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Полевые (униполярные) транзисторы с р — «-перехо­
дом затвора появились в 1952 г. почти одновременно 
с биполярными. Десять лет спустя была разработана 
другая- разновидность униполярных транзисторов со 
структурой металл — диэлектрик — полупроводник, кото­
рые сначала называли полевыми транзисторами с изо­
лированным затвором, а сейчас — МДП-транзисторами.

По ряду причин практическое внедрение униполярных 
(полевых) транзисторов обоих типов существенно отста­
ло от внедрения биполярных транзисторов, занявших 
в начале 60-х годов ведущее место как в дискретной 
электронной аппаратуре, так и в появившихся уже тог­
да интегральных микросхемах. Главными причинами, 
задержавшими широкое применение униполярных тран­
зисторов, были сравнительно низкие рабочие частоты и 
сравнительно высокие рабочие напряжения (у обоих 
типов); кроме того, МДП-транзисторам на первом этапе 
их развития были свойственны большая нестабильность 
характеристик и высокий уровень собственных шумов. 
В основе перечисленных недостатков лежало прежде 
всего несовершенство технологии. Поэтому в конце 
60-х — начале 70-х годов, когда были отработаны метод 
самосовмещенных затворов, ионная имплантация, а так­
же я-канальная технология, МДП-транзисторы широко 
внедрились в цифровые интегральные схемы, обеспечив 
их превосходство по многим параметрам над ИС на би­
полярных транзисторах. В настоящее время правомер­
ность использования МДП-транзисторов в цифровых 
устройствах, в том числе в микропроцессорах и схемах
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памяти, стала очевидной и выбор транзистора (биполяр­
ного или униполярного) при проектировании цифровых 
БИС в каждом отдельном случае зависит от конкретных 
задач.

Возможности же и целесообразность применения уни­
полярных транзисторов в аналоговых схемах, в частнос­
ти в усилителях, оспаривались не только в середине и 
конце 60-х годов, но и в последние годы, когда МДП- 
транзисторы уже получили общее признание в цифровой 
технике. Однако опыт развития электроники и микро­
электроники показывает, что это предубеждение было 
не оправдано. Действительно, полевые транзисторы 
с р — я-переходом нашли практическое применение 
именно в аналоговой технике (прежде всего в интеграль­
ных операционных усилителях, где их сочетание с бипо­
лярными транзисторами не встречает технологических 
затруднений), а МДП-транзисторы не только использу­
ются в схемах обслуживания ЗУ, но и позволили создать 
высококачественные УВЧ, а также уникальные по точ­
ностным параметрам усилители постоянного тока. Тем 
не менее в целом возможности униполярных транзисто­
ров, на наш взгляд, до сих пор реализуются недостаточ­
но, а их внедрение в аналоговые схемы не соответствует 
богатым возможностям этих приборов.

.Предлагаемая вниманию читателей книга является 
первым в отечественной литературе опытом изложения 
специфики и возможностей применения униполярных 
транзисторов в усилительной технике. Класс рассматри­
ваемых схем ограничен апериодическими усилителями 
напряжения, но эти усилители рассматриваются доста­
точно детально и всесторонне, включая такие важные 
вопросы, как собственные шумы, температурная стабиль­
ность, влияние разброса параметров, сочетание униполяр­
ных и биполярных транзисторов, местные и общие об­
ратные связи. Все основные выводы и рекомендации ил­
люстрируются численными примерами, а в таблицах 
читатель может найти сведения, полезные при проекти-
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рованйи усилителей. Авторы лично участвовали й раз­
работках униполярных транзисторов и интегральных 
усилителей с их использованием. Поэтому выводы и ре­
комендации, содержащиеся в книге, можно считать 
практически апробированными и достоверными.

К сожалению, в книге отсутствуют разделы, посвя­
щенные мощным каскадам, мало внимания уделено 
использованию МДП-транзисторов со встроенным кана­
лом и некоторым другим вопросам. Тем не менее в делом 
книга представляется полезной как для специалистов, 
так и для студентов, которые до сих пор были лишены 
необходимой литературы по этому важному разделу 
транзисторной техники.

