprowadzenie do
obwodoéw sprzezenia zwrotnego elementow reaktancyjnych w taki
sposOb, aby dziatanie sprzezenia uleglo ostabieniu ze wzrostem
czestotliwosci, pozwala na wzrost pola wzmocnienia.

Schemat ideowy wzmacniacza ze sprz¢zeniem emiterowym wraz
z jego ukladem zastepczym przedstawiono na rys.14.10.

b) g L T p Ci

L d -
]RL, U, 1, @ H R, m]gbe—l;j’"j- CjigmU b'LI]
o T CC

e
R

[J#. o,

Rys.14.10. Wzmacniacz ze sprzgzeniem emiterowym i jego schemat zastgpczy

Pojemnos¢ C,_ jest tak dobrana (jest ona rzgdu kilku do
kilkudziesigciu pikofaradéw), ze w zakresie matych 1 $rednich
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czestotliwosci  (R>>1/wC,) ujemne sprzezenie zwrotne pradowe
szeregowe jest realizowane na rezystancji R,, a w zakresie wigkszych
czgstotliwosci - na malejacej impedancji Z,.

Szeregowe sprzgzenie zwrotne powoduje wzrost impedancji
wejsciowej do wartosci  (1+ f)Z,, co przy tej samej wartosci
rezystancji thumiacej Rg powoduje zmniejszenie statej czasowej

obwodu wejSciowego, tzn. zwigkszenie szeroko$ci pasma kosztem
wzmocnienia.

Sprzgzenie szeregowe  wykazuje najwigksza efektywnos$¢ w
przypadku, gdy rezystancja zrodta sterujacego jest mata. Z tego powodu
korekcj¢ emiterowa stosuje si¢ najczescie] wtedy, gdy wzmocnienie
pradowe jest parametrem drugorzednym, a glownym celem jest
uzyskanie maksymalnej czgstotliwos$ci graniczne;.

Wymiana wzmocnienia i pasma moze si¢ odbywac¢ przez dobor
R, 1 Rg przy stalej wartosci pradu emitera, zapewniajacej duza warto$¢
czgstotliwosei f, tranzystora. Wymiana ta jest szczegdlnie skuteczna
przy wigkszych wartoSciach f , poniewaz czgstotliwos¢ graniczna

fy mac PIZY Sterowaniu napigciowym wzmacniacza zostaje zwigkszona.

Dobor odpowiedniej wartosci C., umozliwia ksztattowanie

e
charakterystyki czgstotliwo§ciowej oraz impedancji wejsciowe;.

Obok sprzgzenia zwrotnego pradowo - szeregowego, we
wzmacniaczach szerokopasmowych  jest takze stosowane lokalne
sprzezenie zwrotne napig¢ciowo - rownolegle (rys.14.11).

Ujemne sprzgzenie zwrotne napig¢ciowe - réwnolegte powoduje
wzrost admitancji wejsciowej (1+ku )Yf , wskutek czego admitancja

wniesiona na wejscie spelnia t¢ sama rolg, co rownolegla impedancja
thumiaca: Z =1/ (1+k, )Y, o charakterze indukcyjnym (por. wzmacniacz z

SzZeregowa korekch indukcyjna na rys.14.9).
a) b)

e
1

[R

Rys.14.11. Wzmacniacz ze sprzezeniem kolektorowym: a) z kompensacja
indukcyjna w obwodzie sprzgzenia zwrotnego, b) z kompensacja pojemnosciowa
impedancji obciazenia (o charakterze pojemnosciowym)
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Indukcyjnej korekeji Z, odpowiada indukcyjna korekcja Z;, gdy

obciazeniem wzmacniacza jest rezystancja R (rys.14.11a), badz tez
pojemnosciowa korekcja Y,, gdy obciagzeniem wzmacniacza jest

impedancja Z, o charakterze pojemnosciowym (rys.14.11b).

Wymiana wzmocnienia 1 pasma moze byC realizowana przez
regulacj¢ wartosci rezystancji R, lub R, przy zachowaniu wartosci

pradu emitera zapewniajacej duza warto$¢ czestotliwosci f;

tranzystora.
Wptyw pojemnosci C,. zostal zmniejszony, poniewaz pojemnosc

ta moze by¢ wlaczona w sktad obwodu sprzezenia zwrotnego, a ponadto
poziom impedancji wejsciowej 1 wyjsciowej jest mniejszy. Przez
odpowiedni dobor wartosci elementéw reaktancyjnych w uktadzie
mozna wptywac na ksztatt charakterystyki amplitudowe] wzmacniacza
(np. mozna uzyskac¢ charakterystyk ¢ maksymalnie ptaska).

Wada rozpatrywanego ukladu jest jego  ,,przezroczysto$¢”
wynikajaca z faktu, ze wielko$¢ napigciowego sprzgzenia zwrotnego
uzalezniona jest od impedancji obciazenia Z . Utrudnia to kaskadowe
taczenie stopni oraz zmniejsza skuteczno$¢ dzialania korekcji
indukcyjnej w kaskadzie. Stosujac bowiem indukcyjna korekcje Z;

otrzymujemy indukcyjny charakter impedancji wniesionej na wej $cie,
stanowiace] obciazenie poprzedniego stopnia, co jest skierowane
przeciw dziataniu korekcyjnemu indukcyjnego obwodu sprze¢zenia
Zwrotnego.

Trudno$ci te moga by¢ wyeliminowane, jezeli poszczegdlne
stopnie odseparuje si¢ od siebie za pomoca odpowiednio dobranego
obwodu sprzggajacego, jak to pokazano na rys.14.12.

Wartosci R, oraz C, moga by¢ dobrane odpowiednio do

wymagan co do wymiany wzmocnienia 1 pasma oraz ksztaltu
charakterystyki czestotliwos$ciowe;.

R, R, R,
T
Rys.14.12. Wzmacniacz ze
sprzezeniem kolektorowym
- © 1 korekcja szeregowa

Wzmacniacz z lokalnym sprze¢zeniem emiterowym (rys.14.10)
odznacza si¢ duza pojemnosciowa impedancja wejsciowa 1 wyjsciowa.
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W ukladzie tym sprzezenie zwrotne jest skuteczne, jesli jest on
sterowany ze zrodla o malej impedancji 1 obciazony jest duza
admitancja.

Wzmacniacz ze sprze¢zeniem kolektorowym (rys.14.11) ma
wlasciwosci przeciwne, tzn. jego impedancja wejsciowa 1 wyjsciowa sa
male, a sprz¢zenie zwrotne jest skuteczne przy sterowaniu zbli Zzonym do
pradowego 1 przy obciazeniu duza impedancja.

Oba uklady moga zatem z powodzeniem wspoOtpracowaé we
wzmacniaczu kaskadowym, zloZzonym na przemian ze stopni jednego 1
drugiego rodzaju. Jezeli rezystancja zrodta sterujacego jest mata, to w
pierwszym stopniu nalezy zastosowa¢ uklad ze sprzezeniem
emiterowym, w przciwnym przypadku - uklad ze sprzezeniem
kolektorowym. Podobnie, jezeli rezystancja obciazenia jest duza (mata),
to w ostatnim stopniu nalezy zastosowa¢ wzmacniacz ze sprzezeniem
kolektorowym (emiterowym).

Dwustopniowe uklady, zrealizowane wedlug powyzszej zasady,
przedstawiono na rys.14.13.

C

S
a) —
— 1

(0]
.
3

L@~

O
9

Rys.14. 13. Uktady dwustopniowe ze sprz¢zeniem kolektorowym i emiterowym

W przypadku wzmacniaczy dwustopniowych dobre rezultaty
otrzymuje si¢ przy zastosowaniu sprzezenia zwrotnego obejmujacego
dwa kolejne stopnie.

Przyktad dwutranzystorowego wzmacniacza z ujemnym sprz ¢zeniem
zwrotnym pradowym - réwnolegtym przedstawiono na rys.14.14.

Rys.14.14. Wzmacniacz dwu-
stopniowy ze sprzgzeniem zZwrot-
nym pradowym-réwnolegtym

Petla sprz¢zenia zwrotnego nie moze obejmowacé wigkszej liczby
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stopni niz dwa, ze wzgledu na trudnosci zapewnienia stabilno$ci
wzmacniacza. Przy duzych czgstotliwoSciach przesunigcia fazy w
tranzystorach moga tatwo doprowadzi¢ do zmiany charakteru sprz ¢zenia
z ujemnego na dodatnie.

WZMACNIACZE KASKODOWE

W uktadach wielkiej czestotliwos$ci stosowane sa prawie z reguty
wzmacniacze kaskodowe. Na rys.14.15 przedstawiono schemat ideowy

kaskody OE - OB wraz ze schematem ideowym dla pradu zmiennego.
tUee

Rys.14.15. Kaskoda OE-OB: a) schemat ideowy, b) schemat ideowy dla pradu
zmiennego

Tranzystor T; pracuje w konfiguracji OE w stanie prawie
zwarcia na wyjsciu, poniewaz jest on obciazony impedancja wejsciowa
tranzystora T, pracujacego w konfiguracji OB. Zatem impedancja
wejsciowa kaskody jest taka, jak uktadu OE, za$§ wzmocnienie
pradowe wynosi B,0, = 3,.

Podobnie, ze wzgledu na duza (w stosunku do impedancji
wejsciowej) impedancj¢ wyjsciowa ukladu OE, mozna uwazaé, ze
stopien OB pracuje w warunkach rozwarcia (dla sktadowej zmiennej)
na wejéciu, zatem rozwarciowa admitancja wyjsSciowa kaskody jest
mata, taka jak w uktadzie OB. Poniewaz tranzystory T; 1 T, pracuja
przy tych samych warto$ciach sktadowej statej pradu kolektora, stad
mozemy przyja¢ Guy = Gms = G-

Tranzystor T; jest obciazony w kolektorze mata rezystancja
wejsciowa tranzystora T, w konfiguracji OB, ktora przy pominigciu r,

Wynosi

Z tego wzgledu wzmocnienie napigciowe pierwszego stopnia jest male 1
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Wynosi

a
kul:_gml_oz_ao (14-37)

m2
Wzmocnienie napigciowe kaskody jest identyczne ze wzmocnieniem
pojedynczego stopnia w konfiguracji OE.

u
:u_O:_aOng RLt z_ngLt (1438)

in
Mate wzmocnienie napigciowe stopnia OE z tranzystorem T,
powoduje, ze pojemnos¢ C,. przenosi si¢ na wejscie na skutek efektu

Millera z niewielkim wspotczynnikiem multiplikacji:
Cy 1=Cjc(1+ao)=2Cjc, niezaleznie od warto$ci rezystancji R,
Konfiguracja OB nie przejawia efektu Millera, zatem w kaskodzie
wystgpuje minimalizacja tego efektu 1 jej pasmo czegstotliwos$ci jest
znacznie szersze niz pasmo pojedynczego stopnia OE.

Podobne wtasciwosci wykazuje kaskoda zrealizowana na
tranzystorach polowych, opisana w rozdziale 10.4.5, ktorej schemat
ideowy powtdrnie przedstawiono na rys.14.16.

HT +Upp

Uggio——F— M3

U 2° E]_ M 2 R, Tuo
u,] "1 Rys.14.16. Kaskoda z tranzystorami
' U MOS

Tranzystor M, pracuje w konfiguracji OS, zas tranzystor M, - w
konfiguracji OG. Tranzystor Mj; stanowi obcigzenie aktywne kaskody.
Réwniez w tym ukladzie wystepuje minimalizacja efektu Millera.

Przy matym wzmocnieniu napigciowym stopnia OS

1
k,=-g,———=-1 (14.39)
' mlgm2+gdsl

pojemnos¢ C,, wniesiona na wejscie ukfadu jako C,,=C, (1+1)= 2C
jest mata 1 niezalezna od R , zas stopien OG nie przejawia efektu

Millera.
Wzmocnienie napigciowe kaskody wynosi
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k= 9n Ome_ ~_ I (14.40)
Omet0ea Gl 0452t G, +04s> M 9uss

NIESYMETRYCZNY WZMACNIACZ ROZNICOWY -
UKLAD OC-OB

Na rys.14.17 przedstawiono schemat ideowy niesymetrycznego
wzmacniacza roznicowego (rezystancja w kolektorze tranzystora T,
jest rowna zeru), ktory stanowi potaczenie uktadow OC - OB
sprzgzonych emiterowo. W wyniku jednakowych, a przy tym matych
rezystancjach - wejsciowej uktadu OB 1 wyjsciowej ukladu OC,
pomigdzy emiterami obu stopni wystepuje dopasowanie impedancii.

* o+ U(T(,‘

R
= Ty TUO
i
E, 1 =
= 1 @ R, Rys.14.l.7. Nie’s.yr.netryczny
wzmacniacz — roéznicowy -
. o-U,, uktad OC-OB

Poniewaz tranzystor T; pracuje przy stalym potencjale kolektora,
dlatego nie wystepuje efekt Millera. Wzmocnienie pradowe stopnia OB
jest bliskie jednosci. Stopien ten praktycznie nie wprowadza ograniczen
czestotliwosciowych, biorac pod uwage jego duza czestotliwose
graniczng f,. Gorna czgstotliwo$¢ graniczna uktadu OC jest znacznie
wigksza niz wzmacniacza w konfiguracji OE (co wykazano w rozdz.
10.5.3), dlatego ukiad z rys.14.17 charakteryzuje si¢ bardzo dobrymi
wlasciwosciami czgstotliwosciowymi, porownywalnymi z
wlasciwosciami szerokopasmowymi kaskody.

Jak  wykazano w rozdz. 12.2.3 (zaleznos¢ 12.23),
transkonduktancja ~ wzmacniacza  rOznicowego  przy  wyjsciu
niesymetrycznym jest rowna potowie transkonduktancji g,

tranzystora, a zatem jest o polowe¢ mniejsza od transkonduktancji
kaskody. Uktad wzmacniacza rd6znicowego ma jednak w poréwnaniu z
kaskoda tg zaletg, ze temperaturowe zmiany napigé U, tranzystorow

kompensuja si¢. Mozliwe jest rozbudowanie uktadu w celu uzyskania
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symetrycznego szerokopasmowego Wwzmacniacza rdznicowego, Ww
formie roéznorodnych rozwiazan, najczgsciej w  technologii
monolityczne;.

SCALONE WZMACNIACZE SZEROKOPASMOWE

Na rys.14.18 przedstawiono schemat ideowy szerokopasmowego
wzmacniacza CA 3040 firmy RCA, ktory posiada symetryczne wejScie 1

symetryczne wyjscie.
\j o +6V
Tg

R [u;
2 e
R, =
1
1
Ry
" o -6V

Rys.14.18. Uproszczony schemat ideowy wzmacniacza CA3040

W celu wyeliminowania efektu Millera tranzystory podstawowego
uktadu wzmacniacza réznicowego zastapiono uktadami kaskodowymi.
Wejscia wzmacniacza r6znicowego sa sterowane za posrednictwem
wejsciowych  wtornikow emiterowych T, T;). Ro6wniez napigcia
wyjSciowe pobierane sa za posrednictwem wyjsciowych wtornikéw
emiterowych (T;, Ts).

Przyblizona wartos¢ wzmocnienia napigciowego, przy
pominigciu rezystancji baz, konduktancji wyjSciowych tranzystoréw
oraz przyjeciu wzmocnien wtornikow emiterowych rownych jednosci,
wynosi: K, = —g—2m R, . Omawiany wzmacniacz zapewnia wzmocnienie
30 dB oraz pasmo 55 MHz.

Na rys.14.19 przedstawiono uproszczony schemat ideowy
szerokopasmowego wzmacniacza operacyjnego, na bazie ktorego sa
zrealizowane uktady LM 6365 firmy National oraz HA 2541 / 42
firmy Harris.
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Rys.14.19.  Szerokopasmowy wzmacniacz operacyjny z kaskodowym wzmac-
niaczem réznicowym

W ukladzie tym rezystancje R:. wnosza lokalne ujemne
sprzgzenie zwrotne zmniejszajace wzmocnienie wejSciowe] pary
roznicowej, ale réwnoczesnie powoduja zwigkszenie pasma
czestotliwosci. W celu wyeliminowania efektu Millera - podobnie jak w
uktadzie na rys.14.18 - wejSciowa par¢ rdéznicowa tworza uklady
kaskodowe z komplementarnymi tranzystorami T, - Tz oraz T, - T,.
Rezystory R, stuza do polaryzacji uktadow kaskodowych. Prad

kolektora T;  jest przenoszony za pomoca lustra pradowego z
tranzystorami Ts - T¢ 1 sumowany w wezle A tak, ze prad wyplywajacy
z tego wezta jest pradem roéznicowym pary réznicowej (na rys.14.19
zaznaczono fizyczne kierunki pradéw, odpowiadajace dodatniemu
przyrostowi napiecia wejSciowego U ). Potencjat wezla A jest
przenoszony na wyjscie za posrednictwem symetrycznego wtérnika
emiterowego z tranzystorami Ty - Tyo. W celu zapewnienia przepltywu
pradu spoczynkowego w obu tranzystorach wyjsciowych Ty 1 Ty
konieczna jest wstgpna polaryzacja napigciem okoto 1,4V pomigdzy
zaciskami ich baz. Napigcie to jest wytwarzane za pomoca dwu
wtornikow emiterowych T; oraz Tg, ktore ponadto dokonuja
transformacji impedancji.

Inny przyklad realizacji szerokopasmowego wzmacniacza
operacyjnego przedstawiono na rys.14.20. Ukfad ten stanowi
przeciwsobne potaczenie dwoch niesymetrycznych ~— wzmacniaczy
roznicowych OC - OB z rys. 14.17, przy czym prawe galezie par
r6znicowych sa uformowane przez uklady kaskodowe z
komplementarnymi tranzystorami T, - T; oraz T, -T;.
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o+U,,.
Ts
R,
R, T
L
Ts
o _UEE

Rys.14. 20. Szerokopasmowy wzmacniacz operacyjny w uktadzie przeciwsobnym

Podobnie jak w poprzednim uktadzie, prad wyplywajacy z wezta
A jest pradem roznicowym sktadowych zmiennych pradow kolektorow
T, oraz T, . Pozostata cze$é uktadu jest identyczna jak na rys.14.19. Na
bazie tego schematu zbudowane sa szybkie wzmacniacze operacyjne
firmy Harris, np. uklady HA2539 1 HAS5160. Do ich realizacji
wykorzystuje si¢ komplementarng technologi¢ bipolarng z izolacja
tlenkowa, dzigki czemu jest mozliwe wykonanie tranzystorow p-n-p
oraz n-p-n o identycznych parametrach.

W tej samej technologii realizowane sa rowniez wzmacniacze
transimpedancyjne ze sprzezeniem prqdowym (ang. current feedback
amplifier), ktore zostaly opisane w rozdziale 12.4.5.

Wzmacniacze ze sprzgzeniem pradowym, realizowane w
komplementarnej technologii bipolarnej nale za obecnie do najszybszych
wzmacniaczy operacyjnych, dos$¢ powszechnie stosowanych — w
praktyce. Przyktadem moga by¢ nizej wspomniane wzmacniacze, dla
ktorych wyszczegolniono rowniez maksymalng szybkos¢ zmian napigcia
wyjsciowego S, oraz szeroko$¢ pasma przy pelnym wysterowaniu
wyjscia, czyli tzw. pasmo przenoszenia mocy

du,
=

Typ wzmacniacza Producent S, [V/us]  f, [MHz]

AD 9617 Analog Dev. 1 400 100
OPA 623 Burr Brown 2 000 130
HFA 1100 Harris 2500 130
CLC 404 Comlinear 2 500 150

Nalezy rowniez podkres$lié, ze do realizacji wzmacniaczy
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szerokopasmowych szczegolnie predystynowane sa uklady =z
tranzystorami polowymi MESFET na podlozu z arsenku galu.
Przyktadem moze by¢ scalony wzmacniacz o szerokosci pasma 3 GHz
przedstawiony na rys.14.21 [3].

a) oUp, =+5V b) o .
T AN &l S
ht 5 T 4 y 8 uin @ rdsS@ U2
U, t+—o - © ° ©
T, T,= T”
-~ -0— ' =
uT w _L_wm I_I Ty I_ Te
= 80kQ | l 1 l O Ug =5V

Rys.14.21. Scalony wzmacniacz szerokopasmowy z tranzystorami MESFET:
a) schemat ideowy, b) uproszczony model dla zakresu matych czgstotliwos$ci

Tranzystor T; jest wzmacniaczem napigciowym objetym pegtla
ujemnego sprz¢zenia zwrotnego, utworzona przez wtornik zrédiowy z
tranzystorem T, oraz tranzystor T,. Tranzystor T, ma czterokrotnie
mniejsza szerokos¢ bramki niz tranzystor T,;, stad pomigdzy ich
transkonduktancjami zachodzi zwiazek

g, = om (14.41)
4
Przy zalozeniu, ze wzmocnienia napigciowe wtornikow
zrodlowych T5; 1 T, sa réwne jednoSci  oraz na podstawie
uproszczonego modelu wzmacniacza z rys.14.21b mo zna wyznaczy¢
wzmocnienie napigciowe uktadu

K, =22=- Imles - _ Om__4(10qp) (14.42)

in 1+ 0m M Do
gdzie r . jest dynamiczna rezystancja tranzystora Ts pracujacego jako
zrédto pradowe (przy U s = 0).

Wzmocnienie wzmacniacza mozna regulowac przez odpowiedni
dobor stosunku szerokosci bramek tranzystorow T; 1 Ts.
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WZMACNIACZE SELEKTYWNE WIELKIEJ
CZESTOTLIWOSCI

WPROWADZENIE

Zadaniem wzmacniaczy selektywnych jest wzmocnienie sygnatu
w Scile okre§lonym pasmie czgstotliwosci 1 tlumienie go poza tym
pasmem.  Wzmacniacze te  sa  stosowane  glownie @ w
radiokomunikacyjnych urzadzeniach odbiorczych, np. telewizorach,
odbiornikach radiowych i radarowych, systemach lacznos$ci satelitarnej
itp., jak rowniez w analogowych systemach telekomunikacyjnych.
Typowy przebieg charakterystyki modulu wzmocnienia wzmacniacza
selektywnego przedstawiono na rys.15.1

[k
ko A

0

[aB]

-3

. \ Rys.15.1. Charakterystyka modutu
0 > wzmocnienia wzmaczniacza
2 4 f
— - selektywenego
2Af20dB

Stromo$¢ opadania charakterystyki amplitudowej jest okre§lona
przez wspotczynnik prostokatnosci
B3dB 2A f3dB

p: — <1 (15.1)
BZOdB 24 f20dB

Dla idealnego wzmacniacza selektywnego p=1, natomiast dla
uktadow rzeczywistych p<1. Im bardziej charakterystyka amplitudowa

ma ksztalt prostokatny, tym lepsze jest tlumienie sygnaléw
niepozadanych poza pasmem. Dobro¢ wzmacniacza definiuje si¢
podobnie jak dla srodkowoprzepustowych filtréw RC
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g=_to =_fo (15.2)
B,y 2Af

38

Wzmacniacze selektywne w. cz. pracuja przy duzych
wzmocnieniach 1 wielkich czgstotliwosciach, co moze prowadzi¢ do
wystapienia  pasozytniczych,  dodatnich  sprzezen  zwrotnych
1 niestabilno$ci tych wzmacniaczy. Problem ten nabiera szczegodlnego
znaczenia przy dazeniu do maksymalnego wykorzystania zdolnos$ci
wzmacniajacych tranzystora, czyli do pracy przy dopasowaniu
energetycznym. Dlatego jednym z wazniejszych etapow projektowania
wzmacniaczy selektywnych w.cz. jest zapewnienie ich stabilnosci.
Ksztalt charakterystyki amplitudowej wzmacniacza zalezy od tego,
z jakich elementow zbudowany jest jego obwod selektywny. Gdy
szeroko§¢ pasma B, jest wigksza niz okoto 0,01 f,, to przy

czgstotliwosciach f, <0,5—1 GHz sa stosowane skupione obwody LC,

za§ przy wigkszych czgstotliwosciach - obwody o parametrach
roztozonych. Duza selektywno$¢ we wzmacniaczach o stalej
czgstotliwosci Srodkowej f, zapewniaja obwody selektywne zbudowane

z rezonatorOw ceramicznych lub kwarcowych. We wzmacniaczach
selektywnych o bardzo waskich pasmach (B, ;< 0,001f,) stosuje sig

filtry kwarcowe (przy f,<80MHz) oraz filtry z fala powierzchniowa
(ang. surface acoustic wave), przy f, <1GHz.

OBWODY REZONANSOWE LC

Pojedynczy obwéd rezonansowy LC

Obwdd rezonansowy petni rolg uktadu migdzystopniowego lub
uktadu sprzggajacego wzmacniacz z obciazeniem. Pojedynczy obwod
rezonansowy sktada si¢ z indukcyjnosci L i1 pojemnosci C (rys.15.2a).