Книга написана коллективом авторов: § 1.2, 1.4, 1.5, 
2.3—2.5, 3.3 — В. М. Немчиновым; § 1.3, 2.2, 2.6, 2.7, 3.1, 
3.2, 3.4 и гл. 4 — В. Г. Никитаевым; § 1.1, 5.1, 5.2, 5.3 и 
приложение — М. А. Ожогиным; § 1.6, 5.4 — В. В. Ляхо- 
вичем; § 2.1 и 3.5 написаны совместно В. М. Немчино­
вым и В. Г. Никитаевым.

Проф. И. П. Степаненко



Г л а в а  п е р в а я

Основные характеристики полевых 
транзисторов

1.1. Современные полевые 
транзисторы

В полевых транзисторах проводимость 
между двумя электродами (истоком и стоком) изменя­
ется управляющим электрическим полем, которое созда­
ется напряжением, приложенным между управляющим 
электродом (затвором) и истоком. Полевые транзисто­
ры называются также униполярными, потому что в от­
личие от биполярных их работа основана на использо­
вании носителей одного знака. Униполярные транзисторы 
подразделяются на два класса: а) полевые транзисторы 
с затвором в виде р—п-перехода (ПТ) и б) транзис­
торы со структурой металл — диэлектрик — полупровод­
ник (МДП-транзисторы). Теория работы полевых тран­
зисторов подробно изложена в литературе [1 — 10], 
поэтому ниже рассматриваются только последние дости­
жения в конструкции и технологии ПТ.

Полевые транзисторы с р-я-переходом. В настоящее 
время ПТ обычно выполняются в виде структур планар­
ного типа и изготавливаются методами хорошо разра­
ботанной планарной технологии. На рис. 1.1 приведена 
планарная структура, выполненная путем проведения 
двух диффузий: p-типа для получения областей стока 
и истока и /г-типа для получения области затвора. Как 
видно, структура совместима со стандартным техноло­
гическим циклом изготовления интегральных схем (ИС) 
на биполярных транзисторах (БТ).

Напряжение, приложенное между затвором и исто­
ком, модулирует ширину области обедненного слоя об- 
ратносмещенного р — я-перехода затвор — канал и тем 
самым управляет толщиной канала и величиной тока 
стока. При некотором напряжении между затвором и 
истоком, называемом напряжением отсечки U0тс, обед­
ненный слой полностью перекрывает канал и ток стока



становится равным току утечки /ут обратносмещенного 
р — /г-перехода. При подключении напряжения между 
стоком и истоком Uси в цепи исток—.сток протекает ток 
стока / с, величина которого определяется проводимостью 
канала'. Ток стока создает падение потенциала вдоль 
канала, вследствие чего происходит расширение обеднен­
ного слоя вдоль канала от стока к истоку. Увеличение 
напряжения {Уси вызывает рост тока / с, что в свою оче­
редь приводит к дальнейшему расширению обедненного 
слоя и уменьшению проводимости канала. Значение на­
пряжения и Сц> при котором увеличение тока / с резко 
замедляется, принято называть напряжением насыщения 
Uсинае (при Um—0 оно численно равно напряжению от­
сечки, т. е. Uс инас=£Л>тс), а ток стока и крутизну, соот­
ветствующие этому напряжению, называют максималь­
ным током стока / тах и максимальной крутизной S max1)- 

Для ПТ с р — я-переходом характерна сильная зави­
симость параметров прибора от геометрических разме­
ров канала и особенно от толщины канала а (табл. 1.1). 
Это — один из главных недостатков ПТ: при их изготов­
лении особенно трудно выдерживать одинаковую толщину 
канала, вследствие чего выпускаемые транзисторы име­
ют значительный разброс параметров. Кроме того, мно­
гие параметры ПТ зависят от величины удельного со­
противления канала, определяемой концентрацией при­
месей в канале. Для получения воспроизводимых значе­
ний параметров необходимо точно задавать концентра-

Рис 1.1. Планарная структура полевого транзистора с п—«-пере­
ходом и биполярного транзистора типа п—р—п, изготовленных 
в едином технологическом цикле на одной кремниевой подложке

Кремний р-типа

Полевой транзистор биполярный транзистор

Часто эти величины называют также током насыщения / с нас 
и крутизной насыщения



цию примесей. В связи с этим в последнее время область 
канала получают с помощью ионного легирования при­
месей, которое по сравнению с диффузией обеспечивает 
большую воспроизводимость удельного сопротивления 
высокоомных слоев [11].

Таблица 1.1
Зависимость параметров П Т от геометрических размеров  

канала при равномерном (однородном) распределении примеси
в каналч 1

Параметр
От толщины 

канала а
От длины 
канала L

Максимальный ток стока / тах а ъ
Максимальная крутизна S max а 1/L
Напряжение отсечки U0TC а 2 --
Сопротивление полностью открытого ка­ \/а L

нала гсио
Сопротивление канала в пологой облас­ \/а* L2

ти гси
Собственный коэффициент усиления по V 1 /я L

напряжению
1 /L 2Предельная частота генерации / г а 2

Входная емкость С п — L

Типовые параметры отечественных.

Тип транзистора
Диапазон

температур.
°С

Лпах»
мА

V
нА

и отс»
В

^тах »
мА/В

Си,
пФ

К П 101Г —  60 . . .  + 8 0 0 , 1 5 . . .  2 10 5 0 , 1 5 —

к п ю з м — 6 0 . . .  + 7 0 3 . . .  12 20 2 , 8 . . . 1 , 3 . . . 20
7 , 0 4 , 4

КП201Е — 6 0 . . . .  + 7 0 0 , 3 .  . . 0 , 6 5 1 ,5 0 , 4 20

КПС104А — 6 0 . , . . + 8 5 — — 0 , 2...1 0 , 3 5 4 , 5

КПЗОЗЕ — 6 0 . . . +  125 5 . . .  20 1 8 , 0 4 , 0 6

КП903В — 6 0 . + 00 сл 200 10 10 80



В табл. 1.2 [3?, 143] представлены группы транзис­
торов, имеющие значение крутизны Smax, максимальное 
для приборов данного типа. Под величиной U0тс, приво­
димой в табл. 1.2 и справочниках, условно понимают на­
пряжение и аи, соответствующее некоторому определен­
ному значению тока стока (обычно 10 или 1 мкА).

МДП-транзисторы. Простейшая структура МДП-тран- 
зистора изображена на рис. 1.2. Области p -типа созда­
ны диффузией бора, подзатворный диэлектрик в про­
стейшем случае представляет собой термически выра­
щенный тонкий (—’0,1 мкм) окисел кремния.

Управляющее напряжение, приложенное между за ­
твором и истоком, создает электрическое поле, которое 
модулирует концентрацию свободных носителей в кана­
ле. Величина порогового напряжения U0тс при котором 
появляется индуцированный инверсионный слой (про-

Поскольку пороговое напряжение МДП-транзисторов являет­
ся в определенной степени аналогом напряжения отсечки для ПТ, 
в книге принято их общее обозначение U0тс. Кроме того, поскольку 
многие аналитические выражения для ПТ и МДП-транзисторов, 
а также схем на их основе имеют тождественный вид, то целесооб­
разно использование общих обозначений и для ряда остальных па­
раметров.

Т а б л и ц а  1.2
полевых, транзисторов с р —п-переходом

Си,
пФ гсио’

Ом
V

е АБ( f=  1 кГц)
рдоп’

Вт
з̂с шах» 

В
с̂и max» 

В
з̂и max* 

В
Примечание

8

— 3

3 0,12 17

10

10

— Низкочас­
тотные ма­
ломощные

— — 3 0,06 15 10 —

1.5 — — 0,045 20 15 0,5 Сдвоенные

2 — 4 0,2 30 25 30 Высокочас­
тотные ма­
ломощные

"

10 16 Высокочас­
тотные
большой
мощности



Рис. 1.2. Структура МДП- 
транзистора с индуцирован­
ным /7 - к а н а л о м , выполнен­
ного по стандартной тех­
нологии

водящий канал), в значительной степени зависит 6f 
чистоты технологической операции выращивания подза- 
творного диэлектрика и совершенства границы раздела 
диэлектрик — полупроводник. Поэтому в технологии 
МДП-транзисторов особые требования предъявляются 
к чистоте операций выращивания подзатворного диэлек­
трика и предшествующей очистки поверхности кремния.