Rys.15.2. Modele obwodu rezonansowe-
go LC:

a) obwod idealny,

b) straty skupione w gal¢zi indukcyjne;j

¢) przyblizony model obwodu stratnego z
elementami rownolegtymi
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Straty rzeczywistego obwodu rezonansowego wynikaja gléwnie ze strat
cewki, dlatego model stratnego obwodu rezonansowego pokazany na
rysunku 15.2b najlepiej oddaje jego wlasciwosci fizyczne.

Admitancja obwodu przedstawionego na rys.15.2b wyraza sig
zaleznos$cia

Y(jw)=juC+ = G(w) + jB(w) (15.3)

o+ jol
Cze¢$¢ urojona admitancji dla czgstotliwosci rezonansowej jest
roOwna zeru, czyli B(a)) = 0; stad otrzymujemy

1 r? CO r2 O
wgz_@l_ CCH_ pH - H (15.4)

LC Wagads Wl 20
gdzie w, =1/+/LC (15.5)

jest pulsacja rezonansowa bezstratnego obwodu.
Jak wynika ze wzorow (15.4 oraz 15.5) pulsacja rezonansowa obwodu
stratnego jest mniejsza niz pulsacja rezonansowa obwodu bezstratnego,
poniewaz przy pulsacji w = w, prad gat¢zi indukcyjnej jest mniejszy niz
w gal¢zi pojemnosciowej. W takim przypadku réwnowage energii
osiaga si¢ przy mniejszej pulsacji. Dobro¢ obwodu rezonansowego
mozna wyznaczy¢ z zalezno$ci

(o)

Q :W (15.6)

przy czym B(a)r) jest susceptancja gatgzi pojemnosciowe] lub

indukcyjnej obwodu rezonansowego.
Stad

w L
Q==
r.L

Poniewaz zatozono, ze kondensator jest bezstratny, dlatego
dobro¢ obwodu jest rowna dobroci cewki. Gdy spetniony jest warunek:
Q. >>1, to wtedy zgodnie z zaleznosciami (15.4) oraz (15.7)

=Q (15.7)

otrzymujemy

r
w; L?

2
L

[] [] %l 10
2 2
w; = - =w; - S0= o 15.8
«h 1 S rceal: (15.8)
W waskim otoczeniu pulsacji w, galaz L,r, mozna przeksztatcié

do postaci rownoleglej (rys.15.2c). Warto$¢ rownoleglej konduktancji
strat wyznacza si¢ przez porownanie
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YL(a)r)z—%:GO+_i (15.9)
r.L+Ja)r|- Jer
Dla Q, >>1
1 _w,C_ 1 _ 1

r C
G, = = = = =? Cr, =Lt=— 15.10
° Qw,L Q Q@ «* Tt L ( )

w,L_ 1 _+JL/IC_w,C_ 1 _~JC/L
r rw,C r G Gyw,lL G,

(15.11)

Q=

Wykorzystujac zaleznosci (15.8) oraz (15.11) mozemy wyznaczy¢
admitancj¢ obwodu réwnoleglego

Y(jw)= G+ch+— Gog \/750@—

wn L
_Goﬂ"'JQo _%H G 1+JQ0 (15.12)
gdzie:
p=2 _% (15.13)
w,

jest znormalizowanym odstrojeniem.

Interesujace sa charakterystyki czgstotliwosciowe impedancji
obwodu rezonansowego z réwnoleglym  wlaczeniem  strat.
Wykorzystujac zalezno$¢ (15.12) oraz (15.13) otrzymujemy

. 1 R _
Z(Jw)_Y(ja))_GO(1+jQ0v)_1+jQElg_woﬁ_
0 X W
wR
W, Q Ry

—jarctgQ, 15.14
T DJtz \/1+Qo exp(-jarctgQ,v) ( )

1+jw Q0 BC{TH

Impedancja Z(ja)) jest funkcja jednobiegunowa wzgledem
znormalizowanego odstrojenia V , za$ funkcja dwubiegunowa wzgledem
zmiennej jw. Dla Q>05 bieguny sa zespolone sprzg¢zone. Wykres
charakterystyk czgstotliwosciowych impedancji Z jest pokazany na
rys.15.3.
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Rys.15.3. Charakterystyki czgstotliwosciowe obwodu rezonansowego

Modul impedancji Z maleje o 3 dB wzgledem wartosci
R,=1/G, przy odstrojeniu v=*1/Q,, co zgodnie z zaleznoScia
(15.13) odpowiada pulsacjom

0 0 O 0
wlszD/1+412 —Zimz %HL—LB (15.15a)
Q@ 2Q0 2Q,

+— = A+— (15.15b)
4Q; 2Q,0 HL 2 QO

Trzydecybelowe pasmo przebiegu |Z| wyznaczone na podstawie
przyblizonych warto$ci w, oraz w, (dla duzych wartosci Q,) wynosi
f
Boas = f, = 1, :az

Znormalizowane odstrojenie V mozna wyrazi¢ przyblizona
zaleznos$cia

l
W, =w, |1+

(15.16)

_o’-of _(w+w)(w- @) 20w _2Af
W W, W W, W, f,

Wspoélczynnik prostokatnosci prostego obwodu rezonansowego ma
niewielka warto$¢ i wynosi p=0,1.

(15.17)

Zazwyczaj obwod rezonansowy wilaczony jest w konfiguracji
czwornikowej pomiedzy zrodto 1 odbiornik sygnatu, co powoduje
zmniejszenie wypadkowej dobroci obwodu 1 zwigkszenie szerokosci
pasma (czyli zmniejszenie selektywnosci obwodu). Aby temu zapobiec
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stosuje si¢ w obwodzie odpowiednie transformacje admitancji zrdédta
1 obciazenia (rys.15.4), co pozwala ma regulacje szerokoSci pasma,
maksymalizacj¢ transmisji mocy oraz wybdr optymalnej indukcyjnosci
przy ktorej dobro¢ cewki jest najwigksza.

W obwodzie na rysunku 15.4a zastosowano autotransformatorowe
sprz¢zenie zrddla 1 obciazenia, w ktorym zgodnie z oznaczeniami na
rysunku i przy pelnym sprzezeniu migdzy uzwojeniami transformatora
przektadnie p, 1 p, wynosza odpowiednio

(15.18)

0)

|

(@)
1

O
1

[

—
NC

Rys.15.4. Obwod rezonansowy z transformacj admitancji zrodta i obciazenia (a),
jego schematy zastepcze (b,c)

Parametry schematu zastepczego pokazanego na rys.15.4c sa
opisane przez nastgpujace zaleznosci

w,C
Q

Dobro¢ obwodu rezonansowego obcigzonego konduktancjami G, oraz

I, =P, G, = P’G,, G =p?G, , G,= (15.19)

G, , zgodnie z zaleznoS$cia (15.11), moze by¢ przedstawiona zaleznos$cia

w, C _ 1

= (15.20)
G +G,+G,  w,L(G,+G,+G,)

Q:

Poniewaz Q<Q,, to pasmo obwodu rezonansowego jest szersze, ktore
zgodnie z zalezno$cia (15.16) wynosi

f,_ . G+G,+G,

BL3dB :6 BO3dB Go (15-21)

Sprawnosciq energetycznqg obwodu z rys.15.4 nazywa sig
stosunek mocy sygnalu w ukladzie z obcigzeniem do mocy
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dysponowanej zrodta (f. przy G, =G,) przy czgstotliwosci

rezonansowej.

4G, G 4G, G
n= R = g 7t 5= 9t 5 %—gé (15.22)
Pgdysp (GO +Gg +GL) (Gg +GL) Qo

Sprawnos$¢ jest najwigksza, gdy G, =G, tj. przy dopasowaniu

obcigzenia do zrédta sygnatu, gdy

PG, =p; G, (15.23)
1 wynosi
0 od
- — 15.24

Przektadnie p, 1 p, dobiera si¢ tak, aby uzyska¢ zatozona dobroé

obwodu. Dopasowanie obciazenia do zrédta sygnalu mozna réwniez
uzyskac stosujac inne uktady sprzegajace, przyktadowo jak na rys.15.5.

Rys.15.5. Uklady sprzegajace: a)  autotransformatorowo-pojemnosciowe,
b) autotransformatorowo-transformatorowe

Przekladnie p, 1 p, w obwodzie pokazanym na rys.15.5a wynosza

plzﬁ; P, :E = G (15.25a)
n C, C+C
oraz w obwodzie na rys.15.5b
p=" p=" (15.25b)
n n

Obwody rezonansowe sprzezone

Mata warto$¢ wspotczynnika prostokatnosci pojedynczego
obwodu rezonansowego jest powodem matej przydatnosci tego obwodu
we wzmacniaczach selektywnych. Charakterystyke blizsza prostokatnej



340

mozna uzyska¢ w obwodach rezonansowych sprz¢zonych, przy czym
sprz¢zenie moze by¢ realizowane r6znymi metodami. Przykladowo na
rys.15.6 przedstawiono par¢ obwodow rezonansowych sprzgzonych za
pomoca indukcyjnosci wzajemnej M oraz ich schematy zastgpcze.
Indukcyjnos¢ wzajemna M jest okreslona zalezno$cia

M =k./LL, (15.26)

W powyzszej zaleznosci K jest wspotczynnikiem sprzgzenia.

O
O
O
O

@_
o) H o)

Rys.15.6. Para obwodow rezonansowych sprzzonych indukcyjnie (a) oraz ich
schematy zastepcze (b, ¢)

Wilasciwosci  transmisyjne  obwodoéw  sprzezonych moga by¢
wyprowadzone w prosty sposéb, znajdujac parametry macierzy
y schematu zastgpczego pokazanego na rys.15.6b [18].

wlLu =G(1+jQ v,)

y11=G1+ijl+j

M O O O

(15.27)
yzzsz"'jC‘)Cz"'j =Gz(1+jQ2 Vz)
2
1 M -K?
=Y, =- — = 15.28
y12 y21 jaj_ll L2 JaM(l—KZ) ( )

gdzie:
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_ 2
L,=L -M+ ML, -M) _ L-M o (-«2)
(Lz -M )+ M L, N
- (15.29)
_ 2
L,=L,-M+ M(L ~M) =1, -M o h-«?) ]
(Ll -M )+ M L,
Parametry obwodow rezonansowych okreslaja zaleznosci
wy, C wy, C [
Q,=—a Q=—0ou ]
o GOl " C;Ol + Gg D
[]
Q, =L 2 < Q= S 0 (15.30)
Goz Goz + GL []
W, = ! W, = ! B
01 /—LjL C, 02 lil—z C, O

Jak wynika bezposrednio z zalezno$ci (15.27) oraz (15.29)
pulsacje rezonansowe kazdego z obwodow, przy zwarciu drugiego
obwodu, sa rowne

,_ 1 1 0
“nTLC Lch-«?) H
-K
111 11 a3 (15.31)
2 1 1 D

wl'z ey s >
L,,C, L,G,ll-«?) B
natomiast znormalizowane odstrojenie obwodoéw okreslaja zaleznosci
w wrl

w  w,
v,=—-—2 oaz v,=— ——2

(15.32)
wrl w wr2 w

Charakterystyke czestotliwosciowa obwodu mozemy wyznaczy¢
na podstawie analizy transimpedancji L(jw) =U,/ 1, oraz skutecznego

wzmocnienia mocy (sprawnosci)

Ku(@)=4G,G|Z, (j @) =) (15.33)

Transimpedancja wyznaczona na podstawie schematu zastgpczego
zrysunku 15.6¢ oraz przy wykorzystaniu zaleznosci (15.27) 1 (15.28)

Wynosi
Z (jw)= Jax Ll . (15.34)
oo briQv) 7 Q)

2
rl 1 r2 2 1
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Obwody rezonansowe sa najczgs$ciej nastrojone na t¢ sama
czgstotliwose, czyli w,=w,=@@ 1 dla tej czgstotliwosci

transimpedancja Z[(j a)r) wWynosi

)= Jw Kb, (15.35)

Z(jo,

Qle 1_K
Modut transimpedancji |Zt (j a)r)

osiaga warto$¢ maksymalna
przy tzw. sprzeZeniu krytycznym K, , kiedy to wystepuje rowniez
najwigksza sprawno$¢ transmisji mocy przez obwody. Przy realizacji
waskopasmowych wzmacniaczy selektywnych stosuje si¢ obwody
rezonansowe sprzezone, ktorych QQ, >>1 oraz k* <<1.

W tym przypadku
1

QQ,

Mo (@, )= 2 (15.37)
i Gy +Gy G + Goz Q01 Qoz

Sprawnos$¢ obwodu dla innej czestotliwo$ci niz rezonansowa
mozna wyznaczy¢, podstawiajac zalezno$¢ (15.34) do (15.33)

4x*n,. (1100,

K’=K:= (15.36)

oraz

= 15.38
e %(2+ : g+v2 EI'ED%I+LEZ—2K2— B+v4 ( )
U 0 0,0 EQ? Q22 H 0 0 H

gdzie ., jest okreslone zaleznoscia (13.37).
Przy sprzg¢zeniu nieco silniejszym od krytycznego, przy tzw.

sprzezeniu optymalnym (k,, >K,

K? KOpt 1%+%E (15.39)
27 Q

uzyskuje si¢ charakterystyke maksymalnie ptaska, przy nieco mniejszej
sprawnosci niz przy sprzezeniu krytycznym |1 (K " ) >1 K g

Przy rownych dobrociach obwodow obciazonych
(Ql :QZ :Q)’ Kkr =K opt = 1/ Q
Dla sprzgzen wigkszych, niz optymalne (K >k ;) charakterystyka

amplitudowa posiada dwa maksima wystgpujace przy odstrojeniach
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V=v_=% K>k’ (15.40)

Rys.15.7. Charakterystyki amplitudowe obwodéw sprzzonych

Na r1ys.15.7 przedstawiono charakterystyki amplitudowe
sprawno$ci obwodow sprzezonych odpowiadajace roznym warto§ciom
wspolczynnika sprzezenia K .

Jak wida¢ przez odpowiedni dobdr tego wspotczynnika mozna wplywaé
na ksztalt charakterystyki amplitudowej w poblizu czgstotliwos$ci
rezonansowej, jak rowniez na sprawno$¢ obwodu. W opisanym
przypadku wigkszy jest rowniez wspotczynnik prostokatnosci, niz dla

pojedynczego obwodu rezonansowego. Dla K, =K, wspotczynnik ten

wynosi p=032.

Omoéwione wyze] sprzezenie indukcyjne dwoch obwodow
rezonansowych jest tylko jednym z wielu mozliwych rozwiazan, sposrod
ktorych dwa o sprzgzeniu pojemnos$ciowym sa przedstawione na
rys.15.8.

C, C, JC.G, g,

=

larc)ac) Ve T Jgre)a+c) <

Rys.15.8. Przyktady realizacji sprzgzenia dwoch obwodow rezonansowych

Dla poprawy selektywnosci filtru LC 1 w celu uzyskania
wigkszego wspolczynnika prostokatnosci charakterystyki amplitudowe;j
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mozna stosowa¢ wigcej niz dwa sprz¢zone obwody rezonansowe. Przy
wykorzystywaniu tej metody stosunkowo tatwo mozna realizowac filtry
szerokopasmowe o szerokosci pasma B>(01-0,2)f,, uzyskujac

charakterystyki amplitudowe zblizone do idealnych. W filtrach
waskopasmowych metoda ta jest mniej efektywna, wskutek
ograniczonej dobroci obwodow. Wraz ze zwigkszeniem ich liczby rosna
straty mocy w obwodach i1 nie ma wyraznej poprawy ksztattu
charakterystyki amplitudowe;j filtru.

FILTRY PIEZOELEKTRYCZNE

Rodzaje filtréow piezoelektrycznych

Wzmacniacze selektywne w. cz. z obwodami rezonansowymi LC
posiadaja wiele wad, sposrod ktorych najwazniejszymi sa:

— stosowanie cewki indukcyjnej o duzych wymiarach i wymagajacej
strojenia, a przez to nie nadajacej si¢ do scalenia i1 bardziej zawodnej,

— w celu uzyskania duzej prostokatnosci charakterystyki amplitudowe;]
trzeba stosowa¢ wieloobwodowe uklady rezonansowe sprzezone,
trudne do wykonania 1 strojenia oraz kosztowne.

Latwiejsze 1 tansze uzyskanie obwodéw selektywnych mozliwe
jest przy zastosowaniu filtrow piezoelektrycznych. Ze wzgledu na rodzaj
wykorzystywanych  drgan elementow piezoelektrycznych  filtry
piezoelektryczne mozemy podzieli¢ na dwie grupy:

— filtry wykorzystujace rezonatory piezoelektryczne z drganiami
obje¢tosciowymi,
— filtry z akustycznymi falami powierzchniowymi.

Innym kryterium podziatu filtrow piezoelektrycznych moze by¢
rodzaj uzytego materialu piezoelektrycznego. Obecnie w filtrach tych
jako materialu piezoelektrycznego uzywa si¢ gtownie krysztatu kwarcu
iceramiki o  wlasnosciach  piezoelektrycznych.  Przyktadem
powszechnego stosowania monolitycznych filtréw ceramicznych moga
by¢ wzmacniacze posredniej czgstotliwosci fonii  odbiornikow
radiowych 1 telewizyjnych.

W filtrach z akustycznymi falami powierzchniowymi jako
material na podloza wykorzystuje si¢ glownie krysztaly kwarcu,
niobianu litu i tantalanu litu oraz ceramike piezoelektryczna. Filtry te sa
obecnie stosowane gtownie w radiolokacji, urzadzeniach kosmicznych
oraz odbiornikach telewizyjnych. Przyktadem powszechnego stosowania
pasmowych  filtrow  transwersalnych z  akustycznymi falami
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powierzchniowymi sa wzmacniacze posredniej czgstotliwosct wizji
odbiornikow telewizyjnych.

Filtry kwarcowe

Rezonatorem kwarcowym nazywamy przetwornik

elektromechaniczny sktadajacy si¢ z wibratora kwarcowego i obudowy,
chroniacej wibrator przed wptywami zewngtrznymi.
Element kwarcowy jest wyciety z monokrysztatu kwarcu, najczesciej
w postaci prostokatnych lub okraglych, ptaskich lub soczewkowatych
ptytek, o okre§lonych rozmiarach 1 orientacji wzglgdem osi
krystalograficznych. Na element kwarcowy napyla si¢ elektrody
z cienkich warstw metalicznych (ztoto, srebro, aluminium) o $cisle
okreslonym ksztatcie 1 grubosci. Jezeli do elektrod rezonatora
przytozymy sinusoidalne napigcie zmienne, to Ww elemencie
piezoelektrycznym (kwarcowym) wytworzy si¢ tak samo zmienne pole
elektryczne. W wyniku odwrotnego zjawiska piezoelektrycznego
wibrator zacznie drgac, co z kolei spowoduje pojawienie si¢ na jego
powierzchniach zmiennych tadunkow elektrycznych (w wyniku
prostego zjawiska piezoelektrycznego), a wigc 1 pradu w obwodzie
zewngtrznym  rezonatora.  Elektryczne  wlasciwo$ci  rezonatora
kwarcowego, dla cz¢stotliwosci bliskich czgstotliwosci drgan, moga by¢
przedstawione za pomoca modelu zastepczego (rys.15.9).

b) 4] 0)
,,’//,—0‘ 5\\\:\
/7 7 \\ \\
RZ 7 AN
;i \ \ d
Ll 0 L9
= \ I
Zk |\ \ ws / :'
AN II
x \\ N r v
4
AR 7 . c
Mo s ) 7w :w%ﬁikm
——a A P 0 2c,0
S od-o
c —
= Aw, =% w, a="9s
2G, 2Q,

Rys.15.9. Rezonator kwarcowy: a) liniowy model zasgpczy, b) polozenie zer i
biegunéw impedancji Z, (s), ¢) symbol graficzny

Parametry L,,C,,r, odpowiadaja parametrom mechanicznym
wibratora, tj. L, - masie elementu kwarcowego, C, - jego podatnosci
oraz I,-opornoSci mechanicznej strat. Parametry te sa nazywane
parametrami dynamicznymi.
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Parametr C, jest pojemno$cia statyczna kondensatora utworzonego

z elektrod migdzy ktérymi znajduje si¢ rezonator kwarcowy.
Impedancja rezonatora kwarcowego z rys.15.9 jest okreslona wzorem

& +%Ys 4o
Z.(s) = Q (15.41)
U, w, O cOd.,d
Gy + s+ A+ i
[ k U GU g
gdzie:
w, = ! pulsacja rezonansu szeregowego, zachodzacego

S
V6L G
w galezi L, ,C,, T,
w, L
Q — s —k
k rk
Charakterystycznym parametrem rezonatora kwarcowego jest takze
pulsacja w,, ktora odpowiada rezonansowi rownoleglemu w obwodzie

L..C,

- dobro¢ rezonatora.

(15.42)

1 C O cO

= = 1+—X = _kK_

©r _ GG “Ctte T4l 2
“C.+C,

Ponadto definiuje si¢ przedzial pulsacji Aw,, nazywany rowniez
wzglednym odstepem rezonansowym

- O 0
Aw, _W T W 1+& _1EF& (15.43)
[ G 0 2GC,

Wartos$ci przyblizone w rown. (15.42) i (15.43) wynikaja ze spelnienia
nierownosci: C,<<C,.

Rezonator kwarcowy, w poréwnaniu z konwencjonalnymi
obwodami rezonansowymi, charakteryzuje si¢ wyjatkowo duza
dobrocia, zawierajaca si¢ w zakresie od kilkudziesigciu tysiecy do kilku
milionéw (maksymalnie dla f, = (1-5)MHz). Jest to wynikiem duzej
warto$ci stosunku L, / C,, przy stosunkowo malej rezystancji strat r, .
Wartosci elementéw uktadu zastgpczego, w zaleznosci od wykonania
rezonatora, moga si¢ zmienia¢ w bardzo szerokich przedziatach,
w przypadku indukcyjnosci L, (od ok. 0,1 H do ok. 200 H), pojemnosci

C, (od kilku setnych do kilku dziesiatek pF), rezystancji strat r, (do
setek Q). Dodatkowa charakterystyczna cecha rezonatora kwarcowego
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jest jego bardzo maty wzgledny odstep rezonansowy, co jest wynikiem
bardzo matych wartosci stosunku C,/C,. Wartosci liczbowe

wzglednego odstepu rezonansowego zawieraja si¢ w przedziale

Al <10 40°

k
7Z uwagi na duza dobro¢ rezonatora kwarcowego mozemy
w pierwszym przyblizeniu zaniedbac jego straty (r, =0) 1 wtedy

_i @
o (- &)

r

(15.44)

Przebieg reaktancji Xz(a)) bezstratnego rezonatora kwarcowego
jest pokazany na rysunku 15.10a.

a)t X, Aw, b)

wC,

Rys.15.10. Charakterystyki czgstotliwo$ciowe rezonatora kwarcowego:
a) przy pominigciu strat, b) z uwzglednieniem strat

Jak wida¢ z rysunku, w przedziale w,— w reaktancja ma
charakter indukcyjny, za$§ poza tym przedziatlem - charakter
pojemnosciowy. W przedziale w,— w, zastgpcza indukcyjnos¢ L,
rezonatora wyraza si¢ zaleznoscia

X, ()

w-w
L(w) = 2L

S

(15.45)

Z zalezno$ci (15.45) wynika, ze zastepcza indukcyjno$¢ rezonatora
bardzo szybko ros$nie ze wzrostem czgstotliwosci. Dlatego rezonator
kwarcowy, uzyty jako element indukcyjny obwodu drgajacego, ma
bardzo dobre wilasciwosci stabilizacyjne. Zmiany indukcyjnosci lub
pojemnosci pozostatej czesci obwodu sa wyrdéwnywane odpowiednimi
zmianami zastgpcze] indukcyjnosci rezonatora, przy niewielkiej zmianie
czestotliwosci.

Impedancja stratnego rezonatora kwarcowego moze by¢ wyrazona
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zaleznos$cia
Z(0)=R(w) +]j X,(a (15.46)
Przebiegi zastgpczej rezystancji R,(w) 1 reaktancji X,(w)

stratnego rezonatora sg pokazane na rysunku 15.10b.
Dla pulsacji w, impedancja ta wynosi

Z (w,)=r, (15.47)
Maksymalna warto$¢ reaktancji X, wystepuje przy pulsacji
w = w - (15.48)
2Q
1 wynosi
1 oe.d
X = — 15.49
Z max 2 Q( ElC_OE Wy, Lk ( )

Jak wida¢ z powyzszych zalezno$ci, w przedziale czgstotliwosci
W, — W, nieco Wwe¢zszym niz odstgp rezonansowy, zastgpcza

indukcyjnos$¢ szybko rosnie ze wzrostem czg¢stotliwosci.