В МДП-транзисторах с по­
вышенной стабильностью поро­
гового напряжения (необходи­
мой прежде всего в линейных 
схемах) используют структуры 
более сложные, чем изобра­
женная на рис. 1.2. В качестве 
подзатворного диэлектрика в 
современных МДП-транзисто- 
рах используются двухслойные 
структуры: окисел S i0 2 — фос­
форносиликатное стекло, оки­
сел S i02 — нитрид кремния 
S i3N4, окисел S i0 2 — двуокись 
алюминия А120 3 и  др.

В зависимости от типа проводимости канала и нали­
чия или отсутствия проводящего канала при нулевом 
напряжении на затворе МДП-транзисторы разделяются 
на два типа: с индуцированным и встроенным каналом. 
Каждый из этих транзисторов может быть как с р-, так

и с п-каналом, что образует всего 
четыре разновидности МДП-тран­
зисторов (рис. 1.3).

Типовыми параметрами наиболее 
простых в изготовлении и соответствен­
но наиболее распространенных МДП- 
транзисторов с индуцированным каналом 
p-типа, подзатворным диэлектриком
БЮг+фосфорносиликатное стекло и диф­
фузионными областями стока и истока 
являются:

— технологические параметры: мате­
риал подложки — кремний м-типа с кри­
сталлографической ориентацией <  1 11 >  
и удельным сопротивлением 7 Ом*см; 
глубина диффузии бора — 2  мкм; поверх­
ностное сопротивление р-областей — 
100 Ом/m , толщина подзатворного окис­
ла d = 0,1 . . .  0,15 мкм и

— электрические параметры: поро­
говое напряжение U0т с= 3  . . .  5 В; про-

п-ианал

Рис. 1.3. Квадратичные
передаточные характери­
стики МДП-транзисто­
ров с встроенным
(-------- ) и индуцирован­
ным (---------) каналом



бивное напряжение подзатворного диэлектрика £ / Д П р о б = 1 0 0  В;-про­
бивное напряжение сток—исток при нулевом напряжении на затворе 
£ / с и  п р о б = 4 0 ± 1 0  В; ток утечки сток — исток / 0 — менее 1 нА; удель­
ная крутизна & = 5 0  мкА/В2 при № = = 1 0 0  мкм, L — 1 0  мкм; крутизна 
5=0 ,1  мА/В; межэлектродная емкость между затвором и стоком 
С з с = 0 , 1  пФ.

Развитие современных МДП-транзисторных инте­
гральных схем идет в направлении повышения плотности 
элементов на кристалле и4 увеличения быстродействия, 
что может быть достигнуто путем уменьшения длины 
канала МДП-транзистора; однако при использовании 
стандартной технологии это приводит к резкому возрас­
танию паразитных емкостей и уменьшению пробивного 
напряжения сток — исток [12]. Последние достижения 
в технологии МДП ИС, такие, как получение МДП-тран- 
зисторов с кремниевым затвором [13] и использование 
ионного легирования для получения МДП-транзисторов 
с самосовмещенным затвором [14], позволили значи­
тельно уменьшить межэлектродную емкость затвор — 
сток.

В структуре МДП-транзистора с кремниевым затво­
ром (рис. 1.4,а) диффузия бора проводится после того, 
как на тонком окисле создан поликремниевый электрод 
затвора. Диффузией бора создают области стока и исто­
ка и легируют поликремний затвора. В результате облас­
ти стока и истока автоматически совмещаются с подза- 
творной областью. Величина перекрытия затвором об­
ласти стока определяется боковой диффузией бора и 
примерно на порядок меньше по сравнению с перекры­
тием в «обычном» МДП-транзисторе. Одним из допо#-

Рис. 1 . 4 .  Структуры МДП-транзисторов с самосовмещенным затво­
ром: структура с кремниевым затвором (а) и структура, полученная 
с помощью ионной имплантации (б)

И

поликремний 

кремний  /i-m un a

ионнолезированные
области

кремний п - т а п а



Рис. 1.5. Этапы изготовления V-МДП-транзистора

нительных преимуществ данной технологии является 
возможность уменьшения порогового напряжения до
0 ,5 . . .  1,0 В благодаря уменьшению работы выхода в сис­
теме кремний — окисел— кремниевый затвор по сравне­
нию с системой кремний — окисел — алюминиевый за ­
твор.