Wsrod piezoelektrycznych krysztaldow kwarc wyrdznia si¢ bardzo
dobra temperaturowa stabilno$cia czestotliwosci drgan wilasnych. W
praktyce, stabilno$¢ temperaturowa szacuje si¢ za pomoca S$redniego
temperaturowego wspotczynnika czgstotliwosci TWCz w okre§lonym
przedziale temperatur T, — T,

TWCz = Fmex = Fon (15.50)
LT
W powyzszej zaleznosci f., 1 f,, oznaczaja ekstremalne

wartoS$ci czgstotliwosci rezonatora w przedziale T, — T,.

Synteza  dyskretnego filtru kwarcowego, o wymaganej
charakterystyce tlumienia, polega na zaprojektowaniu odpowiednie]
struktury (drabinkowej, mostkowej lub innej) zlozonej z rezonatorow
kwarcowych, sprzezonych ze soba za pomoca kondensatoréw 1 cewek
indukcyjnych. Znacznie lepszym rozwiazaniem, stosowanym w syntezie
monolitycznych filtrow kwarcowych, jest uzycie odpowiednio
skonstruowanych rezonatoréw kwarcowych , w ktoérych wystepuje
zjawisko putapkowania energii drgan akustycznych
w miedzyelektrodowych obszarach ptytki. Rezonatory z putapkowaniem
energii wyrdzniaja si¢ nastgpujacymi zaletami:

— lepszym ttumieniem bliskich rezonansoéw pasozytniczych,

— mozliwoscia rozmieszczenia na jednej plytce kwarcowe] wigkszej
ilo$ci rezonatorow wzajemnie niesprz¢zonych lub sprz¢zonych,

— jednakowym wspotczynnikiem TWCz wszystkich rezonatorow,
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— mozliwos$cia integracji uktadu.

Zjawisko putapkowania energii drgan akustycznych polega na
koncentracji w podelektrodowe] czgsci ptytki rezonatora duzej czesci
wzbudzonych drgan ( w tej czgsci ptytki powstaja nietltumione drgania
fali stojacej w przedziale pulsacji w, < w< @, , gdzie w, jest pulsacja
rezonansowa jednorodnej ptytki nieograniczonej, za$ w, - pulsacja
graniczng dla czes$ci ptytki pokrytej elektrodami).

Wprowadzenie sprzgzen akustycznych pomiedzy odpowiednio
zblizonymi rezonatorami (w miejsce tradycyjnych, elektrycznych
podzespoldw sprzegajacych) pozwala na rozmieszczenie rezonatorow na
jednej ptytce kwarcowej bez ich wzajemnej izolacji, co z kolei pozwala
na zwigkszenie stopnia integracji, miniaturyzacji 1 niezawodnosci
filtrow.

Filtry ceramiczne

Duza grupa ferroelektrycznych materiatobw  ceramicznych
wykazuje witasciwosci piezoelektryczne. Sposrdod nich do realizacji
rezonatorow 1 filtréw ceramicznych najczg$ciej uzywa si¢ cyrkonianu
olowiu (PbZrOs) lub tytanianu otowiu (PbTiO;).

Wystapienie efektu piezoelektrycznego w  polikrystalicznym
materiale ceramicznym jest mozliwe po wcze$niejszym poddaniu go
procesowi polaryzacji w silnym polu elektrycznym (w granicach 1 — 5
kV/mm). Trwale spolaryzowany ferroelektryk ceramiczny wykazuje
liniowa zalezno$§¢ zmian jego rozmiard6w od wielko$ci pola
elektrycznego.

Formy geometryczne rezonatoréw ceramicznych, podobnie jak
rodzaje wzbudzonych drgan, moga by¢ bardzo rézne. Elektryczne
wlasciwos$ci rezonatora ceramicznego dla niewielkich odstrojen od
czestotliwosci rezonansowej moga by¢ w przyblizeniu przedstawione za
pomoca modelu zastgpczego, przedstawionego na rys.15.9,
tj. identycznego z modelem elektrycznym rezonatora kwarcowego.

Syntezg filtrow ceramicznych przeprowadza si¢ w analogiczny
sposob, jak filtréw kwarcowych. Przyktadowo, ceramiczne rezonatory
z drganiami radialnymi o wspolczynniku sprzgzenia k, zawartym
w granicach (0,2 — 0,6) sa najcze$ciej wykorzystywane w pasmowych
filtrach drabinkowych cze¢stotliwosci posredniej 455 kHz, 465 kHz lub
500 kHz. Charakterystyke czestotliwosciowa  takiego  filtru
przedstawiono na rys.15.11.
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Rys.15.11. Charakterystyka czestotliwosciowa filtru ceramicznego 465 kHz o pamie
20\, = 20kHz

Monolityczne filtry ceramiczne z wykorzystaniem zjawiska
pulapkowania energii drgan akustycznych sa najczg$ciej stosowane
w zakresie czgstotliwosci $rodkowych wynoszacych 4 —-11 MHz.
Przykladem moga by¢ bardzo popularne filtry ceramiczne
o czgstotliwosciach $srodkowych 6,5 MHz i1 10,7 MHz, stosowanych
odpowiednio w torach czgstotliwosci roznicowej fonii odbiornikéw
telewizyjnych 1 w torach czgstotliwosci posredniej odbiornikéw
radiowych FM. Filtry te realizowane sa jako 4-obwodowe,
dwuogniwowe z nacigta szczeling, ograniczajaca bezposrednie
przenikanie energii pomigdzy najblizej polozonymi rezonatorami obu
ogniw (co umozliwia zmniejszenie rozmiaréw liniowych plytki
ceramicznej).

PRZYKLADY ANALIZY JEDNOSTOPNIOWYCH
WZMACNIACZY REZONANSOWYCH LC

Analiza wzmacniaczy rezonansowych LC nie moze by¢
przeprowadzana w oparciu o schematy zast¢pcze zunilateryzowane
zgodnie z zasada Millera, poniewaz aproksymacja taka wnosi zbyt duze
btedy przy jej stosowaniu w analizie uktadow waskopasmowych.
Najczesciej stosuje si¢ czwornikowe schematy zastepcze tranzystorow
z parametrami y (rys.15.12). W schematach tych oddziatywanie
wsteczne obwodu wyjsciowego tranzystora na obwod wejsciowy
reprezentuje zrodto pradowe y,,U,. Wszystkie elementy macierzy y
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czwornika sa wielko$ciami zespolonymi i mozna je wyznaczy¢ zgodnie
z ich definicjami ze schematu zastepczego hybryd 11, lub (dla
tranzystoréw dyskretnych) zmierzy¢ za pomoca wyspecjalizowanych
miernikow.

Rys.15.12. Czwornikowy schemat zastgpczy tranzystora z parametrami y

Dla niewielkich odstrojen, zgodnie z zaleznoscia (15.12),
admitancja réwnolegltego obwodu rezonansowego dotaczonego do
wyj$cia tranzystora sktada sig¢ z czg$ci rzeczywistej 1 urojonej liniowo
zaleznej od czgstotliwosci. Z tego powodu admitancje y,; 1 Y, mozna

uwaza¢ za rownolegle poflaczenie konduktancji 1 pojemnosci
(Yu=0On*tjwC, orazy, =0, +jwC,).

Przyktadowo, parametry macierzy y czwornika wyznaczono dla
tranzystora unipolarnego na podstawie jego schematu zastgpczego
w rozdz. 5.4. (rown. 5.55), a dla tranzystora bipolarnego w rozdz. 4.4.4.
(rown. 4.54 — 4.57).

Zespolony charakter wszystkich parametrow y oraz obciazenia
czynia uklad potencjalnie niestabilnym. Problem ten zostanie
rozpatrzony w nast¢pnym punkcie rozdziatu.

Na rys.15.13 przedstawiono schemat ideowy srodkowego stopnia
wzmacniacza rezonansowego LC z tranzystorem MOS.

Przy zatozeniu, ze wzmacniacz pracuje w takim zakresie
czgstotliwosct  dla  ktorego mozna przyja¢ vy, =0, to jego
matosygnatowy schemat zastgpczy jest zgodny z przedstawionym na
rys.15.13b, przy czym G, jest rownolegla konduktancja reprezentujaca
straty obwodu rezonansowego.

Schemat ten ma identyczna posta¢ jak na rys.15.4,
przedstawiajacy pojedynczy obwdd rezonansowy LC obciazony
konduktancjami Zrodia i obciazenia.

W rozwazanym przypadku sterowane zroédto pradowe g,U.. wnosi

konduktancyjne obciazenie obwodu rezonansowego Y, =g, + ] wC,,
za$§ nastgpny stopien wnosi obciazenie Y =0, +jwC,; (C, jest
pojemnoscia wejsciowa nastgpnego stopnia, przy czym zalozono, ze
tranzystory M; 1 M, sa jednakowe).
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Rys.15.13. Jednostopniowy wzmacniacz rezonansowy LC z tranzystorem MOSFET:
a) schemat ideowy, b) schemat zastgpczy

Na podstawie wczesniejszej analizy, przeprowadzonej w punkcie
15.2.1, otrzymujemy wprost
— pulsacja rezonansowa, przy ktorej wystgpuje maksimum modutu

wzmocnienia
1
W, =W, = (15.51)
> JL(c+c, +C)
— dobro¢ obciazonego obwodu rezonansowego
w,(C+C, +
Q= 0 (C+C, +Cy) (15.52)
GO + g22 + GlZ

— modul wzmocnienia w rezonansie

K=ol = G (15.53)
Ui, . G, + 0, +Gy,

— trzydecybelowe pasmo czgstotliwosci

f GO + 922 + G12

=_0=

B = 15.54
*®Q 2n(c+C,+Cy) (1559

W celu uzyskania waskiego pasma i duzego wzmocnienia nalezy
dazy¢ do stosowania obwodu rezonansowego o duzej dobroci Q, (czyli

mate] wartosci G,) oraz zapobiec tlumieniu (i1 zarazem przestrojeniu)

obwodu rezonansowego przez obcigzajace go tranzystory 1 inne
elementy wzmacniacza.
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W podobny sposdb mozemy przeprowadzi¢ analiz¢ srodkowego
stopnia bipolarnego wzmacniacza rezonansowego LC zloZzonego
z identycznych stopni, ktéorego schemat ideowy przedstawiono na
rys.15.14a. W tym przypadku, z uwagi na mata impedancj¢ wejSciowa
tranzystora  bipolarnego,  zastosowano  obwdd ~ rezonansowy

z transformacja admitancji zrodta 1 obciazenia.
a)

- C Go § L |i:|612|:|;| 911ZZQITUO

01t G, =0
_cG
C) C=

UO
|j Pig, T PICy ﬁ}Go:: C % L |j:| PiOn T pzzchz =
P,

plgmUin

Rys.15.14. Srodkowy stopien razonansowego wzmacniacza LC z tranzystorami
bipolarnymi: a) schemat ideowy, b), ¢) schematy zasgpcze

C
o—2—>o0
—{
«Q
1
L
Q)
O

3
=
—

Q

oy

6

N

| L

Schemat zastgpczy wzmacniacza, ktorego kolejne etapy
przeksztalcenia przedstawiono na rys.15.14 b i ¢, ma identyczng postac
jak w poprzednim przypadku, gdy rozwazano uktad z tranzystorem
MOS (rys.15.13b). Zatem mozemy napisa¢ wprost
— pulsacja rezonansowa wzmacniacza

1

W, = (15.55)
\/L (C+ piC,+p C11)
— dobro¢ obciazonego obwodu rezonansowego
_w,(C+piCy+ P Cy) (15.56

2 2
GO+p1 C22+p2Cll
— modul wzmocnienia w rezonansie

y O (P.7 )
=|—9| = (1557)
o o GotP O+ P Oy

U

in
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— trzydecybelowe pasmo czgstotliwosci
_fo_ G+ PO, t POy

Q 21(C+ piCy, + piC,)
Rozwazmy jeszcze przyklad wzmacniacza rezonansowego z para

obwodoéw sprzezonych, w ktorych rowniez zastosowano transformacje
konduktancji zrodta i obciazenia (rys.15.15a).

(15.58)

M
2 I
q{ glL -
] ¢
s Led T
, . =R
in R, R R —

b)

‘ * O
2
plgm in —l— _ - L O

Rys.15.15. Wzmacniacz rezonansowy z pam obwodow sprzezonych: a) schemat
ideowy, b) schemat zastepczy

Z

W schemacie zastgpczym na rys.15.15b uwzgledniono
przetransformowane zrodto pradowe, konduktancje 1 pojemnosci
tranzystorow oraz konduktancj¢ obwodu polaryzacji tranzystora T2.

G1:G01+p12922 Q:q+pfczz
G, =G, + pz% (911 +GlZ) G, =Cé + ng Cy

Porownujac schematy zastepcze na rys.15.15b i 15.6b widzimy, ze
poza transformacja zrodta pradowego (zamiast |, mamy p,g,U;,) oraz

(15.59)

transformacja napigcia wyjsciowego (zamiast U, mamy U / p,) uktady
te sa identyczne. Zatem wszystkie zalezno$ci wyprowadzone w punkcie
15.2.2 sa sluszne dla rozpatrywanego wzmacniacza, nalezy jedynie
podstawi¢ nowg warto$¢ pradu zrodta: 1, =p, g, U
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STABILNOSC WZMACNIACZY REZONANSOWYCH

Na rys.15.16 przedstawiono schemat zastgpczy wzmacniacza
z obwodami rezonansowymi na wejsciu i na wyjSciu. Symbolami Y,

oraz Y, oznaczono admitancje obwodow rezonansowych sprowadzone
do zaciskow 1-112-2
Yy =Gy (1+j Q1V1) E
Y. =G (1+jQV,) O

(15.60)

> y12U 2 y21U 1 <
L
Yo = Y,

Rys.15.16. Wzmacniacz z obwodami rezonansowymi na wegciu 1 wyjsciu:
a) schemat ideowy, b) schemat zastgpczy

—{ 1
=<

(o] (o]
NC

Skuteczne wzmocnienie mocy K definiowane jest jako stosunek
mocy czynne] P, wydzielonej w obciazeniu do mocy dysponowanej

zrodla By, przy czym B, jest maksymalng moca, jaka zrodlo moze

wydzieli¢ w konduktancji wejSciowej wzmacniacza. Wystgpuje to
w warunkach dopasowania na wejSciu  wzmacniacza, gdy jego
admitancja (lub 1mpedancja) wejSciowa jest rdéwna zespolonej
sprzgzonej admitancji (lub impedancji) zrodta. Zatem

U, 2 2
| 2:2 G R =4k G, R =4k R G, (15.61)

K =4
E
Wzmocnienie K, mozemy wyrazi¢ przy pomocy parametrow

czwornikowych y
_ 4lys G, G,
2
" Kyll + Yg) (yzz +YL) ~ Y y21‘

Maksymalng warto$¢ skutecznego wzmocnienia mocy K

(15.62)

uzyskuje si¢ przy obustronnym dopasowaniu czwornika, tzn. gdy [18]
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YD :Y - _ y12 y21
g dop in yll y22 +Y|_ dop E
vy m (15.63)
YD . - Yo - y _ 12 J21
s “ yll + Ygdop B

Podstawiajac (15.63) do (15.62) otrzymujemy maksymalna
warto$¢ mocy w warunkach dopasowania

2
Yol 1
K. = Yo (15.64)
P G911 92 2 — Re(y12 y21) +2D
gll g22
gdzie:

2
D =\/ _ Re(yIZ y21 )Ij _ |y122y21|2 (15653)

L] 2019, O 401,09
9, =Re(y,,)>0 oraz g,, =Re(y,,) >0 (15.65b)

Jezeli czgSci rzeczywiste parametrow Y,,, Y,, sa dodatnie, to aby
wyrazenie pod pierwiastkiem bylo nieujemne, musi by¢ spetniony
warunek

Vio Yol + RE(Yi2 V) €2 91 O (15.66)

Zaleznos¢ (15.66) okre$la tzw. warunek bezwzglednej stabilnosci
czwornika. Jak wynika z zaleznos$ci (15.66) zachowanie bezwzglednej
stabilnosci, przy duzych wartos$ciach |y,,|, wymaga matych wartosci
ly,,|. Nalezy réwniez zauwazy¢, ze gdy VY, =0 (co oznacza brak
pasozytniczego sprzgzenia zwrotnego), to warunek (15.66) jest zawsze
spetniony.

W przesztosci, w celu zmniejszenia parametru Y,,, stosowano
zabieg nazywany neutralizacjq, polegajacy na wytwarzaniu sygnalow
kompensujacych pasozytnicze sprze¢zenie zwrotne. Wspotczesne
tranzystory w. cz. charakteryzuja si¢ matymi warto$ciami parametru Y,,.
Powszechnie stosowanym zabiegiem, majacym na celu radykalne
zmniejszenie wartoscl Y,,, jest stosowanie uktadow kaskodowych.

Jezeli uzasadnione jest przyjecie Y,, =0, to zalezno$¢ (15.64)
upraszcza si¢ do postaci

2
= Ml (15.67)
4 011 O

W przypadku potencjalnej niestabilno$ci czwornika rezygnuje sig

p max
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z maksymalnego wzmocnienia mocy (czyli nie zapewnia si¢ warunkow
dopasowania na wejsciu 1 na wyj$ciu wzmacniacza) 1 dobiera si¢ takie
konduktancje generatora i obciazenia, aby spetni¢ warunki stabilnosci
roboczej

1 + 12 J21) — 11 g 22 L .
Yoo Yol + Re(Yez ¥r) £2[ (01 + G, ) (922 +G.)) (15.68)

Ten zabieg, zapewniajacy stabilng prace wzmacniacza, nosi
nazwge stabilizowania przez niedopasowanie.

WZMACNIACZE SELEKTYWNE O ULEPSZONYCH
WLASCIWOSCIACH WIELKOCZESTOTLIWOSCIOWYCH

Szczegblnie wazna metoda zapewnienia stabilno$ci wzmacniaczy
selektywnych w.cz. jest zastgpowanie w nich pojedynczych
tranzystorow pewnymi ich zespotami, z ktérych podstawowym jest
uktad kaskody.

a)

o

o+tU ¢

b) ~YoJ, @

, 1 2 Yo 1,3 1, I,
O O ¢ O Oo—— —<—>0
Tul @ ﬁ}yﬂuz[jyn U, Tu ] Tug
o y12U2 J_yzlul y12(U3 _UZ) o o o

O
O

Rys.15.17. Kaskodowy wzmacniacz rezonansowy LC: a) schemat ideowy, b)
schemat zastgpczy kaskodowego polaczenia tranzystoroéw

Na rys.15.17 przedstawiono stopien kaskodowego wzmacniacza
rezonansowego LC oraz schemat zastgpczy z parametrami y
kaskodowego potaczenia tranzystorow.

Wyznaczmy zastgpcze parametry czwornikowe macierzy yy

kaskodowego potaczenia tranzystorow T—T (kaskoda OE - OB).
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Zgodnie z definicja, admitancj¢ Y,,, okresla zaleznos¢

|
Yiok = U—l (15.69)

Wykorzystujac prawo Kirchhoffa dla wezta 2 w ukladzie
pokazanym na rysunku 15.17b, przy U, =0, mozemy napisa¢ rOwnanie

(y22+yi1)U2 = ylzz(Us _Uz)_yI21U2+yi2(U3_U2) (15.70)

Z powyzsze] zalezno$ci otrzymujemy

3lu;=0

u,= Y2*¥ (15.71)
Yot Yut Yot Ya

Przy napigciu U, =0 prad |, ma wartos¢

=Y U, (15.72)

Po podstawieniu zaleznosci (15.70, 15.72) do (15.69) otrzymujemy

Y12('yI22 + 'in) ' DylZyIZLIin (15.73)
Yoot Yt Yot Ya Ya1
Poniewaz |y21| >>‘y12 (ylzz + yiz)

Vir| << Vool (15.74)

W podobny sposéb moga by¢ wyznaczone pozostate parametry
zastgpceze kaskody

Yk = Y Yok = Yo Yo =~ yiz (15-75)

Na szczegdlne wyrdznienie zastuguje bardzo mata warto$¢
admitancji zwrotne] Y,,., ktora jest o trzy rzedy wielkosci mniejsza

Y=

, to

w porownaniu do parametru Y,, pojedynczego tranzystora.
Bardzo mata warto$¢ parametru Yy, pozwala na tlatwe

zapewnienie stabilno$ci roboczej wzmacniacza przy duzo wigkszych
czgstotliwosciach, niz w przypadku wzmacniacza z pojedynczym
tranzystorem w konfiguracji OE. Nalezy réwniez podkreslic, ze

|y22k| <<|y22 , co jest konsekwencja pracy tranzystora T w konfiguracji

OB. Mata warto$¢ |Y,,.| zapewnia, ze tranzystor T dotaczony do

obwodu rezonansowego praktycznie nie powoduje tlumienia
irozstrojenia tego obwodu. Analiza 1 projektowanie wzmacniacza
kaskodowego moga by¢ przeprowadzone jak dla wzmacniacza
z pojedynczym tranzystorem, przyjmujac parametry zastgpcze i
(uzasadnionym jest zalozenie y,,, =0).
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Innym przyktadem wzmacniacza selektywnego w. cz. o znacznie
polepszonych wtasciwosciach wielkoczgstotliwosciowych jest uktad ze
sprzezeniem emiterowym, Ww ktorym para tranzystorOw pracuje
w konfiguracji OC - OB (rys.15.18).

o +U

* * cc
ﬁ L G
G

ui

o ———
I |
—
PV

UEE

Rys.15.18. Wzmacniacz rezonansowy LC ze zprazeniem emiterowym: a) realizacja
dyskretna, b) wersja scalona

Wzmacniacz ten charakteryzuje si¢ podobnymi wtasciwosciami,
jak rozpatrywany wczesniej stopien kaskodowy i moze by¢ uwazany za
uktad prawie - unilateralny. Struktura pary rdéznicowej sprzezonej
emiterowo jest podstawowym blokiem wykorzystywanym w technice
monolitycznej. Stosuje si¢ ja rowniez powszechnie w prostych
uniwersalnych uktadach scalonych wykorzystywanych do konstrukc;ji
wzmacniaczy rezonansowych LC posrednich 1 wielkich czgstotliwosci.
Przyktad takiej realizacji przedstawiono na rys.15.18b.
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TECHNIKI REALIZACJI WZMACNIACZY SELEKTYWNYCH
W. CZ.

Ogoblna zasada stosowana w budowie wspolczesnych
wzmacniaczy selektywnych w.cz. jest rozdzielenie funkcji wzmacniania
1 selektywnosci. Realizacja tej koncepcji polega na tym, ze cala
selektywno$¢ wzmacniacza jest uzyskiwana w wieloobwodowym filtrze
poprzedzajacym wzmacniacz szerokopasmowy, najczescie] wykonany w
technice monolitycznej. W celu optymalizacji wtasciwosci szumowych
wzmacniacza, na wejsciu stosuje si¢ stopien o niewielkim wzmocnieniu,
rOwnowazacy straty w filtrze, a na wyjsciu stosuje si¢ obwod
selektywny w celu ograniczenia pasma 1 poziomu SZumow.
Wspobliczesnie zastgpuje si¢ klasyczne obwody rezonansowe LC
rezonatorami piezoelektrycznymi o bardzo duzej dobroci. Filtr
piezoelektryczny, kwarcowy lub ceramiczny, o skupionej selektywnosci
1 charakterystyce amplitudowej o duzym wspotczynniku prostokatnos$ci 1
stalej  czestotliwosci  §rodkowej, stanowi obwdd  wejSciowy
szerokopasmowego wzmacniacza  wykonanego w technologii
monolitycznej. Dodatkowymi zaletami takiego rozwigzania sa:
przystosowanie do masowej produkcji, latwe projektowanie i
uruchomianie.

Alternatywnym rozwiazaniem do opisanego wyzej jest kaskadowa
struktura filtréw 1 wzmacniaczy. W strukturze takiej kolejne stopnie
wzmacniajace, najczesciej pojedyncze tranzystory, rozdzielone sa
obwodami rezonansowymi. Obwody rezonansowe zapewniaja
transformacj¢ impedancji 1 prace kolejnych stopni wzmacniacza
w warunkach dopasowania, umozliwiajac optymalne przenoszenie mocy
przez poszczegolne stopnie. Poniewaz obwody rezonansowe na wejsciu
kolejnych stopni charakteryzuja si¢ malymi selektywno$ciami, dlatego
ta struktura jest bardziej podatna na zaktocenie duzymi sygnatami spoza
pasma roboczego. Wada takiego rozwigzania sa rowniez trudnosci
w projektowaniu, strojeniu i1 uruchamianiu, powodujac, ze wspotczesnie
nie znajduje ono zastosowania w masowej produkcji.