В структуре МДП-транзистора с самосовмещенным 
затвором (рис. 1.4,6), изготавливаемой с помощью ион­
ного легирования, ионная имплантация проводится после 
создания металлического затвора и расширяет области 
стока и истока до границы затвора. В данном случае 
перекрытие затвором области стока и соответственно па­
разитная емкость затвор — сток получаются еще меньше, 
чем в МДП-транзисторе с кремниевым затвором. Ис­
пользование технологии самосовмещения затвора позво­
лило значительно (в 2 . . .  4 раза) увеличить быстродейст­
вие микросхем по сравнению со схемами, выполненными 
по стандартной технологии. В дискретных приборах 
быстродействие также существенно возросло — получена 
предельная частота генерации 1,4 ГГц [15] .

Технология изготовления МДП-транзисторов с «вер­
тикальным» затвором (V-МДП-технология) (рис. 1.5) 
позволяет одновременно уменьшить длину канала и ем­
кость затвор — сток (в предыдущих двух структурах 
уменьшалась только емкость) [15]. Исходная пластина 
кремния имеет ориентацию < 1 0 0 > .  Сначала выращи­
вается толстый окисел, в котором с помощью фотолито-



графин вскрывается окно и проводится диффузия бора 
для создания областей стока и истока. Разгонка бора 
производится в окисляющей атмосфере (рис. 1.5,а ) . 
После этого вскрывается окно в окисле над р-областью 
(рис. 1.5,6) и производится анизотропное травление 
кремния с целью создания V-образной канавки, разде­
ляющей области стока и истока. Тонкий подзатворный 
окисел, который затем выращивается термически 
(рис. 1.5,в), неоднороден по 
толщине: он толще на дне 
канавки, чем на ее стенках.
Заключительным этапом яв­
ляется вскрытие контактных 
окон к областям стока и ис­
тока и создание металличе­
ских контактов (рис. 1.5,г).

Предельная частота гене­
рации любого МДП-транзи- 
стора определяется прежде всего межэлектродными ем­
костями. Для ее повышения надо уменьшать емкость 
перекрытия затвором области стока и увеличивать кру­
тизну, что достигается уменьшением длины канала. Дли­
ну канала можно сократить уменьшением размера окна 
в окисле; при этом минимальные размеры ограничивают­
ся разрешающей способностью фоторезиста (—'1 мкм). 
Чтобы уменьшить емкость перекрытия, обычно создают 
мелкие диффузионные слои. Минимальный размер ком­
понентов ИС на приборах этого типа составляет 
10 мкм [15].

Существует еще структура МДП-транзистора 
(рис. 1.6), области канала и истока которого получены 
двойной диффузией, так называемый Д-МДП-транзис-

Рис. 1 .6 . Структура Д-МДП- 
транзистора

Биполярный
транзистор

МДП-транзистор

Рис. 1.7. Интегральная структура МДП- и биполярного транзисторов
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Тип
транзистора

Г Диапазон 
температур, °С ^шах’ V

нА "о то ’ В
•^тах,
мА/В

Си,
пФ

КП301А —60 ... + 7 0 0,5 0,3 5 1 3,5

КП304А —6 0 ...+ 8 5 0,2 20 5 4 9
КП305Д —6 0 ...+ 8 5 1 6 5 ,2 ...

10,5
0 , 8

КП901А —6 0 ...+ 8 5 20 — — 50 —

КП904А —6 0 ...+ 8 5 80 = — 400 90

тор: сначала проводится диффузия бора, а затем фосфо­
ра в одно и то же окно в маскирующем окисле. Длина 
канала Д-МДП-транзистора определяется разностью 
глубин залегания (в горизонтальном направлении под 
окислом затвора) р — «-переходов: р—я и п+ — р (здесь 
под я понимается подложка из очень высокоомного, 
почти собственного, кремния). Поскольку глубины зале­
гания диффузионных р — n-переходов хорошо контроли­
руются, длина канала Д-МДП-транзистора может со­
ставлять 1 мкм и менее. В настоящее время уже реали­
зованы логические ИС на приборах этого типа с време­
нем переключения от 1 до 5 не.