Strukturg kaskadowa prostych stopni wzmacniajacych 1 obwodow
rezonansowych LC stosuje si¢ glownie we wzmacniaczach
mikrofalowych. Tranzystory w. cz. stosowane w tych wzmacniaczach
posiadaja mate wzmocnienie, dlatego wazne jest maksymalne
wykorzystanie ich mozliwo$ci wzmacniajacych.
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WZMACNIACZE MOCY

SPECYFICZNE PROBLEMY WZMACNIACZY MOCY

Zadaniem wzmacniacza mocy jest dostarczenie do obciazenia
odpowiednio duzej nie znieksztalconej mocy uzytecznej sygnatu. Z tego
wzgledu warunki pracy tranzystorow sa tu odmienne niz w stopniach
matej mocy, poniewaz duzy poziom sygnalu wymaga pelniejszego
wykorzystania granicznych, dopuszczalnych warto$ci mocy, pradow
1 napigc tranzystora.

Przy projektowaniu wzmacniaczy mocy brane sa pod uwage nastepujace

czynniki:

— maksymalna moc wyjsciowa P, przy nominalnej rezystancji
obciazenia,

— znieksztalcenia nieliniowe (wspotczynnik zawarto$ci harmonicznych
h),

— znieksztalcenia liniowe (dolna i gorna czgstotliwo§¢ graniczna f,
if,),

— sprawno$¢ energetyczna 1) .

Wymienione parametry sa wzajemnie od siebie uzaleznione i przy

ocenie wzmacniacza mocy wszystkie one musza by¢ traktowane
tacznie. Maksymalna moc wyjSciowa wzmacniacza jest ograniczona
uzytecznym polem charakterystyk wyjsciowych zastosowanych
tranzystorow.
We wzmacniaczach mocy stosowane sa powszechnie krzemowe
tranzystory bipolarne 1 tranzystory MOS specjalnej konstruke;i.
Uzyteczny obszar charakterystyk wyjsciowych tych tranzystoréow jest
ograniczony dopuszczalnymi warto§ciami mocy strat oraz  pradoéw
inapi¢¢. Przykladowo na rys.16.1 przedstawiono zestaw tych
ograniczen dla tranzystora bipolarnego w polu jego charakterystyk
wyjsciowych.

Uzyteczny obszar charakterystyk wyjsciowych  tranzystora
bipolarnego ograniczaja nastgpujace linie:

— P-,..- maksymalna moc strat wynikajaca z mozliwo$ci rozproszenia

sredniej mocy wydzielonej w tranzystorze 1 maksymalnej temperatury
struktury tranzystora,

— B, -krytyczna moc tzw. drugiego przebicia, ograniczajaca
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dopuszczalng moc strat przy duzych napigciach U .,
- U

- ICE max
— I - linia odpowiadajaca umownej warto$ci rezystancji l.g, ktora

- maksymalna chwilowa wartos$¢ napigcia U ¢,

CE max

- maksymalna chwilowa warto$¢ pradu kolektora,

oddziela uzyteczny obszar charakterystyk tranzystora od obszaru
nasycenia.

s
|l
/{////////IA A P. (T = 25°C) Drupgzie
/r// , i przebicie
l/ QST /77700777 217 B (T, =150°C)

Rys.16.1. Uzyteczny obszar charakterystyk wyjsciowych tranzystora bipolarnego we
wzmacniaczu mocy

Z wyszczegdlnionych ograniczen najistotniejsze jest ograniczenie
maksymalnej mocy strat, gdyz zawsze iloczyn | U JESt

C max

znacznie wigkszy niz P, , .

Odprowadzenie ciepta z tranzystora mocy

Maksymalna moc strat zalezy od dopuszczalnej temperatury
potprzewodnika T, ., temperatury obudowy T  oraz rezystancji

termicznej migdzy polprzewodnikiem a obudowa Ry,
L

P =_1mx ¢

C max Rthj_c
Na rys.16.2 przedstawiono zastgpczy uktad dla wielkosci moc -
temperatura, reprezentujacy proces wymiany ciepta miedzy zlaczem
kolektorowym a otoczeniem.

(16.1)
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Rthc—a
1
|

R(hc—r (r ) R(hf -a

ol A
Jj - zigcze (junction)
- Cthc Tr T—[ Cthr

C - korpus (case)
r - radiator (radiator)
a - otoczenie (ambient)

a

Rys.16.2. Cieplny schemat zastgpczy tranzystora

Rezystancje cieplne Ry .,Ry. s Rycas Ry Wraz z pojemno$ciami
cieplnymi Gy, Gy, C;, obrazuja transmisj¢ ciepta  od zlacza
kolektorowego do korpusu tranzystora (R_.Cy; ), od korpusu do

radiatora 1 otoczenia (R, ,R..,Cy.) 1 od radiatora do otoczenia

( Rthr—a ! C:thr )

Rezystancje 1 pojemno$¢ cieplna definiujemy w nastgpujacy
sposob

AT
R, = P E
0 (16.2)
c =8Q
" AT H

gdzie:
AT - réznica temperatur osrodkOw wymieniajacych ciepto,
P - odprowadzana moc,
AQ - przyrost energii cieplnej zmagazynowanej w danym obszarze

przy roznicy temperatur AT .

Na rys.16.2 przez TJ.,'I'C,'I'r,Ta oznaczono odpowiednio
temperatury zlacza kolektorowego, korpusu tranzystora, radiatora
iotoczenia. Aby temperatura zlacza nie przekroczyla maksymalnej
dopuszczalnej wartosei  T,..,, przy najwyzszej przewidywanej

temperaturze otoczenia T, musiby¢ spetniony warunek
ATmax = j max _Tamax SR{h I:)Cmax (163)

gdzie przyjeto, ze gldwna czg¢s¢ mocy wydzielonej w ztaczu stanowi
moc kolektora.

Na podstawie schematu zast¢pczego z rys.16.2 mozemy okresli¢
zwiazek migdzy temperaturg zlacza T;, temperatura otoczenia T,

amoca P. wydzielang w tranzystorze w stanie ustalonym.

Tj _Ta = I:)C[(R(hc-r * R(hr—a) ”Rthc—a * I:\)thj —c] = Rth PC (164)
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Zaleznos¢ (16.4) moze by¢ wykorzystana do obliczen konstrukcji
radiatora. Ze wzgledow ekonomicznych 1 funkcjonalnych stosuje si¢
mozliwie matly radiator, co w konsekwencji prowadzi do tego, ze
temperatura zlacza tranzystora jest bliska maksymalnej. Pociaga to za
soba konieczno$¢ bardzo starannej stabilizacji temperaturowej punktu
pracy tranzystora. Moc wydzielona w tranzystorze powoduje przyrost
temperatury jego ztacza, a przyrost temperatury przy nieodpowiedniej
stabilizacji punktu pracy powoduje wzrost pradu kolektora 1 dalsze
zwigkszenie mocy strat. W ukladzie moc - temperatura wystepuje
sprz¢zenie zwrotne, ktére w pewnych warunkach moze by¢ dodatnie.
Jezeli jest ono dostatecznie silne, to uklad staje sig¢ niestabilny
1 temperatura ztacza narasta az do zniszczenia tranzystora.

Klasy pracy wzmacniaczy

Podziat wzmacniaczy na klasy  pracy jest dokonywany
w zalezno$ci od kata przeptywu pradu wyjsciowego O, ktory wiaze si¢
z potozeniem punktu pracy na charakterystyce przejSciowej tranzystora,
co pogladowo przedstawiono na rys.16.3.

A ic,i A A iC'i

Ieylp

yas

77X .

uBE ! UGS

>
-

klasa A

wt
klasa AB

Rys.16.3. Klasy pracy wzmacniaczy

Z potozenia punktu pracy wynika, Zze moc tracona w tranzystorze
przy braku sygnatu zalezy od klasy pracy 1 jest najwigksza w klasie A.

W klasie B kat przeptywu pradu jest bliski 180°, za$ punkt pracy
lezy w poblizu granicy odcigcia pradu. Poniewaz sygnat wyjsciowy
zawiera tylko potéwke sygnalu wejSciowego, zatem konieczne jest
zastosowanie drugiego elementu wzmacniajacego, odtwarzajacego
druga potowke sygnatu, tzn. praca w klasie B jest mozliwa tylko w
uktadzie symetrycznym (przeciwsobnym).

Klasa AB jest posrednia miedzy klasa A i B (180° <@<360°).
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Ze wzgledu na znieksztalcenia nieliniowe praca uktadu w klasie AB jest
mozliwa, podobnie jak w klasie B, tylko w uktadach przeciwsobnych.

We wzmacniaczu klasy C punkt pracy elementu aktywnego jet tak
ustawiony, ze kat przeplywu pradu w obwodzie wyjsciowym tego
elementu jest mniejszy od 180° (0<©@ <180°).

Klasa C nie moze by¢ stosowana we wzmacniaczach
czestotliwosci akustycznych, poniewaz nawet przy zastosowaniu uktadu
przeciwsobnego istnieje czg¢$¢ okresu, w ktoérej odcigte sa obydwa
elementy wzmacniajace 1 sygnal wyjsciowy na rezystorze obciazenia jest
znieksztalcony. Klase¢ C stosuje si¢ we wzmacniaczach rezonansowych,
w ktorych obciazenie jest dolaczone do tranzystora przez obwod
rezonansowy o duzej dobroci 1 woOwczas napigcie na obwodzie jest
sinusoidalne niezaleznie od ksztattu impulsu pradu doprowadzonego do
tego obwodu.

Uktady sprzegajace obcigzenie ze wzmacniaczem

Ze wzgledu na transmisj¢ duzych mocy ze wzmacniacza do
obciazenia  sprzg¢zenie  pojemnos$ciowe nie jest  najlepszym
rozwiazaniem, z uwagi na duze stale czasowe oraz duze prady. Przy
matej wartos$ci rezystancji obcigzenia, pojemnos$¢ sprzg¢gajaca musi by¢
duza dla zapewnienia wymaganej warto$ci dolnej pulsacji granicznej.
Elementem sprzegajacym umozliwiajacym rownoczesne dopasowanie
pomiedzy wzmacniaczem a obciazeniem jest transformator. Posiada on
jednak wiele wad, z ktoérych najwazniejsze to:

- ograniczenie charakterystyki czestotliwosciowej,
- duze gabaryty i cigzar.

W uktadach scalonych eliminuje si¢ elementy sprzegajace poprzez
symetryczne zasilanie z dwdch zZrddet napigeia, co umozliwia relizacje
uktadu, w ktérym sktadowa stata napigcia wyjsciowego jest réwna zeru.

Znieksztalcenia nieliniowe we wzmacniaczach mocy

Bardzo waznym parametrem dla wzmacniaczy mocy sa
znieksztalcenia nieliniowe. Wynika to z wielkosygnalowej pracy
elementow wzmacniajacych, ktérych parametry zmieniaja  si¢
w szerokich granicach w zalezno$ci od potozenia chwilowego punktu
pracy, zmieniajacego si¢ wraz z chwilowa warto$cia sygnalu
sterujacego. Wzmacniacze mocy nie sa wigc $cisle biorac uktadami
lintowymi, atylko przy prawidlowym doborze warunkow pracy
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elementéw wzmacniajacych moga by¢ traktowane jako uktady prawie
liniowe. Dla oceny znieksztatcenia sygnatu wyjsciowego definiuje sig
wspotczynnik znieksztatcen nieliniowych h

h=yJhZ+hZ+hZ + = [T (16.5)

przy czym stosunek k - tej harmonicznej do pierwszej harmoniczne;j

h, s (16.6)
Il

nazywa si¢ zawartoscia k-tej harmonicznej. Zazwyczaj amplitudy
harmonicznych maleja wraz ze wzrostem ich rzedu.

WZMACNIACZE MOCY KLASY A

Wzmacniacz z obcigzeniem rezystancyjnym bezposrednio
wigczonym w obwéd kolektora

Bezposrednie wiaczenie obciazenia w obwod kolektora, jak
W najprostszym wzmacniaczu na rys.16.4a, ma bardzo ograniczone
zastosowanie w praktyce, gtownie ze wzgledu na przeptyw sktadowe;j
stalej pradu w obcigzeniu ( np. w glosniku jest on niepozadany) oraz
niewielka sprawnos$¢ energetyczna. Zaleznosci energetyczne tego uktadu
moga jednak dla nas stanowi¢ pewne odniesienie dla porownania
1 oceny innych rozwiazan uktadowych wzmacniaczy mocy.

Jak pokazano na rys.16.4b, chwilowy punkt pracy tranzystora
przemieszcza si¢ po linii prostej (charakterystyce roboczej) okreslonej
réwnaniem: U . =Uy. +i. R .

b)

+U cc . rCES

U

min

Rys.16.4. Wzmacniacz z obciazeniem rezystancyjnym w kolektorze:
a) schemat, b) charakterystyka robocza uktadu
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Najwigksza moc wyjSciowa (wydzielona w rezystancji R_
uzyskuje si¢, gdy spoczynkowy punkt pracy Q jest tak dobrany, ze lezy
on na hiperboli maksymalnej mocy strat P.,, 1 posiada wspotrzedne

U 2P,
UCEszl ICQ :UL (16-7)
cc

Charakterystyka robocza jest wtedy styczna do hiperboli P,

C max
w punkcie Q 1 odpowiada rezystancji R, nazywanej optymalna. Stad

R, . Wynosi

Lopt

UCC_UCEQ:UCEQ=UCC — Uéc
|CQ |CQ 2|CQ 4 P

C max

R =

=R o (16.8)

Przy sinusoidalnym wysterowaniu tranzystora, gdy napigcie
uCE(t):UCEQ +U,,Sihwt, moc sygnalu zmiennego wydzielona

w obcigzeniu wynosi
) = (16.9)

Jak wynika z rys.16.4b, maksymalna amplituda napigcia U,
ipradu |, Ww obciazeniu wynika z ograniczenia uzytecznego obszaru

charakterystyk tranzystora, wprowadzonego linia r., rozgraniczajaca
obszar nasycenia od obszaru aktywnego.

U :UCEQ _Umin :EUCEQ

cm

Ucn (16.10)

I cm = EC = I CQ E
przy czym

EZ—UC”‘ :1—Umi” - R (16.11)

U CEQ U CEQ I?L + r'CES
jest nazywany wspotczynnikiem wykorzystania napiecia.
Wykorzystujac zaleznosci (16.8) — (16.11), otrzymujemy
U 2CEQ P
P =& =§? - Cmax 16.12

Lopt

Srednia moc dostarczona ze zrodla zasilania wynosi
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1T

PD_?{ Uecic(t)dt =Uccl o =2P (16.13)

Cmax

Na podstawie zaleznosci (16.12, 16.13) mozna wyznaczy¢
sprawno$¢ energetyczna uktadu

EZ PCmax )
Mo =i =2 & (16.14)
P, 2P, 4

W granicznym przypadku, przy zatozeniu U =Uq,, tzn. przy
pominigciu ograniczenia uzytecznego obszaru charakterystyk
tranzystora linia rg, wspolczynnik wykorzystania napigcia & =1,
a z zalezno$ci (16.12, 16.14) otrzymujemy

I:)Lmax = PC2max
L (16.15)
== 5 25%
17 max 4
Przy niepelnym wysterowaniu wzmacniacza, tzn. dla | =K cQs
U,,=kéUq, (k =U,, /U, S l) moc wyjSciowa 1  sprawnos¢
ulegaja zmniejszeniu k- krotnie, zatem
P.(k) _1
k)=—+1==&%k? 16.16
Miva (K) 2% (16.16)

Uktad charakteryzuje si¢ bardzo mata sprawnoscia, co wiaze si¢
z tym, ze w obciazeniu wydziela si¢ bezproduktywnie moc pradu statego
=12

Poc =lco R niezaleznie od amplitudy sygnatu zmiennego. Moc strat

w tranzystorze jest najwigksza i rowna P, , gdy wzmacniacz nie jest
sterowany.

Wzmacniacz ze sprzezeniem transformatorowym

Wzmacniacz mocy klasy A z obcigzeniem dopasowanym za
pomoca transformatora stosuje si¢ w ograniczonych przypadkach dla
skrajnych warto$ci rezystancji obciazenia (bardzo duzych lub bardzo
matych) lub, gdy konieczna jest izolacja galwaniczna obciazenia.
Transformatory maja bowiem liczne wady, takie jak: wysoka cena, duzy
cigzar 1 rozmiary, powoduja ograniczenie pasma czestotliwosci
przenoszonych przez wzmacniacz. Wprowadzaja takze nieliniowe
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znieksztatcenia sygnatow, gléwnie wskutek nieliniowosci krzywej
magnesowania. Uproszczony schemat ideowy wzmacniacza mocy w
klasie A z transformatorowym dopasowaniem obcigzenia wraz z jego
charakterystyka robocza przedstawiono na rys.16.5.

Charakterystyka robocza (prosta pracy) jest linia prosta
wyznaczong przez  przetransformowana — rezystancj¢ obcigzenia

R =p*R_ (p- przektadnia transformatora).

U U
min om U CEQ cm

Rys.16.5. Wzmacniacz z obciazeniem transformatorowym:
a) schemat, b) charakterystyka robocza

Prosta pracy dla pradu statego wyznacza niewielka rezystancja r,
uzwojenia pierwotnego transformatora, tak ze

UCEQ :UCC - ICQ :UCC

Aby zapewni¢ dobre wykorzystanie tranzystora, prosta pracy
powinna przecinaé cate pole jego -charakterystyk wyjSciowych
1 przebiega¢ styczne do hiperboli maksymalne; mocy strat P

Cmax *
Spoczynkowy punkt pracy powinien leze¢ w poblizu $rodka prostej
pracy. Odpowiada to optymalnej przetransformowanej rezystancji
obciazenia

. U
R:%: ceQ (16.17)

cm ICQ
W celu dopasowania obciazenia nalezy dobra¢ przektadnig

transformatora P, =/ R /R . Zakladajac mala rezystancje uzwojen
transformatora dla pradu statego U, =U. , a moc pobierana ze

zrodta zasilania wynosi
Py =Uceo 1o (16.18)

Przy pelnym wysterowaniu wzmacniacza amplituda napigcia zmiennego



370

Wynosi

Umn=Ucgo ~Uin =€ Ueo (16.19)
gdzie: & =1 - U /Uy, jest wspdlczynnikiem wykorzystania
napigcia.
W obwodzie kolektora ptynie prad o amplitudzie

len=lcq = lmin =V lco (16.20)

gdzie y=1-1_ /1., jest wspotczynnikiem wykorzystania pradu.

Na podstawie zaleznosci (16.18 —16.20) mozemy wyznaczy¢ moc
wyj$ciowa wzmacniacza przy petnym wysterowaniu

P e =1Ucmlcm=£(fv P,) (16.21)
2 2
Maksymalna sprawno$¢ energetyczna (przy pelnym wysterowaniu) jest

rowna

— PLmax :l
Moac =5 2(Ey) (16.22)

Gdyby element wzmacniajacy byt idealny, tzn. U_. =0,

min

l..,=0 (E =y =1) , to maksymalna sprawno$¢ energetyczna
wzmacniacza bylaby réwna: n., =50%. W rzeczywistym
wzmacniaczu transformatorowym w klasie A z tranzystorem bipolarnym
maksymalna sprawnos¢ osiaga 35 — 45 %.

Jezeli wysterowanie jest niepelne (k =U, /U, <1), to

Imax =

I (K) =Ky e, Ug(k) =k EU (16.23)

P (k) =% (EyK*R)=KP. ., (16.24)
P 1

n(k):FL:E(f Y k?) =K 1 (16.25)
D

Moc tracona w tranzystorze wynosi
P.=P,-P =P, (1-n) (16.26)

Sprawno$¢ energetyczna jest proporcjonalna do kwadratu
wspotczynnika wysterowania k i dla sygnatow o duzej dynamice zmian
(np. dla sygnatéw akustycznych) $rednia sprawnos$¢ jest bardzo mata,
amoc dostarczona z zasilacza jest praktycznie tracona w elemencie
wzmacniajacym.
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PRZECIWSOBNE WZMACNIACZE KLASY B i AB

W przeciwsobnych wzmacniaczach klasy B punkty pracy obu
symetrycznych elementow wzmacniajacych leza w poblizu odcigcia
pradu. Dzigki temu moc tracona w tranzystorach przy braku sygnatu
sterujacego jest bardzo mata, co eliminuje giéwna wade¢ wzmacniacza
klasy A.

Prad dostarczany przez zrédto zasilania jest zalezny od sygnatu
sterujacego. W pordéwnaniu ze wzmacniaczem klasy A, wzmacniacz
klasy B odznacza si¢ duzo wigksza sprawnoscia  przy pelnym
wysterowaniu, jak tez i znacznie wigksza srednia sprawnoscia robocza.

Wzmacniacze klasy B moga pracowa¢ w uktadzie przeciwsobnym
z transformatorem wyjSciowym (rys.16.6a), albo w ukladzie
przeciwsobnym beztransformatorowym (rys.16.6b), ktéry w istocie
stanowi symetryczny wtornik emiterowy, oméwiony w rozdziale 10.4.3.
W dalszych rozwazaniach zajmiemy si¢ beztransformatorowym uktadem
Z1ys.16.6b.

a) b)

E A 4@ Tl @)Ucc
‘@

N o
=

!
<
= — T
ul
=]
'
7

N o
=

Rys.16.6. Uproszczone schematy ideowe przeciwsobnych wzmacniaczy klasy B:
a) transformatorowego, b) beztransformatorowego

Zaleznosci energetyczne wzmacniacza klasy B

Na rys.16.7. przedstawiono prosta pracy i spoczynkowy punkt
pracy Q tranzystor6w w polu ich charakterystyk wyjsciowych. Na
rysunku tym pokazano rowniez wykres czasowy przebiegu pradu
kolektoréw przy maksymalnym wysterowaniu wzmacniacza sygnatem
sinusoidalnym.

Przy braku wysterowania spoczynkowy punkt pracy Q jest

okreslony przez wspoltrzedne: U g, =U(c, I, =0.
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Vi,
Rys.16.7. Prosta pracy i1 przebiegi czasowe pradow kolektoréw tranzystorow
przeciwsobnego wzmacniacza w klasie B.

Przy wysterowaniu napigciem sinusoidalnym prad kolektora
tranzystora 7', ptynie w czasie jednej potowy okresu, a w czasie drugiej
polowy prad plynie przez tranzystor 7,. Przy pelnym wysterowaniu na
rezystancji R; wystepuje napigcie o amplitudzie

Ucm:UCEQ _Umin :£UCEQ :EUCC (16.27)
gdzie &=1-U_; /U, jest wspolczynnikiem wykorzystania
napigcia.

W obwodzie kolektora ptynie prad o amplitudzie

Icm: ICmax _ICQ :|Cmax (1628)
Moc wyjSciowa przy pelnym wysterowaniu wynosi

1 1

I:)Lmax :Eucm Icm :E(EUCEQ ICmax) (1629)
Maksymalna moc dostarczona ze zrodet zasilajacych wynosi

Pomex = 2Uc |4 (16.30)
Przy pobudzeniu sinusoidalnym $redni prad zasilania jest rowny

I -1

| = o - Joma Tloo _ lom, (16.31)

T T T

Po podstawieniu (16.31) do (16.30) otrzymuje si¢
2 2
Pome = — Ul =1 =— U | 16.32
D max T CC( C max CQ) T CC " Cmax ( )

Maksymalng sprawnos$¢ energetyczng mozemy wyznaczy¢ w oparciu
o zaleznosci (16.29) 1 (16.32)

P T
= _LmX —"~ 16.33
Mra =5 2 ¢ ( )

D max
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Przy idealnym elemencie wzmacniajacym U _. =0, (=1
maksymalna sprawnos¢ wzmacniacza  klasy B Wynosi

T
=—=78,5%.
11 mx 4 0

W rzeczywistym wzmacniaczu z tranzystorami bipolarnymi maksymalna
sprawnoS$¢ energetyczna osiaga wartos¢ 65 — 70%.

W warunkach zmiennego wysterowania, gdy 0 < k < 1,  amplitudy
pradu i napigcia wynosza odpowiednio

lon = Klerme Uan =kéU g (16.34)
Moc wyj$ciowa

P =k*P_, . (16.35)
moc dostarczona

P, =kP, (16.36)
oraz sprawnos¢ energetyczna

N(K) = K1 (16.37)

T~ 78%
4

Rys.16.8. Zaleznosci mocy
0 2 1 g dostarczonej, mocy wyjscio-

715 wej, mocy strat i sprawnosci
od wspotczynnika wystero-
wania wzmacniacza klasy B

Moc tracona w tranzystorach wynosi

P.=P,-P =k P, —k?P

max L max

(16.38)

Moc ta osiaga maksymalng warto$¢ przy wspdlczynniku wysterowania

(16.39)
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Wyprowadzone zalezno$ci mocy dostarczonej, mocy wyjsciowe;j,
mocy strat 1 sprawno$ci energetycznej we wzmacniaczu klasy B
przedstawiono graficznie na rys.16.8.

Charakterystyka przejsciowa i znieksztalcenia
nieliniowe

Przedstawiony na rys.16.6b uproszczony schemat ideowy
przeciwsobnego wzmacniacza nie zawiera uktadu wstgpnej polaryzacji
baz tranzystoréw, a zatem dla matych napigé wejsciowych

U BEP2 < l"IIN < U BEP1 (1640)

obydwa tranzystory sa zatkane, a napigcie Uy =0 (U, jest napigciem
progowym przewodzenia tranzystora). Oznacza to, ze bez wstgpnej
polaryzacji baz tranzystoréw uktad pracuje w ptytkiej klasie C, dajac
nieliniowa charakterystyke przejsciowa Uy= f(u,N), jak na rys.16.9.
Wynikiem nieliniowosci charakterystyki przejsciowej sa znieksztalcenia
nieliniowe sygnalu  wyjSciowego, nazywane znieksztalceniami
skro$nymi (rys.16.9). Wptyw znieksztalcen skrosnych jest szczegolnie
odczuwalny przy matych napigciach wejSciowych (napigcie wyjsciowe 1
narys.16.9).

Eliminacja znieksztalcen skro$nych nie jest mozliwa przy pomocy
ujemnego  sprzezenia zwrotnego, bowiem ich zrédlem  jest
nieprzewodzenie tranzystorow koncowego stopnia (zwiazane
z napigciem progowym przewodzenia U, ), zatem w czasie ich

powstawania petla sprzgzenia zwrotnego jest otwarta.

4 uO l"IO

Ucc - Uc531

A
-U BEP2 1
\O ‘ » 1 t
u HEP1 Un
-U cct U CES2
» Uy
1 2
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Rys.16.9. Charakterystyka przejsciowa uktadu z rys.16.6 b i ilustracja znieksztatcen
nielinowych

Usunigcie lub znaczne zmniejszenie znieksztalcen skrosnych jest
mozliwe przez zastosowanie wstepnej polaryzacji obwodu baz
tranzystorow ustalajacej wlasciwe spoczynkowe prady baz i kolektorow.

Na rys.16.10a przedstawiono ide¢ diodowego ukladu wstepnej
polaryzacji 1 stabilizacji ustalonych punktow pracy tranzystoréw T, 1
T,, a na rys.16.10b - charakterystyke przejsciowa otrzymanego uktadu

wzmacniacza klasy AB.

Optymalna warto$¢ pradu spoczynkowego kolektora, zapewniajaca
minimalne znieksztatcenia skro§ne, moze by¢ okreslona jedynie droga
eksperymentalna, jednak dla celow praktycznych mozna przyjac, ze jest
ona rzedu kilku procent wartosci pradu | a wigc wpltywa tylko

Cmax *
nieznacznie na sprawnos¢ uktadu.
A U
0 +Ucc Ucc _U(:531 *****
T
' 0 U,
u
e
o-U,  —F = U cc |U CESZ|

Rys.16.10. Wzmacniacz klasy AB:
a) uktad wstepnej polaryzacji i stabilizacji punktéw pracy tranzystorow,
b) charakterystyka przejsciowa wzmacniacza

ROZWIAZANIA UKLADOWE WZMACNIACZY KLASY AB

Podstawowy uktad wstepnej polaryzacji 1 stabilizacji punktu
pracy przedstawiono na rys.16.10a. Diody D wprowadzone do obwodow
baz tranzystorOw powinny pracowa¢ w tych samych warunkach
termicznych  co tranzystory.  Wtedy cieplne zmiany napigcia
przewodzenia U, beda odtwarza¢ zmiany napigcia U, stanowiace
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gléwne zrodio niestatosci punktu pracy i w ukladzie nastapi czeSciowa
lub calkowita kompensacja temperaturowych zmian pradu kolektora. W
uktadach scalonych jest mozliwe osiagnigcie prawie 100 % sprze¢zenia
termicznego pomigdzy tranzystorami a diodami.

W uktadach dyskretnych, gdzie takie sprzezenie bedzie stabsze,
prad spoczynkowy stabilizuje si¢ dodatkowo stosujac USZ dla kazdego
z tranzystorow (rys.16.11).

W celu zwigkszenia wzmocnienia napigciowego 1 pradowego
mozna zastapi¢ jedno za zrodetl pradowych w schemacie ideowym na
rys.16.10a wzmacniaczem w konfiguracji OE, jak to pokazano na
rys.16.11. Rolg tego wzmacniacza pelni tranzystor T,, ktorego emiter
jest dolaczony do ujemnego bieguna baterii —U... Oznacza to, ze
sterowanie tranzystorem T,, musi by¢ dokonane za posrednictwem
uktadu przesuwajacego poziom napigcia.

We wzmacniaczach wigkszych mocy, celem zmniejszenia
wymaganego pradu wejsciowego stopnia mocy, Ww kazdym
z wymienionych uktadow zamiast pojedynczego tranzystora moga by¢
uzyte potaczenia Darlingtona, dzigki czemu uzyskuje si¢ znaczne
zwigkszenie wzmocnienia pradowego.

0 +Ucc
o}

Y D Re
YD Re | (R,
) < E T = Rys.16.11. Przeciwsobny wzmacniacz w
? klasie AB. Zastapienie jednego ze zrodet
o—@ T, pradowych | ; wzmacniaczem w konfigu-
U T racji OE
o < o-U cc

Na rys.16.12 przedstawiono schematy ideowe stopni koncowych
wzmacniaczy klasy AB, w ktorych w miejsce pojedynczego tranzystora
zastosowano uktady Darlingtona zwykle (rys.16.12a) lub
przeciwstawne (rys.16.12b).

Przeciwstawne polaczenie Darlingtona w uktadzie na rys.16.12b
pozwala na wyeliminowanie tranzystora mocy typu p-n-p. Ma to
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szczegllnie wazne znaczenie ~ w technice uktadéw scalonych.
W uktadach Darlingtona wprowadza si¢ dodatkowa  rezystancjg
R odprowadzajaca czg$¢ pradu pierwszego stopnia, co umozliwia
niezalezny dobor warto$ci pradéw obu tranzystorow. Przeciwstawne
uktady Darlingtona posiadaja na wejsciu tylko jedno zlacze baza -
emiter 1 dlatego w uktadach tych stosuje si¢ jedna diodg polaryzujaca.

a) o +U b) °+Uqc
o} o

@) ¢

o

o
q

0-Ucc +—o U

Rys. 16.12. Wzmacniacze mocy klasy AB z uktadami Darlingtona: a) przeciwstawny,
b) quasi-przeciwstawny

Na rys.16.13 przedstawiono schemat ideowy przeciwsobnego
wzmacniacza klasy AB, w ktorym zastosowano pojemnosciowe
sprzgzenie z obciazeniem, co pozwolito na zastapienie dwoch baterii
zasilania (+ U.) jedna o podwdjnym napigciu (ZUCC).

W uktadzie tym rowniez zostato wyeliminowane Zrédto pradowe
zasilania diod D, ktore zastagpiono ukladem typu ,bootstrap”
zwielokrotniajacym efektywna rezystancj¢ widziana migdzy baza
tranzystora T, a szyna napigcia zasilajacego +2U ..

Gdy wzrosnie potencjal kolektora T, o AU, to rowniez o wartos¢ AU

wzro$nie potencjat punktu X, a zatem napigcie na rezystorze R,
pozostaje stale (tym samym prad |, =const).
Wstegpna polaryzacja bazy tranzystora T, za pomoca rezystancji
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R- dziala stabilizujaco na napigcie spoczynkowe punktu A na
poziomie U.., bowiem rezystancja ta wnosi USZ napigciowe

rownolegte.

0o +2U cc

} Ro|u, Rys.16.13. Przeciwsobny wzmacniacz
klasy AB ze sprzgzeniem
pojemnosciowym

Dotychczas omawiane uktady wzmacniaczy klasy AB zawieraty
tranzystory r0Znego typu - byly uktadami symetryczno-
przeciwstawnymi. Na rys.16.14 przedstawiono schemat ideowy
wzmacniacza klasy AB zdioda kluczujaca, w ktorym zastosowano
wylacznie tranzystory n-p-n. Uktad ten jest wykorzystywany do

budowy stopni koncowych monolitycznych wzmacniaczy mocy.
a) b)

Rys.16.14. Przeciwsobny wzmacniacz klasy AB z diodh kluczujaca:
a) schemat podstawowy, b) z uktadem Darlingtona
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Zasade¢ dziatania uktadu wyjasnimy na podstawie uproszczonego
schematu z rys.16.14a. Dioda D zapewnia wstgpna polaryzacje
1 stabilizacj¢ punktu pracy tranzystora T,. Dioda D, pracuje jako
element przetaczajacy 1 zapewnia wlasciwa pracg tranzystorow T, 1 T,,
nie dopuszczajac do jednoczesnego ich przewodzenia. Gdy prad
obciazenia i, ma kierunek zgodny z zastrzalkowanym na rys.16.14a, to
ptynie on przez diod¢ D, 1 przez tranzystor T,. Wtedy napigcie
Uge, =U —U,, 1O i tranzystor 7 nie przewodzi. Gdy za$§ prad i, ma
kierunek przeciwny do zastrzatkowanego, to U,,=U,-Ug, =0,
dioda D, nie przewodzi, zabezpieczajac przed roOwnoczesnym
przewodzeniem T, 1 T,.

Ulepszona wersje opisanego uktadu przedstawiono na rys.16.14b,
gdzie w miejsce tranzystora T, zastosowano uktad Darlingtona T,'-T,

oraz w miejsce tranzystora T, uktad T, - T,. W wielu zastosowaniach

w stopniach koncowych mocy stosuje si¢ roznorodne zabezpieczenia
przeciwzwarciowe, ograniczniki pradowe itp., wykorzystujace metode
proébkowania pradu (pradowe USZ).

WZMACNIACZE MOCY Z TRANZYSTORAMI MOSFET

Tranzystory polowe mocy, nazywane popularnie tranzystorami
VDMOS, wykazuja wiele zalet w poréwnaniu z krzemowymi
tranzystorami bipolarnymi. Do ich najwazniejszych zalet mozemy
zaliczy¢:

— brak zjawiska drugiego przebicia,

— posiadaja ujemny wspoOtczynnik termiczny konduktancji kanatu,
pozwalajacy na rownolegle laczenie tranzystorow bez zadnych
dodatkowych zabezpieczen,

— posiadaja duza szybko$¢ dziatania wynikajaca z bardzo duzej
czestotliwosci granicznej oraz braku magazynowania no$nikow w
kanale (tranzystory te nie wykazuja zjawiska przeciagania pradu,
charakterystycznego dla tranzystoréw bipolarnych wychodzacych ze
stanu nasycenia),

— posiadaja bardzo duza impedancj¢ wejsciowa Z, , ktdra pozwala na
znaczne uproszczenie uktadow sterowania i redukcj¢ mocy pobierane]
przez te uktady,

— wytwarzane sa komplementarne tranzystorow z kanatami typu n 1 p,
co pozwala na realizacj¢ najprostszych struktur  uktadowych
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wzmacniaczy,

— temperaturowa stabilno$¢ parametréw elektrycznych tranzystorow
VDMOS jest lepsza niz tranzystoréw bipolarnych,

— posiadaja dobra liniowo$¢ charakterystyk przejsSciowych w zakresie
duzych pradow,

— wytwarzane sa tranzystory o bardzo szerokich zakresach pradow
1napie¢ (prad drenu |, do dziesigtek amperow, napigcie U, do
setek woltow).

Przyktadowe charakterystyki wyjSciowa 1 przejSciowa tranzystora

VDMOS przedstawiono na rys.16.15.

Io[A] o[ Al Ups = 25V
) =8V 0
[/——-*‘ T, =+125°C /
40 30
[
b/—— T = +25°C /
30 / Y 20
_ o
SR i CV/
20 AN 10
S /V
10 20 30 y,v] 2 4 6 UglV]
Rys.16.15. Charakterystyki wyjsciowa i przejsciowe standardowego tranzystora
VDMOS

Zakresy pradowe 1 napigciowe tranzystorow VDMOS, liniowos$¢ ich
charakterystyk oraz inne zalety wymienione uprzednio powoduja, ze
tranzystory te sa prawie idealnymi elementami do budowy
wzmacniaczy mocy.

Uktady z tranzystorami VDMOS nie wymagaja stabilizacji
spoczynkowych punktow pracy, ze wzgledu na naturalne wlasciwosci
tych tranzystorow (ujemny wspdiczynnik konduktancji kanatu), nawet
przy pradach spoczynkowych 5 do 10 razy wigkszych niz w uktadach
z tranzystorami bipolarnymi.

Od pewnej wartosci pradu drenu charakterystyka przejSciowa
tranzystora jest liniowa, czyli transkonduktancja jest stata. Dzigki temu
znieksztalcenia nieliniowe wzmacniacza sa mate, nawet przy stabym
uyjemnym  sprzezeniu zwrotnym. Bardzo dobre  wlasciwosci
czgstotliwosciowe tranzystorow VDMOS zapewniaja szerokie pasmo
przenoszenia wzmacniacza (ponad 400 kHz) 1 duza szybkos$¢ narastania
napigcia wyjsciowego (ponad 100 V/usec) w uktadzie z otwarta petla
sprzg¢zenia zwrotnego. Pozwolilo to na calkowite wyeliminowanie
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dynamicznych znieksztatcen intermodulacyjnych. Wzmacniacz
z tranzystorami VDMOS pozwala na uzyskanie duzej mocy wyjsciowej
1 bardzo matego poziomu znieksztatcen nieliniowych, niemozliwych do
uzyskania przy uzyciu tranzystoréw bipolarnych.

Na rys.16.16 przedstawiono schemat ideowy wzmacniacza mocy
z komplementarnymi tranzystorami VDMOS, w ktérym stopien

koncowy stanowi symetryczny wtornik zrodtowy (odpowiednik uktadu
z1ys.16.10).

Rys.16.16. Schemat ideowy wzmacniacza mocy w klasie AB z tranzystorami
VDMOS (symetryczny wtornik zrodlowy)

Tranzystory VDMOS sa sterowane z symetrycznego wtornika
emiterowego (T,, T;), przy czym skladowa stata napigcia na rezystancji

R. przesuwa punkty pracy tranzystorow VDMOS powyze] napigc
progowych (U ) na ich charakterystykach przejsciowych (klasa AB).

7 uwagi na to, ze chwilowa warto$¢ napigcia bramki musi by¢
wigksza od napigcia wyjSciowego o wartos¢ U +U; , uklad
sterowania zasilany jest z wyzszego napigcia niz stopien koncowy
(Ue>Up, tUg UL Dzigki temu jest mozliwe pelne
wykorzystanie napigcia zasilajacego stopien koncowy.
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SZUMY W UKLADACH ELEKTRONICZNYCH

ZRODLA | RODZAJE SZUMOW

Uwagi wstepne

Szumy sa efektem przypadkowych fluktuacji elektrycznych,
powstajacych wskutek ziarnistej struktury elementow badz tadunkow
elektrycznych. Beztadny ruch tadunkow powoduje, ze chwilowa warto$é¢
pradu lub napigcia fluktuuje przypadkowo wokoét §redniej wartosci.
Charakter 1 poziom tych fluktuacji zalezy od rodzaju elementu, sposobu
wykonania 1 warunkéw jego pracy. Wypadkowy szum uktadu
elektronicznego jest wynikiem superpozycji poszczegolnych rodzajow
szumow, powstajacych w kazdym elemencie tego ukladu. Najwigkszy
poziom sygnatu w ukladzie wyznaczaja charakterystyki obwodu,
jednakze najmniejsza rozroznialng warto$¢ sygnalu determinuje poziom
szumow. Skutki szumow ujawniaja si¢ w stopniu wyjsciowym toru
elektronicznego, natomiast zrodla szuméw tkwia w  wejsciowe],
niskoszumnej czg$ci uktadu. Postep w minimalizowaniu szuméw
elementéw 1 ukladow elektronicznych jest niewielki w poréwnaniu z
postegpem technologii wytwarzania  elementdw 1 ukladow 1 jest
ograniczony sama natura szumow. Szum jest sygnalem catkowicie
stochastycznym. Jest on utworzony ze sktadowych czg¢stotliwosciowych
o przypadkowej amplitudzie 1 fazie. Mozemy zmierzy¢ warto$¢
skuteczng szumu, jednakze nie mozemy przewidzie¢ jego wartosci
chwilowe;. Mozliwy jest opis szumu pojgciami  teorii
prawdopodobienstwa. Dla przebiegéw stochastycznych okresla si¢
gloéwne parametry:

— wartos¢ oczekiwanq (wartos¢ Sredniq)
_ . 1 +7/2
E[i(t)] =i(r) =lim - [i(e) pli.t) dr (17.1)

=772

— wariancje (kwadrat wartosci skutecznej sktadowej zmiennej)

2= [i() <i@] =tim < 7 [it) <] pi.0) 172
o= [I | ] —T|m ?—Lzl [ ] plI, (17.2)
W  zaleznos$ciach (17.1 oraz 17.2) symbol ., oznacza

usrednienie w  czasie, a p(i,t) jest  fumnkcjq  gestosci
prawdopodobienstwa rozktadu amplitudy przebiegu.
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Omoéwione w dalszej czgsci rodzaje szumow (z wyjatkiem szumu
wybuchowego) maja normalny (gaussowski) rozktad
prawdopodobienstwa chwilowej amplitudy przebiegu szumowego.

p(i,t) = Mt

] 17.3
20%0 (17.3)

Rys.17.1 ilustruje pojecie rozkladu prawdopodobienstwa
amplitudy przebiegu szumowego

0
exp [+
.21 pD

i(1) 1

!

plity>1,]

p(I)

Rys.17. 1. Rozktad prawdopodobienstwa amplitudy przebiegu szumowego

Srednia warto$¢ fluktuacji pradu szuméw jest réwna zeru. Ze
wzgledu na mechanizm powstawania szumow najogolniej mozna
podzieli¢ szumy na: cieplne, Srutowe, strukturalne (nazywane réwniez
szumami migotania lub typu 1/ f ), wybuchowe i lawinowe.

17.1.2. Szumy cieplne

Szum cieplny, nazywany réwniez szumem Johnsona, powstaje
wskutek przypadkowych drgan cieplnych nos$nikow tadunku w
przewodnikach.

W temperaturze powyzej zera bezwzglednego elektrony znajduja
si¢ W ustawicznym bezwladnym ruchu, ktorego energia zalezy od
temperatury. Z  kazdym elektronem porusza si¢ tadunek
e=159010"C, zatem pojawia si¢ ogromna ilo$¢ elementarnych
impulséw pradowych zwiazanych z ruchem pojedynczych tadunkéow.
Fluktuacje tego pradu powoduja powstawanie na koncowkach
przewodnika réznicy potencjaléw o wartosci Sredniokwadratowej sity

elektromotorycznej € lub réwnowaznego zrédla pradu 2,

okreslonych zaleznoscia Nyquista

W =4kTRAf (17.4a)
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E=4kT%Af (17.4b)
W powyzszych zaleznoSciach K jest stata Boltzmana.

Na rys.17.2 przedstawiono schemat zastepczy rezystora z
uwzglednieniem zastgpczego zrodlta szumowego: napigciowego lub
pradowego.

a) b)

R (bezszumny)

bezszumny I R i = I4KLN

U, =,/4KTRAf

Rys.17. 2. Schematy zastepcze rezystora uwzgledniajace zrédta szumow cieplnych

Gesto$¢ widmowa szumu cieplnego jest stata az do czg¢stotliwosci
10” [Hz]. Szum cieplny jest zatem ,.szumem bialym”. Rezystancja R
zawarta w rownaniu (17.4) jest rzeczywista cze$cia impedancji
zespolonej elementu. W temperaturze pokojowej (300 K) gestos¢
widmowa szuméw cieplnych rezystora 1 kQ wynosi:

u?/Af =160107"° [VZ/ HZ] co oznacza, ze napiecie szumoéw tego
rezystora w pasmie 1 Hz ma warto§¢ 4nV/~Hz.

Szumy sSrutowe

Szumy Srutowe, nazywane tez szumami Schottky’ego, zwiazane
sa zawsze z przeptywem skladowej statej pradu przez bariere potencjatu.
Szumy te powstaja w ztaczowych przyrzadach potprzewodnikowych
wskutek fluktuacji dyfuzji (gléwnie no$nikow mniejszosciowych) czyli
nieregularnego przechodzenia no$nikow przez bariery potencjatu,
a Scislej przez obszary tadunku przestrzennego na styku obszarow p - n
potprzewodnika. Podobny efekt wywotuje przejScie nosnikdéw przez
strefy graniczne metal - potprzewodnik (bariery Schottky’ego) lub metal
- izolator.

Prad ptynacy przez zlacze zawiera dwie skladowe, z ktérych jedna
wywotana jest przez no$niki mniejszoSciowe generowane cieplnie
w warstwie zaporowej, natomiast druga skladowa (odgrywajaca gtowna
rolg przy polaryzacji w kierunku przewodzenia) reprezentuje dyfuzje
no$nikow wigkszo$ciowych przez barier¢ potencjalu na zlaczu,
obnizona na skutek doprowadzenia do zlacza zewngtrznego napigcia
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polaryzujacego.

Obie skladowe pradu wywoluja pelny szum S$rutowy 1 chod
kierunki ich przeptywu sa rdzne, to jednak §redniokwadratowe wartosci
szumOw przez nie wytworzonych dodaja sie.

Mozna wykaza¢, ze jezeli prad i(t) ztozony jest z serii
przypadkowych, niezaleznych impulséw o $redniej wartosci 15, to

sredniokwadratowa warto$¢ szumow Srutowych wynosi
i2=2q1, af [A] (17.5)

gdzie:
q - tadunek elektronu (1.6 107" C),
|, - sktfadowa stata pradu [A],

Af - szeroko$¢ pasma [Hz].

Z rownania (17.5) wynika, ze $redniokwadratowa warto$¢ pradu
szumoOw Srutowych jest wprost proporcjonalna do szeroko$ci pasma
Af czestotliwosci pomiaru.

Wynika stad, ze gestos¢ widmowa mocy generatora pradowego
2
S

sZumow : =2q 1, jest stata w funkcji czgstotliwosei, czyli szum

tego typu jest szumem biatym. Stala gestos¢ widmowa wystepuje w
przedziale czgstotliwoéci znacznie mniejszych od 1/, czyli od

czestotliwosci wynikajacej z czasu przelotu nosnikow (T) przez
warstwg zubozona zlacza, stanowiaca jedyne miejsce oddziatywania
pola zewngtrznego na nos$niki aktywne.

Szumy strukturalne (szumy 1/f lub szumy migotania)

Terminem tym okresla si¢ sktadowa szumow dominujaca w
zakresie malych czgstotliwosci o gestosci  widmowej mocy

proporcjonalnej do 1/ f® (zwykle b=1, stad ich nazwa). Szum ten
wystgpuje zarowno w przyrzadach potprzewodnikowych, jak tez 1 w
elementach biernych. Powstawanie szumu 1/f mozna przypisa¢ w

decydujacym stopniu efektom powierzchniowym, a gléwnie procesom
pulapkowania swobodnych no$nikow zwiazanych z powolnymi stanami
powierzchniowymi.  Pewien wklad w szumy 1/f daja centra
generacyjno - rekombinacyjne znajdujace si¢ w obszarze zubozonym
potprzewodnika. W elementach elektronicznych szum 1/f moze

wystepowac jedynie w warunkach ich polaryzacji.
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Sredniokwadratowa warto$¢ pradu szuméw 1/f w pasmie Af

okresla zaleznosé
= K, -2 Af (17.6)

gdzie:

|, - sktfadowa stata pradu,

K, - stata dla danego przyrzadu potprzewodnikowego (moze by¢ rézna
nawetdla tranzystoréw tego samego typu),

a - stata w przedziale 0,5 do 2,

b - stala réwna prawie jednosci.

Gestos¢ widmowa szumow 1/f przedstawiono na rys.17.3.
Chociaz gestos¢ widmowa mocy szumoéw 1/f jest najwigksza przy
matych czgstotliwosciach, to jednak w przyrzadach wykazujacych duzy
poziom tych szumow, moga one by¢ dominujacym sktadnikiem szuméw
w pasmie od matych czgstotliwosci az do zakresu MHz.

=
—hl'—\

skala log

Rys.17.3. Ggstos¢ widmowa
szumoéw 1/ f

skala log

17.1.5. Szumy wybuchowe

Ten typ niskoczgstotliwosciowych szumow ma szczegdlne
znaczenie w ukladach scalonych  (gléwnie we wzmacniaczach
operacyjnych), ale wystgpuje roéwniez w uktadach dyskretnych.

a); b) |_2

anr
i|mpijijt

fC
f

Rys.17.4. a) Typowy oscylogram szumow wybuchowych, b) gstos¢ widmowa
szumoéw wybuchowych

Amplituda szumé
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Mechanizm ich powstawania nie jest w pelni wyjasniony, ale wiaze si¢
on z obecnoscia zanieczyszczen w postaci jonow cigzkich metali.
Nazwa ,,szum wybuchowy” wywodzi si¢ stad, ze obserwowany na
oscyloskopie przebieg szumowy ma ksztatt niestacjonarnych fluktuacji
typu impulsowego, pojawiajacych si¢ co pewien czas.