Весьма перспективным представляется сочетание би­
полярного и МДП-транзисторов в полупроводниковых 
усилительных ИС. На рис. 1.7 показана структура МДП- 
транзистора, изготавливаемого совместно с биполярным 
на одном кристалле. В данном технологическом цикле 
тонкий подзатворный окисел МДП-транзистора выращи­
вается на этапе создания эмиттера БТ.

Отечественная промышленность в настоящее время 
выпускает широкую номенклатуру МДП-транзисторов; 
основные параметры некоторых из них даны в табл. 1.3 
[37, 143].

1.2. Вольт-амперные характеристики 
и параметры

Вольт-амперные характеристики (ВАХ) полевых 
транзисторов с р — «-переходом (рис. 1.8) и МДП-тран­
зисторов (рис. 1.9) имеют две существенно различные 
14



МДП-транзисторов

1̂2»
пФ доп’

Вт
с доп’ 

мА
узс шах* 

В
■'си шах» 

В
-'зи гпах» 

В Примечание

10

10

0,2

0,2
0,15

30

50

15

30
ft

М О 3 

5 • 103

30

20

25

100

100 85

30

30

30

30

Высокочастотные 
Маломощные 
То же

Высокочастотные 
большой мощности 
То же

области — крутую и пологую (называемую в некоторых 
работах также областью насыщения). В усилительной 
технике полевые транзисторы чаще всего работают в 
пологой области ВАХ, по-u /_ м Аскольку ей свойственны наи­
меньшие нелинейные иска­
жения и оптимальные значе­
ния дифференциальных па­
раметров: крутизны S  =
=  dIcjdU 3и, внутреннего со- 
противления гсъ = д и си/д1с и 
собственного коэффициента 
усиления K u = d U cvi/dU3m.

Выводу аналитических 
выражений вольт-амперных 
характеристик и параметров 
полевых транзисторов по­
священ ряд работ [1 — 10, 20]. Точные выражения ВАХ 
оказываются достаточно сложными, особенно для МДП- 
транзисторов. Поэтому при инженерных расчетах поль­
зуются той или иной аппроксимацией этих выражений. 
Наиболее распространенной и удобной на практике яв­
ляется такая аппроксимация вольт-амперных характе­
ристик, при которой отдельно рассматриваются выраже­
ния для крутой и пологой областей, разделенных четко 
выраженной границей (штриховая линия на рис. 1.8 и 
1.9). Реальные приборы, конечно, не имеют резко выра­
женной границы, поэтому в ряде случаев пользуются 
другими аппроксимациями ВАХ, описывающими обе об-

Рис. 1.8. Вольт-амперная ха­
рактеристика полевого транзи­
стора с р—л-переходом



Рис. 1.9. Вольт-амперные характеристики МДП-транзисторов со 
встроенным (а) и с индуцированным (б) каналом

ласти работы полевого транзистора единым выражени­
ем [9, 16, 17].

Вольт-амперные характеристики и параметры ПТ. ВАХ
определяются характером изменения толщины обеднен­
ного заряда вдоль канала при изменении напряжений 
на стоке и затворе и в сильной степени зависят от вида 
распределения концентрации примеси в канале ПТ (или, 
иначе говоря, от типа перехода — резкий или плавный), 
а также от его геометрических размеров.

Большинство выражений ВАХ выводится только для 
крутой области. По достижении кривой I C(UCи) границы 
между крутой и пологой областями (рис. 1.8) дальней­
шее изменение тока стока практически прекращается. 
Величина граничного напряжения £ / Си г р ,  при которой 
ВАХ переходит в пологую область, определяется из усло­
вия . U U  от с и равна

UСИ г р = £ Л )Т С  £^ЗИ- ( 1 - 1 )

Выражение (1.1) является уравнением границы между 
крутой и пологой областями.

Для наиболее распространенного случая равномерно­
го (однородного) распределения примеси в канале, ког­
да р — /г-переход резкий, выражение ВАХ в крутой об­
ласти имеет следующий вид *>:

4) Выражения ВАХ для других случаев распределения примеси 
в канале (параболического, линейного, экспоненциального, имеющего 
пик) можно найти в работах [ 1 , 2 , 6 ].