Czgstotliwos¢ impulsow szumu wybuchowego miesci si¢ w
pasmie czgstotliwosci akustycznych, a jego gestos¢ widmowa moze by¢
opisana zaleznos$cia

. IS
i2 =K, ﬁ Af (17.7)
i
fe
gdzie:

K, - stala charakterystyczna dla danego przyrzadu,
|, - sktadowa stata pradu polaryzacji,

C - stata w granicach 0,5 do 2,
f.- czgstotliwos¢  charakterystyczna, zalezna od  mechanizmu

powstawania Szumow.

Szumy lawinowe

Powstawanie szumow lawinowych wiaze si¢ z przechodzeniem
no$nikéw przez ztacza p-n spolaryzowane zaporowo. W tym przypadku
zaporowe napigcie polaryzacji musi by¢ jednak na tyle duze, aby pole
elektryczne w warstwie zaporowej  zapewnialo nos$nikom przy
zderzeniu energi¢, wystarczajaca dla lawinowego uwolnienia pary
elektron - dziura. Kazde zderzenie wytwarza impuls pradowy q/ 7, przy

czym T jest Srednim czasem pomigdzy zderzeniami. Szum zjawiska
lawinowego moze by¢ opisany za pomoca modelu Hinesa, przy pomocy
ktorego okresla si¢ gestos¢ widmowa takiego szumu

7 _ 291

et (17.8)

| oznacza $rednia warto$¢ pradu zlacza spolaryzowanego zaporowo.
Przyjmuje sig, ze rozktad warto$ci chwilowych przebiegéw szumu
lawinowego jest normalny.
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SZUMOWE MODELE PRZYRZADOW POLPRZEWODNI-
KOWYCH

Dioda poétprzewodnikowa

Szumowy schemat zastgpczy diody poOtprzewodnikowej jest
pokazany na rys.17.5

Rys.17.5. Szumowy schemat zastepczy
diody potprzewodnikowe;j

Przy polaryzacji w kierunku przewodzenia matosygnatowy
schemat zastgpczy diody zawiera rezystancj¢ rdézniczkowa Iy 1
rezystancj¢ szeregowa . Poniewaz r; jest rezystancja fizyczna,
dlatego nalezy dotaczy¢ do niej zrodto napigciowe szumow termicznych.
Rownolegle do r, nalezy dolaczy¢ zrodlo pradowe reprezentujace
szumy $rutowe i szumy 1/ f .

W=4KkTr, Af (17.9)
— Ia

=201, Af +K-2 Af (17.10)

Rezystancje rg 1 I, w schemacie zastgpczym sa bezszumne.

Tranzystor bipolarny

Szumowy model tranzystora bipolarnego w jego aktywnym
obszarze pracy tworzy si¢ w ten sposob, ze do schematu zastepczego
hybryd 1 dotaczamy symboliczne zrodlta szumow reprezentujace
odpowiednie procesy fizyczne generujace szumy (rys.17.6).

Szumy cieplne w tranzystorach sa wytwarzane przez fizyczne
rezystancje rozproszone obszaréw emitera, bazy 1 kolektora. Praktycznie
uwzglednia si¢ jedynie szumy cieplne obszaru bazy I,

W=4KkTr, Af (17.11)



389

o

Rys.17.6. Szumowy model tranzystora bipolarnego

Nosniki pradu wstrzykiwane przez emiter do bazy, gdzie staja sig
no$nikami  mniejszosciowymi, dyfunduja w  kierunku  zlacza
kolektorowego, gdzie sa przyspieszane przez pole elektryczne warstwy
zubozonej w kierunku kolektora. Nieregularne przechodzenie no $nikéw
przez obszar tadunku przestrzennego zlacza kolektorowego daje w
efekcie szum Srutowy

i2=2q 1. Af (17.12)

: , 2. .
Powstawanie szumu $rutowego i) zwiazane jest z przeplywem

poszczegdlnych skltadowych pradu bazy. W zlaczu baza - emiter
powstaje réwniez szum 1/f oraz szum wybuchowy, co wiaze sie¢

gléwnie ze zjawiskami powierzchniowymi 1 ze zjawiskiem rekombinacji
w obj¢tosci bazy. Wypadkowy szum reprezentowany jest przez pr adowe
zrédlo szumow

- B le

g =2qlgAf  + K —=Af + K, ———Af

T .0

(17.13)

szumérutowy szum 1/ f szum wybuchowy

Wypadkowa gegstos¢ szumow E, okreslona na podstawie
roOwnania (17.13), przedstawiono na rys.17.7.

B ||

skala log

2ql,
skala log Rys.17.7. Gestos¢ widmowa
f szumow pradu bazy
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Tranzystor unipolarny JFET

W dzialaniu tranzystorow unipolarnych bierze udziat tylko jeden
rodzaj nos$nikow, stad mniejsza rola zjawisk zwiazanych z
rekombinacja, a zatem mniejsza rola szumoéw Srutowych. Z tego powodu
dominujg szumy cieplne oraz szumy 1/ f .

Szumowy schemat zastgpczy tranzystora JFET jest pokazany na
rys.17.8.

% —T_ \ d l I
Cgbl E @ CQS_J U @ I Mo E
o . 'gmU *e : o

Rys.17. 8. Szumowy model tranzystora JFET

Z pradem uplywnosci bramki zwigzany jest szum $rutowy

c=2qlg Af (17.14)

Szum ten ma praktyczne znaczenie tylko w przypadku, gdy
rezystancja zrodia sterujacego jest duza.

Generator E reprezentuje szumy termiczne przewodzacego
kanatu oraz szumy 1/f, ktére powstaja glownie w wyniku pewnych

zjawisk powierzchniowych oraz wskutek fluktuacji tadunku w centrach
generacyjno - rekombinacyjnych Warstwy zubo zone;.

4kT%gm§Af fK o > Af
(17.15)

szum termiczny szum 1/f

Tranzystor unipolarny MOSFET

Szumowy schemat zastgpczy tranzystora MOSFET moze by¢ taki
sam jak tranzystora JFET, przy ilosciowych modyfikacjach generatorow
szumowych. Szumy cieplne w tranzystorach MOSFET sa rowniez
zwigzane z konduktancja przewodzacego kanatu. Szumy 1/f sa
zdeterminowane gltownie przez zjawiska powierzchniowe, ktore
stanowia réwnoczesnie podstawe dziatania tych przyrzadéw.
Tranzystory MOS maja lepsze wlasciwos$ci szumowe w zakresie w. cz.
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niz tranzystory JFET, chociaz maja znacznie wyzszy poziom sZzumow
w zakresie matych czgstotliwosci. Ggstos¢ widmowa szumodw cieplnych
przewodzacego kanalu tranzystora MOSFET moze by¢ okreslona
zaleznos$cia:

AKT -
obszar liniowy
S = oRer (17.16)

%1 kT% Qn@ obszar nasycenia
gdzie:
R - jest ekwiwalentng rezystancja przewodzacego tranzystora
w obszarze liniowym,
0, - malosygnalowa transkonduktancja tranzystora w obszarze

nasycenia.

Dla temperatury 300K: 8kTT =11007 V[A 3ec

Gestos¢ widmowa szumow  strukturalnych (1/f) zaré6wno dla obszaru
liniowego jak 1 nasycenia, wynosi

2K, K'I,

- 17.17
o, L ( )

przy czym:
K, - wspotczynnik szuméw migotania, typowo K, =300V F,
|, - prad drenu w spoczynkowym punkcie pracy tranzystora,

C,« - pojemnos¢ bramka - kanat na jednostk¢ powierzchni,

K" - parametr transkonduktancji,
L, w - dlugos¢ 1 szeroko$¢ kanatu.

SUMOWANIE ZRODEL SZUMOWYCH

Zastepcze zrodta szumow zawieraja wielka liczbe skladowych
sinusoidalnych o réznych czestotliwosciach  oraz przypadkowe;j
amplitudzie 1 fazie. Gdy potaczymy szeregowo dwa niezalezne zrddta
szuméw (rys.17.9), to moc wyjSciowa jest suma nieskorelowanych mocy
wyjsciowych od poszczegolnych sktadowych, co pozwala na wyra zenie
wypadkowej wartosci Sredniokwadratowej napigcia szumow jako sumy
srednich  kwadratow napie¢ kolejnych sktadowych. Powyzsze
stwierdzenie jest wazne rowniez dla pradowych zrodet szumow
potaczonych rownolegle.



392

Rys.17.9. Sumowanie niezaleznych zrodet
szumowych

Rozwazmy przykladowo termiczne napigcie szumoéw rezystorow
R, 1 R, polaczonych szeregowo, jak na rys.17.9

W =4k TR Af (17.18)
W=4kTR, Af (17.19)

Sredniokwadratowa warto$¢ napigcia szuméw o chwilowej wartosci
zastepczej

u (t) = u(t) +u,(t) (17.20)
Wynosi

U (£ =[u, (U1, (O] =0, (0 +u, (£ +20, (0, ()
0

Poniewaz szumy pochodza z ro6znych rezystorow, sa one zatem

nieskorelowane 1 $rednia warto$¢ ul(t) u, (t) musi by¢ rdwna zeru.

Zatem

W=+ (17.21)
Podstawiajac (17.18) 1 (17.19) do (17.21), otrzymujemy

W =4kT(R+R) Af (17.22)

W przypadku, gdy czes¢ szuméw w obu zrodlach pochodzi od
procesow  fizycznych zwiazanych ze soba, to wypadkowa
sredniokwadratowa warto$¢ napigcia szumow czesciowo skorelowanych

Wynosi
W =w 41 +2C L, (17.23)

gdzie C oznacza wspotczynnik korelacji 1 moze przybiera¢ warto$¢ z
przedzialu [—ZL' +ZI].
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CALKOWITY SZUM ZASTEPCZY ODNIESIONY DO
WEJSCIA WZMACNIACZA

Zastepcze zrodta szumoéw odniesione do wejscia
wzmachiacza

Dla dowolnego czwérnika istnieje uniwersalny schemat zast ¢pczy
szumoOw, przedstawiony narys. 17.10.

1 %) I
N Sie¢ r F@ Siec

z szumami bezszumna
o— o o —o

Rys.17. 10. Zastgpcze zroédta szumow odniesione do wejscia czwornika

Mozna wykaza¢ konieczno$¢ uzycia dwoch zrddet zastepczych na
wejsciu wzmacniacza - pradowego 1 napigciowego, ktore reprezentuja
sobg wszystkie mozliwe wklady szumowe pochodzace od elementow
czwornika, analizujac zachowanie si¢ uktadu dla granicznych wartosci
rezystancji R;. Gdy R, =0, zrédto i’ na rys.17.10 jest zwarte i dla
reprezentacji szumoOw na wyjsciu uktadu nalezy zastosowac zrodto
napieciowe U’ .

Podobnie, gdy R, =0, zrédlo napigciowe U nie wytwarza
szumOw na wyjsciu uktadu 1 dla ich reprezentacji na wejSciu nalezy

J ror r 2
zastosowac pradowe zrodlo szumow | .

Zastepcze zrédita szuméw tranzystora bipolarnego

Zastepcze zrodla szuméw na wejsciu tranzystora bipolarnego
mozemy wyznaczy¢ na podstawie jego szumowego schematu
zastepczego, przedstawionego na rys.17.11a. Szumy obwodu
wyjsciowego sa analizowane przy zwartym obciazeniu 1 pominigciu
pojemnosci C,..

Uktad zastgpczy z rys.17.11b reprezentuje szumy tranzystora w
postaci rownowaznych generatoréw szumdéw na wejsciu, dajac te same
szumy na wyjsciu przy dowolnej impedancji zrodla sterujacego.
Zwierajac wejscia obu ukladow zastepczych (rys.17.11) wyznaczymy
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rr ror . . J 2
warto$¢ zastepczego zrodla napigciowego szuméw U .

Rys.17.11. a) Szumowy schemat zastgpczy tranzystora bipolarnego, b) uklad
rownowazny z zastgpczymi zrodtami szumowymi na zaciskach wejsciowych

Przyjmujemy, ze poszczegodlne zrodta szumdéw sa ze soba
nieskorelowane oraz pomijamy ich znaki, poniewaz sa to sygnaty
stochastyczne. Zakladajac r, <<r,, otrzymujemy

gm ubb + ic = gm q (1724)
stad
U=y, +;—C (17.25)
oraz
L 7
W (17.26)

Podstawiajac zaleznosci (17.11) 1 (17.12) do rébwnania (17.26)
otrzymujemy

W =4kTr, Af +2q;—gN (17.27)
Poniewaz @ ~le Al , to z réwnania (17.27), otrzymujemy
b, KT
w o 0 10
——=4kT[m, +—[ 17.28
Af 0 2g,0 (17.28)

m

Gestosé widmowa zastgpczego zrodta pradowego szumow i”/Af
wyznacza si¢ przy rozwarciu wejS¢ obu ukladow zastepczych
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(rys.17.11). Poréwnujac ze soba prady wyjsciowe, otrzymujemy

B(jw)i =i, +B(jw)i, (17.29)
stad
. [
L =1, +—F (17.30)
" B(iw)
Zaktadajac, ze zrodta szumoéw i, oraz i, sa nieskorelowane,
otrzymujemy
G, e
" =iy +—S— (17.31)
B(jw)
gdzie
/3(ja))=L (17.32)
. W
1+]—
Wp

Podstawiajac zalezno$ci (17.12) 1 (17.13) do réwnania (17.31)
otrzymujemy

v -ZqE +K'|;+ lc B (17.33)
NE B 1 ¢ " 1A/: A2 :
af folp(io) &

gdzie:
Ki:% (17.34)

Dla uproszczenia pominig¢to szumy wybuchowe.

Uwzgledniajac na wejsciu rezystancje zrodia sterujacego 1 zwiazane z
nia szumy termiczne, liczbe zastgpczych zrodet szumowych na wejsciu
wzmacniacza zredukowano do trzech, dzigki zastosowaniu zrodet

i> oraz ? (rys.17.12a), przy czym tranzystor T moze by¢ uwazany za

bezszumny.

Rys.17.12. a) Zastgpcze zrodta szumowe odniesione do wejscia wzmacniacza, b)
catkowite, zastgpcze zrodlo szumowe na wej$ciu wzmacniacza



396

Jak pokazano na rys.17.12b, zastgpcze zroédto szumow na wejsciu
u?, reprezentuje sumaryczny wptyw wszystkich trzech zrodet szumow

w miejscu, w ktorym umieszczone jest zrddto sygnatu. Dzigki temu
okreslenie stosunku S/N (sygnal / szum) jest bardzo utatwione.

Zakltadajac, ze skladowe zrodla szumow sa nieskorelowane

otrzymujemy
Uy =U, +U+iR, (17.35)
W =W+ +iP R (17.36)
Wykorzystujac rownania (17.28), (17.33) oraz (17.36) otrzymujemy
U*N—4kTRg+4kTErbb Rg qD lc B (17.37)
Af O |ﬁ | g

Rownanie (17.37) jest stuszne przy matych warto $ciach r,,.

17.4.3. Zastepcze zrodla szuméw tranzystoréow polowych

Zastepcze zrodla szumoé6w na wejsSciu tranzystora polowego
wyznaczymy w podobny sposob, jak to uczyniono dla tranzystora
bipolarnego.  Na rys.17.13a przedstawiono szumowy  schemat
zastepczy tranzystora JFET, a na rysunku 17.13b jego rownowa zny
uktad z zastepczymi zrodtami szumowymi na zaciskach wejsciowych.

Analiza zostanie przeprowadzona przy zwartym WwyjSciu
1 pominigciu pojemnosci  Cy. Przy zwartym wejsciu obu uktadow,

poréwnujac prady i,, otrzymujemy

=04 (17.38)
Stad
= _ i
w=-x (17.39)

m

Podstawiajac (17.15) do (17.39) otrzymujemy
2 2
Woogkt2t ik o (17.40)
Af 34, g’ f



397

o

AY

Rys.17.13. a) Szumowy schemat zastgpczy tranzystora JFET, b) uktad rownowazny z
zastepczymi zroédtami szumowymi na wejsciu

Na rys.17.14 przedstawiono zalezno$¢ gegstosci widmowe;j
napiecia szumow zastepczego zrodta wejsciowego U’ / Af - w funkcji
czgstotliwoscl.

2
Yy g

of
10

10—15_
10

10—17_

10—18 f
10 107 10° 10* 10° 10° 10" 10° gy,

Rys.17. 14. Gesto$¢ widmowa napigcia szumow zastepezego zrodia wejsciowego
u” /oy dla tranzystora JFET

W  przeciwienstwie do tranzystora bipolarnego, zastepczy
generator napigciowy szumow tranzystora JFET, odniesiony do wejScia
uktadu, zawiera sktadowa szumu migotania (1/f ) rozciagajaca sie w

nietypowy sposob, az do zakresu czgstotliwosci rzgdu MHz.

Szumy migotania maja szczegodlne znaczenie w tranzystorach
MOSFET, ktore wiaza si¢ z energetycznymi stanami powierzchniowymi
na granicy Si - SiO,. W tranzystorach MOS, dla czgstotliwosci
mniejszych od 1 do 10 kHz, szumy migotania sa wigksze od szuméw
termicznych, najczeéciej niezaleznie od pradow polaryzujacych
1 geometrii tranzystorow.

W  wigkszosci przypadkow amplituda zastepczego zrddia
napigciowego szumow tranzystora MOS jest odwrotnie proporcjonalna
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do jego aktywnej powierzchni bramki. Gdy powierzchnia bramki jest
duza, wigkszo§¢ defektow powierzchniowych 1 zwiazanych z nimi
energetycznych stanéw powierzchniowych znajduje si¢ pod bramka,
powodujac ogolne zmniejszenie szumow.

Gesto$¢ widmowa zastgpczego zrodta szumow, odniesionego do
wejscia tranzystora MOS, moze by¢ opisana zaleznoS$cia

2

i:4kT%iﬁ+L (17.41)
Af 0,00 WLC,, f

Gestos¢  widmowa zastgpczego zrédla pradowego szumow
wyznaczamy przy rozwarciu wej$¢ obu uktadow zastgpczych (rys.7.13).
Porownujac skuteczne wartosci wyjsciowych pradéw szumoéw i, obu

uktadoéw otrzymujemy

o= In 4

. = 17.42
"jwC, ¢ jwC, (17.42)
Stad
.. jwCy .
=1, + lq (17.43)
O
Poniewaz i, oraz iy sa niezalezne, to z roéwnania (17.43)
otrzymujemy
S 5 W Czs >
i? =g +——=> i} (17.44)
On
Podstawiajac zaleznosci (17.14) 1 (17.15) do (17.44), otrzymujemy
i2 wW?C g [ 120
=20l + kT% m§+K D 17.45
W rownaniu (17.45) wielkos¢
K = 9n_ (17.46)
wC

oznacza wzmocnienie pradowe. Stad szumy generowane na wyjsciu
przenoszone s3 na wejscie ze wspoltczynnikiem ZI/ K? .

W zakresie matych czestotliwosci zastepcze zrodio pradowe szumédw
jest determinowane przez prad uptywnos$ci bramki |, ktory jest bardzo

maty (15< 10"* A). W tranzystorach polowych MOSFET skladowa
szumOw determinowana przez prad uplywnosci bramki (2q1;) jest
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pomijalnie mata. W przypadku zrodia sterujacego o duzej impedancii,
gdy w ogbélnym bilansie catkowitego zastgpczego szumu wejSciowego
dominujaca role odgrywa zrédto pradowe, tranzystory JFET
zapewniaja mniejszy poziom SzumOw na WwyjsSciu niz tranzystory
bipolarne. Proporcje te moga by¢ czasami odwrdcone na korzyse
tranzystorow bipolarnych w przypadku zZrodla sterujacego o male;j
impedancji, gdy w bilansie zastgpczego szumu wejSciowego
dominujaca rolg odgrywa zrodto napigciowe. Dzieje sig tak dlatego, ze
dla danego pradu polaryzacji tranzystory bipolarne maja wigksza
wartos¢ transkonduktancji g,,.

WPLYW SPRZEZENIA ZWROTNEGO NA PARAMETRY
SZUMOWE WZMACNIACZA

Stosowanie dwodch zastgpczych zrodet szumowych na zaciskach
wejsciowych tranzystora, przy umownym uczynieniu reszty schematu
bezszumnej, jest szczegodlnie przydatne przy rozwazaniu wplywu
sprzg¢zenia zwrotnego na wlasciwosci szumowe wzmacniacza.

Na rys.17.15a przedstawiono schemat blokowy wzmacniacza ze
sprz¢zeniem zwrotnym  napigciowym - szeregowym, w ktoérym
zastosowano unilateralny, idealny czwoérnik sprz¢zenia zwrotnego.

Zastepcze generatory szumow U. oraz i. reprezentuja szumy

czwornika wzmacniajacego k, za§ U oraz i’ (rys.17.15b) sa

|
zastgpczymi generatorami szumOw wzmacniacza ze Sprzgzeniem
zwrotnym. Wartoéé U° mozemy wyznaczy¢ zwierajac wejscia obu
uktadow na rys.17.15.

u, ;@E

Do B

Rys.17.15. a) Schemat blokowy wzmacniacza z idealnym sprzzeniem zwrotnym
napigciowym-szeregowym (z uwzglednieniem szumow), b) uklad z zastepczymi
zrédtami szumow

Poniewaz rezystancja wyjsciowa czwornika sprzgzenia zwrotnego jest
rowna zeru, wigc
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w=uw (17.47)

Warto$¢ i’ wyznaczamy przy rozwartych wejsciach obu

uktadow. Przy rozwartym wejsciu uktadu (rys.17.15b) sygnat zwrotny
nie oddzialywa na wej$cie wzmacniacza, zatem dla réwnos$ci szumow na
wyjsciu otrzymujemy

i2=i2 (17.48)

Z rownosci (17.47) 1 (17.48) wynika, Zze na wej$ciu obu uktadow bez
sprzgzenia zwrotnego, jak réwniez ze sprzezeniem zwrotnym, stosunek
sygnatu do szumu (S/N) pozostaje bez zmiany. W ukladzie ze

sprz¢zeniem zwrotnym wystapl zmniejszenie wzmocnienia zarOwno
dla sygnalu uzytecznego jak i dla szumu, zatem stosunek sygnatu do
szumu na wyjsciu wzmacniacza pozostanie taki sam jak w uktadzie bez
sprzgzenia zwrotnego.

Na rys.17.16a podano praktyczny sposob realizacji ujemnego
sprz¢zenia zwrotnego napigciowego-szeregowego. Sygnal zwrotny
otrzymywany jest z dzielnika rezystancyjnego R., R-, przy czym dla
celow analizy wilasciwosci szumowych ukladu, w szereg z kazda

rezystancja wlaczono zrodio napigciowe reprezentujace jego szumy
termiczne.

W =4k TR, Af
i (17.49)
W2 =4kTR. Af
O
k
=
R

Rys.17. 16. a) wzmacniacza z ujemnym sSprzzeniem zwrotnym napigciowym-
szeregowym (uwzgledniajacy zrodta szumoéw), b) uktad z zastepczymi zrodtami
SZUmow

Zastgpcze generatory szumow @, E reprezentuja szumy
wzmacniacza bez sprzgzenia zwrotnego.
W ukladzie pokazanym na rys.17.16b zastepcze zrodta szumow

> oraz i° reprezentuja catkowity zastepczy szum wejSciowy
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} ) . . 2
wzmacniacza z ujemnym sprz¢zeniem zwrotnym. Do wyznaczenia U

zwieramy wejscia obu ukltadow z rys.17.16 1 poréwnujemy szumy
wyjsciowe. Zatozmy przy tym, ze rezystancja wyjsciowa wzmacniacza
R <<R..

U =u, +i, R+ i U + i Uy (17.50)
Re+Re ~ R+R
przy czym  R=Rc||Re

Zaktadajac, ze poszczegdlne sktadowe szumoéw sa niezalezne oraz
wykorzystujac zalezno$¢ (17.50), otrzymujemy

W= +i2 R +4k T RAf (17.51)

Analizujac stan rozwarcia obwodow wejsciowych obu uktadéw z
rys.17.16, otrzymujemy

iZ=i2 (17.52)

Z réwnania (17.51) wynika, ze zwigksza si¢ Sredniokwadratowa
warto$¢ napigcia szumoéw  zastgpczego zrodta napigciowego, zatem
zwigkszy si¢ stosunek sygnatu do szumu (S/N) na wejsciu ukladu ze
sprzg¢zeniem zwrotnym. W takim samym stopniu wzro$nie ten stosunek
na wyjsciu uktadu. Podobne rozwazania mozemy przeprowadzi¢ dla
wzmacniacza z ujemnym sprz¢zeniem zwrotnym innego typu.

Ogoélnie mozna stwierdzi¢, ze we wzmacniaczu z ujemnym
sprzgzeniem zwrotnym stosunek sygnatu do szumu (S/N) na wejsciu

uktadu jest wigkszy niz w ukladzie bez sprz¢zenia zwrotnego, wskutek
pewnej dodatkowej porcji szumu cieplnego  generowanego
w elementach sprz¢zenia zwrotnego.

PARAMETRY SZUMOWE UKLADOW ELEKTRONICZNYCH

Najczesciej stosowanym parametrem opisujacym wlasciwosci
szumowe elementu aktywnego  lub uktadu elektronicznego jest
wspolczynnik szumow F (ang. noise factor). Jest on definiowany jako
stosunek catkowitej mocy szumow na wyjsciu uktadu w pasmie Af do
mocy szumOw na wyjsciu pochodzacych z szumow termicznych
rezystancji zrodla sygnatu.

S Y

= fov (17.53)
KT Of k.,

gdzie K, jest skutecznym wzmocnieniem mocy.
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Po podzieleniu licznika i mianownika wyrazenia (17.53) przez moc
dysponowana sygnatu P, . = E: / 4 R, , otrzymujemy

sdysp
PdeSp Sn
kT Af N.
F= = (17.54)
kps Psdysp i
P N,

W powyzszej zaleznosci S, /N,, oraz S /N, sa stosunkiem sygnatu do
szumow odpowiednio na wejsciu i na wyjsciu czwornika (rys.17.17).

o— —o
Sin’ Nin S()’ N() .
Rys.17.17. Moc sygnatu i szumu na
o— —o0 wejsciu 1 wyjsciu czwornika

Wspoélczynnik szumow jest wigkszy od jednosci 1 jest miarg
pogorszenia si¢ stosunku sygnatu do szumu spowodowanego przez
szumy wzmacniacza.

W czworniku przedstawionym na rys.17.17 wejSciowa moc
szumOw N, pochodzi od rezystancji zrodla sterujacego, za§ wyjsciowa
moc szumoéw N, reprezentuje wszystkie Zrodlta szuméw czwornika,

wraz z moca szumow rezystancji zrodta sterujacego, przeniesiona na
wyjscie uktadu.

Wspoélczynnik szuméw moze by¢ takze wyrazony za pomoca
wielkosci  U? oraz i’ , tj. $redniokwadratowych wartosci napiecia
i pradu zastgpczych zrddel szumowych na wejsciu czwornika. Gdy
wszystkie zrodta szuméw sa przeniesione do obwodu wejsciowego, to
wspotczynnik szumoéw moze by¢ okreslony jako stosunek catkowitego
sredniokwadratowego zastgpczego szumu na  wejSciu  do
sredniokwadratowej warto$ci szuméw termicznych zrddta sygnatu.

Wykorzystujac zaleznosci (17.36) 1 (17.54) otrzymujemy
2 2 1242 p2 ) 2
U Yo PU TRy 4 + !
2

F=
ar Usr AKTR AT 41 L Af

(17.55)

c

gdzie E - $redniokwadratowa warto$¢ napigcia szuméw termicznych
rezystancji R, zrodla sterujacego.

Minimalna warto§¢ wspdlczynnika szumow F wystepuje dla
optymalnej rezystancji generatora R, . Obliczajac pochodna dF/dR,

opt
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z robwnania (17.55), otrzymujemy

Rg?opt :7 (1756)

Podstawiajac R, do réwnania (17.55) oraz przyjmujac 4/ =1Hz,

otrzymujemy minimalna warto§¢ wspoiczynnika szumow F,;,

2 2

=1+ il
mn 2kT

(17.57)

Najmniejszy wspolczynnik szumoéw  wystepuje dla impedancji
zrodia, ktora jest zwykle rézna od impedancji wejSciowej (sprzgzone;j),
a wigc przy niedopasowaniu energetycznym na wejsciu uktadu. Z tego
wzgledu projektowanie matosygnatowego wzmacniacza wymaga
pewnego kompromisu pomigdzy jego wlasciwosciami szumowymi a
wzmacniajacymi.

Przy analizie wzmacniaczy o matym poziomie szuméw definiuje
S1§ zastepczq rezystancje szumow I zastepczq temperature SZumow.

Zastepcza rezystancja szumow R, jest to taka warto$¢ rezystancji,
dla ktorej szum cieplny jest rowny co do wielko$ci zastgpczemu
wejsciowemu szumowi wzmacniacza. Poréwnujac szum cieplny z
szumami wzmacniacza (rys.17.10) otrzymujemy

4KTR Af =1 = W +i2 R? (17.58)
Stad
_UHIR]

= 17.59
4KT Af ( )

Zastegpcza rezystancja szumoOw nie jest zwigzana ani z rezystancja
wej$ciowa wzmacniacza, ani tez z rezystancja zrodta sygnatu.

Zastgpcza temperatura szumow 1. nazywamy taka warto$é
temperatury rezystancji zrodta, przy ktorej rezystancja ta generowataby
szum cieplny o warto§ci rownej zastgpczemu wejsciowemu SZumowi
wzmacniacza.

Poréwnujac oba szumy (por. wzor 17.58), otrzymujemy

4KT, R Af =% =  +i? R (17.60)
Stad zastgpcza temperatura szumow
iR

T, (17.61)
4 kR, Af



404

Jezeli szumy wzmacniacza zostana okreslone w temperaturze
T (zwykle 290K), to

%:(F ~-1) (17.62)
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STABILIZATORY O PRACY CIAGLEJ

DEFINICJE, PARAMETRY | KLASYFIKACJA
STABILIZATOROW.

Stabilizatorem o pracy ciaglej nazywa¢ bedziemy uklad
analogowy dostarczajacy  napigcie albo prad o stalej (w pewnych
granicach) warto$ci, niezaleznie od zmian napigcia wejSciowego,
wielko$ci obciazenia i1 temperatury otoczenia. Stabilizatory, czerpiac
energi¢ zukladéw prostowniczych badZz tez baterii, zapewniaja
odpowiednie warunki zasilania urzadzen i1 ukladow elektronicznych.
Generalnie, dziataniu stabilizatorow podlegaja wartosci $rednie napieé
czy pradow, ale nie musza si¢ do nich ogranicza¢ i mogac reagowac na
sktadowe zmienne (np. o czgstotliwo$ci tetnien), spelniajac funkcje
filtrow.

Na rys.18.1 przedstawiono stabilizator jako czwornik w
warunkach roboczych, wlaczony pomigdzy prostownik z filtrem a
zasilane uktady, reprezentowane przez rezystancj¢ R, .

Profstownik | Uktady

z filtrem ;

—==- Rp IN l ouT zasilane
| :l :

|

() : U'NT STABILIZATOR TUOUT R,_
|
l

Rys.18.1. Stabilizator w warunkach roboczych

Stosownie do tego, czy stabilizacji podlega warto$¢ S$rednia
napigcia czy tez pradu rozrozniamy odpowiednio stabilizatory napigcia
ipradu. Traktujac stabilizator jak czwornik, stosowna wielkos$é
wyjSciowa U albo 1,,; jest uzalezniona przede wszystkim od

napigcia wejSciowego U, obciazenia modyfikujacego |, lub Ugy;,
temperatury 7 oraz czasu .

Napigcie wyjsciowe w stabilizatorze napigciowym moze by¢ opisane
zaleznos$cia

Uoor = fU Tour, T)1) (18.1)



406

Podobnie mozemy opisa¢ prad wyjsciowy w stabilizatorze pradowym
lour =@ (U, Uoyr, T, 1) (18.2)

Parametry charakterystyczne stabilizatorow sa pochodnymi
czastkowymi powyzszych funkcji, a ich warto$ci wyznaczone w danym
punkcie pracy sa odpowiednio miara jakosci pracy tych uktadow.

W ten sposob otrzymujemy:

o S 1
wspOlczynnik niestato$ci napiecia 1 _9Vou (18.3a)
SJ d U IN
. o o 1 0oy
wspolczynnik niestatosci pradu § = a1 (18.3b)
IN
(odpowiednio S, 1 S; sa wspolczynnikami stabilizacji napiecia i prqdu)
. . ey — 0 UOUT
rozniczkowa rezystancja wyjsciowa rw=——"— (18.4a)
d I ouT
roézniczkowa konduktancja wyjsciowa 0., = Olour (18.4b)

out
d U ouT

temperaturowy wspotczynnik stabilizacji napigcia y,, = % (18.5a)

temperaturowy wspotczynnik stabilizacji pradu  y, = 9lon (18.5b)

oT
. e . ouU
czasowy wspotczynnik stabilizacji napigcia Vv, = % (18.6a)
. e ol
czasowy wspotczynnik stabilizacji pradu V. = % (18.6b)
Do innych parametrow stabilizatora naleza:
— znamionowe (nominalne) napigcie wyjsciowe U 7y
— znamionowy (nominalny) prad wyjsciowy loutn
— maksymalna i minimalna réznica napig¢ Un —Uour
— prad zwarcia | ouT 2w
— maksymalny prad wysciowy | 6UT max
— zakres temperatury pracy AT=T. —T.
P Ugur!
— sprawno$¢ energetyczna n=—->23" =—9%T T (18.7)

Four = Fs Ui
gdzie P; jest moca strat.

Klasyfikujac uklady stabilizatoréw pod wzgledem zasady
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dzialania mozna je podzieli¢ na:
— parametryczne,
— kompensacyjne.

W stabilizatorach parametrycznych wykorzystuje si¢ nieliniowe
charakterystyki pradowo-napigciowe elementow elektronicznych, albo
dwdjnikow, wykazujacych w pewnych zakresach zblizone do
zera wartosci rézniczkowych rezystancji albo konduktancji.

Stabilizatory kompensacyjne sa uktadami automatycznej regulacji,
w ktorych  wykorzystuje si¢ wlasciwosci ujemnego  sprze¢zenia
Zwrotnego.

Ze wzgledu na sposob umieszczenia ukladu realizujacego
stabilizacje w obydwu wymienionych grupach stabilizatoréw wyrdznia
si¢ stabilizatory:

— szeregowe,
— rownolegte.

STABILIZATORY PARAMETRYCZNE

Parametryczny stabilizator napiecia z dioda stabilizacyjng
(Zenera)

Podstawowy uktad parametrycznego stabilizatora napigcia z dioda

stabilizacyjna, potocznie zwana dioda Zenera, przedstawiono na
rys.18.2.
Prawidtowa praca takiego stabilizatora w krytyczny sposob zalezy od
warto$ci rezystora R;. Spadek napigcia na tym rezystorze powinien
pochlania¢ cata zmiang napigcia wejSciowego. Oznaczajac nominalne
napigcie wejSciowe jako U 1 jego zmiang przez * AU, zgodnie
z oznaczeniami na rys.18.2 oraz 18.3, otrzymujemy

I:QSmax = UINl _AgllN _UZ > RS > I:QSmin :UIN +AUIN _UZ (188)

IZmax + IOUT

Zmin ouT

Zgodnie z oznaczeniami na rys.18.2 mozemy napisaé

(U, —U O
UIN :El%'i' IOUTERS-l-UOUT (18-9)

z
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Rys.18.2. Podstawowy uktad parametrycznego stabilizatora napgcia z dioda
Zenera (a) oraz jego wielkosygnatowy model (b)

20U RS(IOUT+|Z) U, |

UIN

RSmax

I\ R

Rys.18.3. Robocze charakterystyki parametrycznego stabilizatora napgcia z dioda
Zenera

Wykorzystujac zaleznos¢ (18.9) oraz definicje (18.3) otrzymuje si¢
wspotczynnik stabilizacji napigcia jako

g =1+ =5 (18.10)

r r

W przypadku kiedy mamy do czynienia ze zmiennym obcigzeniem
stabilizatora, =~ wprowadzajac do rownania (18.9) zaleznos$¢
Uour = R lour» Wyrazenie (18.10) przyjmuje postaé

§:1+& AL (18.11)
r, R
Podobnie mozemy obliczy¢ rézniczkowa rezystancje wyjsciowa jako
o =1, | Rs =, (18.12)

Dobdr diody o mozliwie malej rezystancji rdzniczkowej poprawia
jakos¢ stabilizatora.
Termiczny wspdiczynnik stabilizacji napigcia wyraza si¢ nastepujaca
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zaleznos$cia
_ R o0U, oU,
y“_rZ+RS aT  OT
Jak wyjasniono w rozdz.3.5, warto§¢ dynamicznej rezystancji
diody Zenera r, zalezy od pradu |, 1 ta zaleznos¢ jest inna przy diodach
o réznych warto$ciach U,. Ponadto w zalezno$ci (18.13) nalezy

uwzgledni¢ wpltyw temperatury otoczenia na warto$¢ napigcia Zenera,
ktory okresla si¢ temperaturowym wspotczynnikiem TWU, [%/K]
(rown.3.35), rowniez zaleznym od napigcia Zenera.

Typowe wykresy wartosci r, i TWU, sa zamieszczone na rys.18.4.

(18.13)

a) b)
_ AU,
r,[Q] W T U,AT 107K
10° 20
15
" \\ |, =1mA — I, =5mA | 10 |, =5mA ||
! —
A\ o . |, =1mA| |
\\ > i
\\ I, =20mA
10 T~ 0
l\\
A -5
T.=25'C — T, =25°C
| | _10 [ 1
0O 10 20 30 40 50 60 0 10 20 30 40
U, [V] U, [V]

Rys.18.4. Dioda Zenera - zalezno$ci: a) rezystancji dynamicznej I, oraz b) wspol-
czynnika temperaturowego napigcia TWU , od pradu |, i od nominalnego

napigcia U,

Mozliwie najmniejsze wptywy zmian temperatury mozna otrzymac dla
diod o zakresie U,=5 — 6 V (kompensacja wptywOw zmian temperatury
zjawisk powielania lawinowego 1 Zenera).

Moc rezystora R powinna by¢ tak dobrana, aby rozproszy¢
ciepto wydzielane w wypadku zwarcia obcigzenia omawianego
stabilizatora. Rozwinigciem idei uktadu podstawowego jest stabilizator
z kaskadowym potaczeniem diod Zenera, przedstawiony na rys.18.5.

U R, R, U Rys.18.5. Uklad stabilizatora
N DZ DZ; out parametrycznego z kaskadowym

pofaczeniem diod
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Wada tego uktadu jest konieczno$¢ stosowania wzglednie wysokiego
napigcia wejSciowego oraz brak kompensacji termicznej.

Parametryczny stabilizator pradu

Najprostszym parametrycznym stabilizatorem pradu jest uktad
z termistorem o dodatnim wspodtczynniku zmian temperaturowych,
przedstawiony na rys.18.6.

a) b) |

I ouT

U'NT UOUTT RL
U

U, U

min

Rys.18.6. a) Schemat uktadu parametrycznego stabilizatora pradu z termistorem,
b) Pradowo-napigciowa charakterystyka termistora.

Warunkiem poprawnej pracy takiego uktadu jest utrzymywanie zmian
napigcia wejsciowego w zakresie U “Uymx> @ CO jeszcze
wazniejsze, ich czestotliwos¢ musi by¢ mniejsza od odwrotnosci
termicznej statej czasowej termistora.

Ograniczen tego typu nie ma uktad z dwojnikowym obwodem
regulujacym prad, przedstawiony na rys.18.5.
Uktad powinien by¢ tak zaprojektowany, aby przy matych wartos$ciach
pradu wyjsciowego |, tranzystor 7, byl zatkany. W miar¢ wzrostu

IN min

tego pradu, ro$nie spadek napigcia na rezystorze R 1 tranzystor T,
zaczyna przewodzi¢, zmniejszajac prad bazy tranzystora T,, a tym
samym prad emitera /,, = 1,,,.

T Re lour
——0
) ”\T Dz Rz
Re: Rys.18.7. Parametryczny stabilizator
pradu z dwojnikowym obwodem
T, regulujacym

Uktad ten jest wykorzystywany takze w roli ogranicznika nadpradowego
w kompensacyjnych stabilizatorach napigcia.
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Podsumowanie wiasciwosci stabilizatoréw parametrycznych

Stabilizatory parametryczne stosowane sa zazwyczaj tylko przy
matych mocach wyj$ciowych 1 niezbyt wygdérowanych wymaganiach
jakosciowych. Charakteryzuja si¢ one mata sprawnoscia, a ich
wspotczynniki stabilizacji maja umiarkowana warto$¢ przy zmianach
obciazenia 1 napigcia wejsciowego. Powazna ich wada jest brak
mozliwo$ci regulacji napigcia lub pradu wyjsciowego, ktorych wartos¢
zalezy od doboru parametrow elementu nieliniowego.

STABILIZATORY KOMPENSACYJNE

Zasada dzialania stabilizatoréw kompensacyjnych

Stabilizator kompensacyjny jest ukladem automatycznej regulacji
z petla ujemnego sprzgzenia zwrotnego. Schemat funkcjonalny takiego
uktadu, zszeregowym elementem regulacyjnym, przedstawiono na
rys.18.8.
Stabilizator w obwodzie zasilania zawiera element regulacyjny, ktorego
spadek napigcia jest uzalezniony od sygnalu btedu. Jest on wynikiem
porownania napigcia odniesienia z wielkoscia stabilizowang. Sygnat
btedu modyfikujac  rezystancje elementu regulacyjnego ma
zminimalizowa¢ r6znice napie¢ wyjsciowego 1 odniesienia. W mniej
skomplikowanych uktadach element regulacyjny moze takze petic role
komparatora co, jak dalej zostanie wykazane, wiaze si¢ ze znacznym
pogorszeniem parametrow uktadu.

Upe =U,y
I'N Element IOUT
o regulowany O
~ Element
,,,,,,,,,,,,,,,,,, k probkujacy
U ] Uour
Tk(ﬁuw‘uz) u, | | e FU
° I o

Rys.18.8. Schemat funkcjonalny uktadu stabilizatora kompensacyjnego.

Zgodnie z oznaczeniami na rys.18.8 otrzymujemy
UIN_UOUTzk(BUOUT _Uz) (18.14)
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Zapisujac réwnanie (18.14) w postaci przyrostowej i1 przyjmujac, ze

napigcie odniesienia U, powinno by¢ state, czyli AU, = 0, mozna

okresli¢ przyrost napigcia wyjsciowego AU, ; wzgledem zmiany

napigcia wejsciowego AU, jako
_AU,,

out 1+k B

Wielko$¢ 3 mozna potraktowaé jako transmitancj¢ toru sprzgzenia
zwrotnego - przy takiej interpretacji zaleznos¢ (18.15) w Swietle teorii
sprz¢zenia zwrotnego staje si¢ oczywista. Wszelkie zmiany napigcia
wejsciowego, niezaleznie od przyczyn ich powstawania, sa redukowane
wtym samym stopniu, co moze by¢ istotne w przypadku duzej
zawartos$ci tetnien. Wzrost wzmocnienia k poprawia parametry uktadu
zwigkszajac wspolczynnik stabilizacji 1 zmniejszajac rozniczkowa
rezystancje wyjsciowa ( sprz¢zenie zwrotne napigciowe ).

Stabilizatory kompensacyjne reaguja zarowno na zmiany napigcia
wejsciowego jak 1 obciazenia uktadu. Najpowazniejsza ich wada jest
mata sprawnoS$¢ energetyczna ze wzgledu na duze straty mocy
w elementach regulacyjnych (réwn.18.7).

AU

(18.15)

Szeregowe stabilizatory napiecia

Schemat  najprostszego,  kompensacyjnego,  szeregowego
stabilizatora napigcia pokazano na rys.18.9. Jest to tzw. stabilizator
wtoérnikowy, w ktérym tranzystor pracuje w konfiguracji wspdlnego
kolektora (stad nazwa) réwnoczesnie jako wzmacniacz 1 komparator.
Napigcie wyjSciowe nie moze by¢ regulowane 1 réwna si¢ napigciu
diody Zenera pomniejszonemu o spadek na przewodz acym zlaczu baza
emiter tranzystora. Dioda Zenera jest zasilana z napigcia
niestabilizowanego. Ze wzgledu na wartos¢ réznicy zwrotnej bliska
jednosci, wspotczynnik stabilizacji jest tu zblizony do wartoSci
osiaganych w ukladzie z rys.18.2. W porownaniu do omawianego
wczesniej stabilizatora parametrycznego, rozwa zany uktad charkteryzuje
si¢ znacznie mniejsza rozniczkowa rezystancja wyjsciowa.

T
Re

U U out
U z
o + o Rys.1 89 Uktad szeregowego,
= wtornikowego stabilizatora napigcia
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Przyktad ukladu szeregowego stabilizatora napi¢cia z zewngtrzna
petla sprzg¢zenia zwrotnego (rozdzielenie funkcji  wzmacniacza
1 komparatora) przedstawiono na rys.18.10.

—T_ O

R
U : Uour
Rys.18.10.Uktad szeregowego
R stabilizatora napigcia z zewngtrzna
T petla sprzezenia zwrotnego.
(e, < - O

Tranzystor T jest elementem regulacyjnym
(wykonawczym) i pracuje w uktadzie wtornika emiterowego. Tranzystor
T,, pracuyjacy w konfiguracji wspolnego emitera, pelni rolg¢
wzmacniacza sterujacego 1 komparatora poroéwnujacego napigcie
odniesienia U, z napigciem wyjsciowym, pobieranym z dzielnika
rezystywnego R —R,. Sygnal bledu wzmocniony k-razy przez
tranzystor T, steruje tranzystorem T,, realizujac zasad¢ sprzgzenia

zZwrotnego.
Napigcie wyjsciowe w uktadzie mozna wyznaczy¢ na podstawie
rownania Kirchhoffa w uktadzie

UZ+UBE2:UOUTR1%R2R2 (18.16)
Rezystancja R; musi by¢ tak dobrana, aby spetniony byt warunek
IZmin < IZ <IZmax (1817)

UIN _UOUT=R3(|81+IZ) +UBE1 E
| :UIN_UOUT _UBEl_I [ (18.18)
z B1

R H

Stad
Unmn ~Your —U
. = IN RSOUT BEL _ . E
max 0 (18.19)

| :UINmax_UOUT _UBEl_I E
Z max Rg, - Blmin

Prady |g;ins | s1mex Praktycznie mozna pominac.
Wspotczynnik  stabilizacji S, wyznaczymy na podstawie
matosygnatowego schematu zastepczego (rys. 8.11).
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Rys.18.11. Malosygnalowy schemat zastgpczy stabilizatora z rys.18.10

Zaktadajac, ze tranzystory T, 1 T, maja [ >>1 oraz pomijajac
rezystancje prostownika R, powyzszy uktad opisuja rownania

OmoUpeo!, + Uper = Uoy Rl%RZRQ E
gmlub'elRL = uout D (1820)

uout + ub'el + (gmzub'eZ +ib1)R3 :uin E
ibl = gb'elub'el
Rozwiazujac uktad réwnan (18.20) otrzymujemy

%zi:“gmzpqa R 1 1%k (18.21)
Upye R+R 1+g,, guR
Podstawiajac do rownania (18.21) zaleznosci
n:—R1+R2, ku2 :ku :gmzRa—l (18.21a)
R, 1+ g,
oraz uwzgledniajac, ze
1 G _fa* R g (18.21b)
IR B.R
otrzymujemy
S =1+9.,R 1 R 1+ﬁ zﬁ (18.22)

1+g.,R*R ~ n n
gdzie: k, jest wzmocnieniem napig¢ciowym stopnia wzmacniajacego z
tranzystorem T,.

Roézniczkowa rezystancj¢ wyjSciowa stabilizatora wyznaczymy
woparciu o schemat =zastgpczy na rys.18.11, przy u,=0 i
uwzglednieniu rezystancji prostownika R,.

Przy podobnych zalozeniach upraszczajacych jak poprzednio
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otrzymujemy wtedy rOwnania

_ R
gmzub'ezrz + Ub'ez uout Rl + R2 E
Uy + Uyer  (Grolyer Fip) R + 00l Re =0 [ (18.23)
by = Gretlbyer E
ot = Fralyes

Rozwiazujac uktad rownan (18.23) oraz wykorzystujac zaleznos¢
(18.22), otrzymujemy

i + RP + gb'elRS
r X — _uout — gml gml ~
ou H 1
o 14+g,,R, R (18.24)

Z powyzszych rownan wynika, ze polepszajac wspotczynnik
stabilizacji napigcia §, polepszeniu ulega réwnocze$nie rezystancja
wyjsciowa stabilizatora r, .

Z analizy obwodu wynika, ze dobierajac diod¢ Zenera o matej wartosci
U, oraz odpowiedni podzial dzielnika R — R, mozna zmieniaé
napigcie wyjsciowe tego stabilizatora.

W przypadku wzglednie duzych pradow wyjsciowych w miejsce
pojedynczych tranzystoréw regulujacych na ogot stosuje si¢ uktady
Darlingtona. Rozwiazanie takie pozwala w takich przypadkach
podtrzymac¢ zatozenie o pomijalnie matych pradach baz tranzystorow.

Dalsze udoskonalenia tego podstawowego uktadu stabilizatora
szeregowego ida w kierunku zmniejszania przenikania tgtnien na
wyjscie, termicznej kompensacji zmian napigcia wyjsciowego, a przede
wszystkim zwigkszenia wspdiczynnika stabilizacji.

Uktad ze zmniejszeniem przenikania t¢tnien z wejscia na wyjscie
z dodatkowa polaryzacja zrodta referencyjnego 1 z kompensacja
termiczna zmian napigcia wyjsciowego przedstawiono na rys.18.12.

Nalezy zwroci¢ uwage, ze rezystor R, stanowi drogg¢ do
przenikania napigcia tgtnien z wejscia na wyjscie.

Zasilajac rezystor R, z dodatkowego zrddta napigceia stalego U . mozna
wyeliminowa¢ to zjawisko, a poza tym umozliwia to zwigkszenie
rezystancji R;. W uktadzie zastosowano rezystor R,, ktory umozliwia

dodatkowa polaryzacj¢ diody Zenera. Moze on by¢ takze podtaczony do

LJOUT :
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Rys.18.12. Uktad ze zmniejszeniem
przenikania t¢tnien z wejscia na wyjscie
z dodatkowa polaryzacja zrodia
referencyjnego i z kompensacja termiczna
zmian napigcia wyjsciowego

Diody D, D,, D, umozliwiaja termiczna kompensacj¢ zmian napigcia
Uour przy czym:
D, - kompensuje zmiany napigcia U, (przy dobranej wartosci

napigcial, ),
D, - kompensuje zmiany napigcia U g,
D, - kompensuje zmiany napigcia U g, .

Uktad ze zwigkszonym wspotczynnikiem stabilizacji napigcia
przedstawiono na rys.18.13.

U IN

Rys.18.13. Uktad ze
zwigkszonym wspotczynnikiem
stabilizacji napigcia

Na podstawie schematu z rys.18.13 otrzymujemy
Uour =Uy —Uy, +UBE3 _UCE3 ~Upgg, [
DUlN _Uzz _UCES

Stad
UIN _UOUT :UCEl =U22 +UCE3 (18'26)

(18.25)
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Napigcie U, nie moze by¢ zbyt duze ze wzgledu na straty mocy w
tranzystorze regulacyjnym.
Gdy nie jest wymagana regulacja napigcia wyjSciowego, to dla
R =0,R, - o 1wtedy

Uour Uz +Uge, (18.27)

W tym przypadku diod¢ Zenera mozna wtaczy¢ w miejsce rezystora R,

jak to przedstawiono na rys.18.14 (istnieje wtedy mo zliwos¢ zmiany jej
pradu rezystorem R,).

U ouT
O

Rys.18.14. Uproszczony uklad ze
zwigkszonym wspotczynnikiem
stabilizacji napigcia.

Popraweg wszystkich ulepszanych wlasnosci stabilizatora mozna
otrzyma¢ poprzez zastosowanie Wwzmacniacza roznicowego jako
wzmacniacza bledu w torze sprzezenia zwrotnego. Przyktad takiego
stabilizatora przedstawiono na rys.18.15.

T
\ £]

DZZJYTUH Re. Re| R

' T,

O

Rys.18.15. Stabilizator napigcia ze wzmacniaczem réznicowym.
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Zastosowanie wzmacniacza réznicowego T,, T, pozwala wyeliminowac
wplyw termicznego dryftu napigcia U ;.. Wzmacniacz réznicowy
poréwnuje napigcie referencyjne U, z czgscig napigcia U . Wnosi on
dodatkowe wzmocnienie w torze ujemnego sprze€zenia zwrotnego, co
powoduje zmniejszenie sygnatu btedu i1 zwigkszenie wspotczynnika
stabilizacji napigcia. Dioda D,; jest spolaryzowana ze zrodla napigcia
stabilizowanego U ;, co rowniez poprawia wspotczynnik stabilizacji
napigcia.

Wada stabilizatorow szeregowych jest przede wszystkim ich mata
odporno$¢ na zwarcie na wyjsciu. W takim wypadku zwykle ulega
uszkodzeniu element wykonawczy, o ile nie przewidziano jego mocy
strat z odpowiednim nadmiarem, albo nie zastosowano odpowiednich
uktadéw zabezpieczajacych.

Réwnolegte stabilizatory napiecia

W stabilizatorach rownoleglych element regulacyjny umieszczony
jest réwnolegle do obciazenia. Przyktad najprostszego uktadu
stabilizatora tego typu przedstawia rys.18.16.

Rys.18.16. Prosty, rownolegly stabilizator
napigcia.

Zasada dzialania réwnoleglego stabilizatora napigcia jest taka
sama jak w przypadku uktadu parametrycznego z diod g stabilizacyjna.
Ze wzgledu na mala sprawnoSC stabilizatory rownoleglte znajduja
zastosowanie jedynie przy niewielkich pradach wyjsciowych | ;.

Element regulacyjny jest potaczony z obciazeniem rownolegle,
za§ szeregowo z obcigzeniem jest wiaczony rezystor regulacyjny.
Zmiana spadku napigcia na rezystorze Ry, kompensujaca zmiany
napigcia wejsciowego 1 rezystancji obcigzenia, jest sterowana zmianami
pradu ptynacego przez element regulacyjny.

Stad
Uour =Uin —Rs(lour *1r) (18.28)
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Moc tracona w ukladzie, z pominig¢ciem mocy traconej w ukladzie
polaryzacji diody Zenera D, - Ry, wynosi

Ps=(Uy —Ugyr )(IOUT+IR) + Uourlr =
moc tracona wrezystorzeregulacyjnym  moc tracona w elemencieregulacyjnym
=(U\y =Ugur Nour *U g (18.29)

Stabilizatory rownolegle cechuja sig:
— mniejsza sprawnoscig od stabilizatorow szeregowych (wigksza moc
strat spowodowana przeptywem pradu | ),
— odpornoscia na zwarcia 1 przeciazenia,
— statym poborem mocy ze zrddta zasilania przy zmianach obciazenia.
Ze wzgledu na mala sprawno$¢ energetycznag stabilizatory
roOwnolegle znajduja zastosowanie jedynie przy niewielkich pradach
wyjsciowych I, .
Podobnie jak w przypadku ukladu z rys.18.10 wspdlczynnik
stabilizacji napigcia S, jest zblizony do wartosci spotykanych w
stabilizatorach parametrycznych 1 wynosi

S = Rs (18.30)
rZ

Przyczyn zjawiska tego typu mozna dopatrywac si¢ w koniecznosci
zasilania diody Zenera z napigcia wejsciowego. Rozwazny uktad z
rys.18.16 nie zapewnia mozliwosci zmiany napigcia wyjSciowego.
W wypadku zwarcia na wyjSciu ptynacy wtedy prad jest ograniczany
przez rezystancj¢ Rg, ktora w zwiazku z tym musi mie¢ odpowiednia
moc. Wprowadzenie do ukladu zewngtrznego sprz¢zenia zwrotnego
polepsza parametry 1 pozwala regulowac warto $¢ napigcia wyjsciowego.

UKLADY ZABEZPIECZEN STABILIZATOROW

Szeregowe stabilizatory napigcia, jak juz wspominano, sa
wrazliwe na wystapienie zwarcia na wyjsciu uktadu. Wtedy przebiciu
cieplnemu moze ulec element regulujacy. W przypadku bardziej
skomplikowanych urzadzen profesjonalnych stosowane sa specjalne
uktady zabezpieczen ograniczajacych prad zwarcia. Jednym z nich moze
by¢ wczesniej omdéwiony uktad parametrycznego stabilizatora pradu
z1ys.18.7. Stosowane sa roOwniez zabezpieczenia nadnapigciowe oraz
zabezpieczenia termiczne (chronigce przed nadmiernym nagrzewaniem
elementéw uktadu).
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18.4.1 Uklad z ograniczeniem pradu obcigzenia

Schemat wuktadu 2z =zabezpieczeniem nadpradowym,
ograniczajacym maksymalng wartoS¢ pradu obciazenia, przedstawia

rys.18.17.
a) : Ugs T b)
o {1 ! o Your
UZZTZIE DZ, R, R L-Z |j R
U N

v

IOUT max I W
Rys.18.17. Uktad z ograniczeniem pradu obciazenia: a) schemat uktadu,
b) charakterystyka pradowo - napigciowa stabilizatora.

Uktad ogranicznika tworza rezystory R, —R;, tranzystor T, oraz diody
D i1 D,,. Elementem probkujacym prad wyjsciowy jest rezystor R;.
Dopoki spadek napigcia na nim jest mniejszy od napigeial .;R, dioda D
nie przewodzi. Gdy prad |,,; dostatecznie wzrosnie dioda D zaczyna
przewodzi¢ 1 na rezystorze R, ustala si¢ napigcie rOwne

UR5 :UZZ+UD_UBEp3 DUzz (18.31)

Poniewaz napigcie U,, ma w przyblizeniu stala wartos¢, to prad
wyjsciowy juz dalej nie moze wzrosnac i wynosi
— U R5 ~ UZ 2

IOUTmax_—
R R

Pradowo-napigciowa charakterystyke¢ stabilizatora z
przedstawionym ogranicznikiem przedstawiono na rys.18.17b.
Mimo, ze w uktadzie jest zastosowany ogranicznik pradu nadal nalezy

przestrzega¢, aby nie przekroczy¢ dopuszczalnej mocy strat P,

(18.32)

tranzystora regulacyjnego T,, okreslonej zaleznoscia
I:)Cmax . IOUTma><U CEl1max (1833)
przy czym napigcie U .., Wystepuje w stanie zwarcia stabilizatora

U ce1max :UCE1|UOUT=O =U,, “U,, (18.34)
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Uktad z redukcjq pradu zwarcia

Na rys.18.18a przedstawiono schemat uktadu z redukcja pradu
zwarcia. Uklad zabezpieczenia tworzg rezystory R, — R, oraz tranzystor

T,. Przy normalnym obcigzeniu jest on zatkany, a stan ten jest
wymuszany przez dzielnikk R;—R,. Elementem S§ledzacym prad

wyjsciowy |4, jest rezystor R.. Gdy spadek napigcia na nim wzrosnie
powyzej wartosct U 2U o —U g, tranzystor T, zaczyna przewodzic.
Wtedy zmniejsza si¢ prad bazy tranzystora T,, co w konsekwencji
przeciwdziata dalszemu wzrostowi pradu wyjsciowego.

a) Upgs

T % I ouT b)
1

A u ouTt

I ouT
>

IZW IOUTmax

Rys.18.18. Uklad z redukcja pradu zwarcia: a) schemat uktadu, b) charakterystyka
pradowo-napigciowa stabilizatora

Na podstawie przedstawionych rozwazan mozemy Wwyznaczy¢
maksymalny prad zwarcia z uktadu rownan

URS = IOUTR) E
URG = (UOUT +UR5) RGIT‘GR7B (1835)
URS_URGZUBEP4 E
Stad
IOUTmaxRS - (U ouT OUTmax Rs) R6 =U BEP4 (18.36)

R+ R
Z réwnania (18.36) otrzymujemy
lourmax =Yeeps RG %, UOUTL (18.37)
ReR; R+ R

Ze wzgledu na zalezno$¢ napigcia (Ugs —Upg) od | oraz Uy,
w uktadzie istnieje mozliwos¢ obnizenia wartosci pradu zwarcia |,
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w stosunku do | o7 e

R+R (18.38)

| | | =
zw — ouTmax lugyr=0 BEP4
R;R,

Charakterystyka napigciowo-pradowa ma posta¢ przedstawiong na
rys.18.18b. Nosi ona nazwe¢ charakterystyki z redukcja pradu zwarcia
- typu foldback.

Gdy R, - o, charakterystyka z redukcja pradu zwarcia staje sig

charakterystyka z ograniczeniem pradu.
Moc tracona w stabilizatorze w czasie zwarcia powinna by¢
mniejsza od mocy traconej w uktadzie przy maksymalnym poborze
pradu ze stabilizatora. Powyzsze stwierdzenie prowadzi do zaleznoSci
projektowe;j
I U,

OUT max >

(18.39)

Izw UIN _UOUT

W ukladzie istnieje mozliwos¢ dodatkowego zmniejszenia pradu
zwarcia przez zastosowanie rezystora R;. Nie wptywa on na wielkosé

maksymalnego pradu zwarcia, natomiast powoduje uzaleznienie pradu
zwarcia od napigcia wejsciowego U, 1 umozliwia zatkanie tranzystora

regulacyjnego w stanie zwarcia wyj scia.

Ogranicznik pradu ze sprzezeniem zwrotnym

Schemat ukladu ogranicznika pradu ze sprzgzeniem zwrotnym
pokazano na rys.18.19.

Rys.18.19. Ogranicznik pradu ze sprz¢zeniem zwrotnym.

Prad wyjsciowy |, ptynac przez rezystor R., wytwarza na nim
nieduzy spadek napigcia. Rezystor R., jest tak dobrany, aby tranzystor
T, byl w stanie nasycenia, tzn. Rq; < B R¢;. Tranzystor T, rownocze$nie

jest utrzymywany w stanie zatkania. Kiedy spadek napigcia na
rezystancji R: wzros$nie ponad ustalony poziom, to tranzystor T,

zaczyna przewodzi¢, przez co zmniejsza si¢ prad bazy tranzystora T, 1
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wychodzi on z nasycenia. Gdy oba tranzystory znajda si¢ w stanie
aktywnym zamknig¢ta zostaje petla dodatniego sprzgzenia zwrotnego
przyspieszajac proces zamiany stanu. Po nasyceniu sig tranzystora T,
przez uktad plynie prad wynikajacy z wielkosci napigcia wejsciowego 1
rezystora R.,. Opisany stan uktadu jest stabilny 1 nie powraca on do

stanu poczatkowego nawet po usunigciu zwarcia. Dla ponownego
wlaczenia konieczne jest albo zwarcie tranzystora T,, albo wylaczenie

napigcia wejsciowego.

Zabezpieczenia nadnapieciowe

o

o— Sabilizator * *

U z
U Uour
U e Rys.18.20. Podstawowy uktad z
5 zabezpieczeniem nadnapigciowym
Podstawowy uktad zabezpieczenia nadnapigciowego

przedstawiono na rys.18.20.

W momencie przekroczenia przez napigcie wyjsciowe wartosci
U, +Ug wlacza sig¢ tyrystor, co powoduje obnizenie napigcia
wyjsciowego U ,; do wartosci okoto 1,2 V.
Regulacj¢ napigcia zadzialania tyrystora mozna uzyska¢ w uktadzie
z zastosowaniem wzmacniacza roznicowego - rys.18.21.

o— Sabilizator _T_ 0
U, U?
T [
i
U T, T, > ¥ | Your
UREF I |:l:|
) I o

(o, - *

Rys.18.21. Uktad z zabezpieczeniem nadnapigciowym z regulacja napigcia
zadziatania tyrystora
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Gdy napigcie U, osiagnie wartoS¢ wigksza od Ugp,, zaczyna ptynaé
prad kolektora tranzystora T,, ktory jest pradem bramki tyrystora.
Nastgpuje zalaczenie tyrystora i napigcie U ;; maleje do wartosci okoto
1,2 V.

Zabezpieczenie termiczne

Zabezpieczenie termiczne stosowane jest glownie
w stabilizatorach monolitycznych. Chroni ono uktad monolityczny przed
nadmiernym nagrzaniem, ktore moze doprowadzi¢ do jego
nieodwracalnego uszkodzenia.
Ogolna koncepcje realizacji zabezpieczenia termicznego przedstawiono
na rys.18.22. Tranzystor T, pracuje jako czujnik temperatury. Napigcie

Uy, jest tak dobrane, Ze tranzystor T, znajduje si¢ na granicy zatkania.

Ze wzrostem pradu wyjsciowego wzrasta moc strat w tranzystorze
regulacyjnym, wzrasta temperatura podtoza 1 dzigki silnemu sprze¢zeniu
termicznemu, maleje napigcie U5 tranzystora T,.

T
© O
do zrédta do wzmacniacza biedu
napiecia —» | ukiadu zabezpieczenia
odniesienia nadprgdowego

1 -
I T
I Rys.18.22. Uktad z zabezpiecze-
L = niem termicznym

Powoduje to przewodzenie tranzystora T,, zmniejszenie pradu bazy
tranzystora , a tym samym zmniejszenie pradu | ;.

KOMPENSACYJNY STABILIZATOR PRADU

Podstawowy uktad kompensacyjnego stabilizatora pradu
przedstawiono na rys.18.23. Rezystor R: stanowi czujnik pradu

wyjsciowego |g,r. Wzrost tego ostatniego powoduje zmniejszenie

pradu bazy tranzystora 1 wysterowanie go w kierunku zatkania. Tym
samym zostanie zmniejszony jego prad kolektora tozsamy z pradem

wyjsciowym.
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|r
Rys.18.23. Kompensacyjny stabilizator
pradu

W praktyce wielko$¢ tego pradu mozna okresli¢ jako
_U;

| ==z
ouT RE
Zakres poprawnej pracy stabilizatora ograniczony jest dwoma stanami:
zwarcia na wyjsciu 1 nasyceniem tranzystora w wyniku obciazenia
uktadu rezystancja Ry,... Wielko$¢ tej rezystancji mozna obliczy¢
uwzgledniajac w analizie obwodu zaleznos¢ (18.40)
_p YUn~U; U
R = RS0
Dla rezystancji obciazenia wigkszej od Rp,.. uklad przestaje
stabilizowa¢ prad wyjSciowy, ktory =zalezy wtedy od napigcia
wejsciowego 1 rezystancji obciazenia.
W drugiej skrajnej sytuacji, przy zwarciu wyjs$cia, tranzystor powinien
rozproszy¢ moc

Femax :(UIN _UZ)IOUT (18.42)

Wspotczynnik stabilizacji pradu § wyznaczymy na podstawie

(18.40)

(18.41)

matosygnatowego schematu zastgpczego z rys.18.24.
r

ce

Re (B+Di, /\ﬁib i
O
gb'e
r, fy i i
Uy ek :b+i u H R
k_\/‘) b d out
r.d—z I:\)B
]

Rys.18.24. Malosygnalowy schemat zast¢pczy stabilizatora pradu z rys.18.23

Rozwiazujac uktad réwnan dla obwodu zastepczego
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iyl = Re(B +1)i, + 10, 0

j =l Q (18.42)
B 0
Uy, = —igry, = (i, +iy )Re H
otrzymujemy
g§=th - ReRe (18.43)
Iout rd—z

Warto$¢ przyblizong otrzymano przy zalozeniach
RB’ RE >> r.d—z =(rd +rz)’ BRE >>rb'e'

Rezystancje wyjsciowa stabilizatora wyznaczymy ze schematu
zastgpczego na rys.18.24, jako

o= ot (18.44)

out iom \zo
Jej wielkos¢ jest ograniczona glownie przez rezystancj ¢ dynamiczna r,.
Na zakonczenie nalezy zaznaczyC, ze jako stabilizatory pradu
mozna uwaza¢ wszystkie zrodta pradu.

MONOLITYCZNE STABILIZATORY NAPIECIA

Rozwdj technologii monolitycznych uktadéw scalonych stworzyt
mozliwos¢ nie tylko miniaturyzacji urzadzen, ale takze znacznego
ulepszenia ich dziatania poprzez zaawansowane rozwi azania uktadowe.
Zasada dziatania stabilizatora z zewn¢trzna petla sprzgzenia zwrotnego,
przedstawiona na rys.18.8, w optymalny sposéb mogta by¢ zrealizowana
dopiero w tej technologii. Na rys.18.25 przedstawiono schemat ideowy
monolitycznego stabilizatora HA 723. Numery koncéwek wyprowadzen
dotycza obudowy plastikowej DIL - TO116.

Stabilizator ten opracowany przez firme¢ Fairchild w 1968 roku
jest wykonany technologia Il generacji. Dzigki szerokim mozliwosciom
aplikacyjnym, jak np. mozliwosci stabilizacji napi¢¢ dodatnich jak
1yjemnych, pracy w uktadzie szeregowym 1 rownolegtym, uktad ten
ciagle jest jeszcze uzywany pomimo dos¢ skomplikowanych uktadow
aplikacyjnych.

Zastosowanie zespolu zrdédel pradowych pozwolito poprawié
termiczne wlasciwosci zrodla napigcia odniesienia (6,8 V) jak
1 wzmacniacza blgdu, dla ktorego tranzystor T, stanowi obciazenie



3-czujnik prqdcwy:
2-ograniczenie pradowe
13-kompensacja cz#stotliwoéci

Rys.18.25. Schemat ideowy monolitycznego stabilizatora JA 723 wraz z podziatem
na bloki funkcjonalne

aktywne.

Regulator napigcia wyjsciowego pracuje w uktadzie Darlingtona
przy pradach wyjsciowych nie wigkszych niz 150 mA. Ograniczenie to
mozna oming¢ poprzez zastosowanie zewngtrznego tranzystora
regulacyjnego ( takie rozwiazanie wspiera brak potaczenia kolektorow
tranzystorow T, 1 T ).

Na rys.18.26 przedstawiono schemat aplikacyjny stabilizatora z
zewngtrznym tranzystorem regulacyjnym i ograniczeniem nadpr adowym
z redukcja pradu zwarcia. Realizacj¢ tej funkcji zapewnia tranzystor T.
W uktadzie konieczna jest kompensacja czegstotliwosciowa, ktora
realizuje si¢ za pomoca kondensatora C,.

W uktadzie przedstawionym na rys.18.26 obowiazuja nastgpujace
zaleznosci

R,+R
Uour U ger AR (18.45)
Re
=U,, w+u R (18.46)

I T
OUT max I% R7 ou R—, R7
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U Rs |
oIN ur LU o
6 1112 10 RG RA
Re UAT23 2
3
5 7 13 4
Rc=RalRs J_ R, R,
Cz
|
lOC; pF

Rys.18.26. Schemat aplikacyjny uktadu pA 723 jako stabilizatora napigcia 7 —37 V

Na r1ys.18.27 przedstawiono schemat aplikacyjny uktadu
stabilizatora o napigciu wyjsciowym ustawianym w zakresie 2 — 7 V
oraz pradzie wyjSciowym nie przekraczajacym 150 mA.

UIN
(e,

U ouT
UAT23 2 ] - ;

[ttt «

I ]

Re=RalRs

I 6 1112 10 R,
Ry
Re

C

|||—|
8
?‘I

Rys.18.27. Schemat aplikacyjny uktadu HA 723 jako stabilizatora napigcia 2 —7 V

W omawianym przypadku mamy

U ouT ~ ﬁu REF (18.47)
U
| ot max :% (18.48)

Uktad ma zabezpieczenie nadpradowe z ograniczeniem ( bez redukc;i
pradu zwarcia ). Pojemno$s¢ C zmniejsza zakldcenia napigcia
odniesienia, kondensator C, jak w poprzednim przypadku zapewnia
kompensacj¢ czg¢stotliwosciowa.

Technologiczny 1 konstrukcyjny rozw6j uktadow scalonych
doprowadzit do standaryzacji napig¢ zasilajacych. Rownoczesnie
pojawily si¢ proste w aplikacji, tanie stabilizatory o ustalonej warto $ci
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napigcia. Najbardziej znanym z nich jest zaprezentowany przez firme¢
National Semiconductors uktad LM109 na napigcie +5V 1 obciazenie
pradowe 1A. Uklad ma tylko trzy koncéwki 1 praktycznie moze
pracowa¢ bez dodatkowych elementow zewnetrznych ( przy duzych
tetnieniach zasilacza na wejSciu takiego stabilizatora trzeba umiesci¢
kondensator typu elektrolitycznego, na wyjsciu zasadniczo nie jest on
potrzebny ).

Omawiany uktad ma wewngtrzne, termiczne zabezpieczenia
przeciazeniowe, podobnie jak 1 wewnegtrzna  kompensacj¢
czestotliwosciowa.

Na rys.18.28 przedstawiono schemat uktadu aplikacyjnego
stabilizatora LM 109 z regulowanym poziomem napi €cia wyjSciowego w
zakresie od 2,5 -5 V.

U 1 LM109 2 Uour
3 R
0,22uF Rys.18.28. Schemat uktadu pracy
R stabilizatora LM 109 z regulowanym
— 1kQ napigciem wyjsciowym 2,5 -5V

Rys.18.29 przedstawia sposob wykorzystania uktadu LM109 jako
stabilizatora pradu. WielkoS¢ pradu wyjSciowego w tym przypadku
Wynosi

S\
| ouT :E (1849)
U
o'N—l—l LM109 |2
3 R Rys.18.29. Wykorzystanie uktadu LM 109
0,22u F . o
lout jako stabilizatora pradu

Po sukcesie handlowym uktadu LM109 na rynku pojawit sig
szereg podobnych na r6zne napigcia oraz prady wyjsciowe w zakresach
od 50 mA do 3 A. Stosujac zas elementy zewngtrzne mozna zmienic¢
napigcie wyjsciowe jak 1 powigkszy¢ wartos¢ pradu wyjsciowego.