Основные-параметры полевого транзистора — макси­
мальный. ТОК CTOKCl  /щах (при  Uси == Uси нас —  U отс, £Азн =  0) 
и напряжение отсечки U0то, характеризующие его вольт- 
амперные характеристики и обычно приводимые в спра­
вочнике, следующим4 образом зависят от физических па­
раметров и геометрических размеров транзистора (см. 
также табл. 1.1):

где ц — подвижность основных носителей; N — концен­
трация примесей в канале; е — диэлектрическая прони­
цаемость; 9 = 1 ,6 * 10-19 Кл — элементарный заряд; р — 
удельное сопротивление области канала; L, W, 2а — дли­
на, ширина и толщина канала (см. рис. 1.1).

Еще один важный параметр — дифференциальное 
(внутреннее) сопротивление канала гся — характеризует­
ся наклоном характеристик (рис. 1.8); при полностью 
открытом канале (UCa = U 3I[= 0 ) оно минимально и равно

Значение этого параметра особенно важно для случаев 
применения ПТ в схемах аналоговых коммутаторов и 
модуляторов или в качестве регулируемого сопротивле­
ния. Во всех этих случаях ПТ работает в крутой облас­
ти ВАХ, в которой зависимость гси от режима описыва­
ется выражением

Г с и ^ ^ с и О ^ о т с /  ( ^ о т с  U m  ^ с и )  • ( 1 - 6 )

Для типичных интегральных структур полевых тран­
зисторов с р — п-переходом, имеющих р = 5  Ом-см, 2а== 
= 3  мкм, L =  1 0  мкм, № = 0 , 2  см, имеем г с и о = 8 0  Ом. Се­
мейство ВАХ для пологой области получается подста­
новкой f/0Hrp из (1.1) в (1.2):

Поскольку пологая область является основной рабо­
чей областью для усилительных схем, определим крутиз- 
2—273 17



Ну §  именно В 'этой области. Дифференцируя (1.7) пб 
Usa, получаем

S  =  S m&x( l - V U J U ^ ) .  (1.8)

Один из основных параметров ПТ — максимальная 
Крутизна Smax (при UCm—UCB. нас— ^ото И 11ш= 0 ) при 
равномерном распределении примеси в канале следую­
щим образом зависит от физических параметров и -гео­
метрических размеров транзистора:

с  _ 2 W M N ( 1-9)
L  —  Lf> “ — {/о

Дифференциальное сопротивление гси в пологой- области соглас­
но (1.6) равно бесконечности. Практически оно может составлять 
десятки килоом — несколько мегом. Конечная величина гси обуслов­
лена модуляцией эффективной длины канала L из-за увеличения 
толщины слоя пространственного заряда вблизи затвора аналогично 
эффекту модуляции ширины базы в биполярном транзисторе. В ра­
боте [19] показано, что это сопротивление может быть выраже­
но как

гси =  гси шах (Лпах/^с) £2 (^ з с  —  ^ о т с )2 »

где гСИтах =  Щ / / т а х  — дифференциальное сопротивление канала 
в пологой области при U3и =  0 и UCn =  U0Tc\ Е0 — напряженность 
продольного поля в канале, при которой наступает ограничение ско­
рости носителей (в кремнии £ о= 2 *1 0 4 В/см для электронов и Е0=  
= 3 •  104 В/см для дырок); &=тс/Е0-а — коэффициент, зависящий от 
типа и толщины канала (для транзисторов КП103 меняется в пре­
делах 0,09 . . .  0,13 1/В [20]); U3C =  UCvi+U3Vl— постоянное смеще­
ние перехода сток — затвор; / с — ток в пологой области, определяе­
мый для данного значения U3и из (1.7).

Если считать, что в пологой области сопротивление 
т си не зависит от напряжения на стоке, то с достаточной 
для практики точностью можно пользоваться следую­
щим эмпирическим выражением [21]:

/'си— ^си ш а х / ( 1 ^ з и / ^ о тс )*  ( 1  • Ю )

Усилительную способность ПТ можно характеризо­
вать собственным коэффициентом усиления по напряже­
нию хи, связанным с крутизной и дифференциальным 
сопротивлением канала «ламповым» соотношением 

ytuz==Sr си* 0 * 4 )
Типовые значения дифференциальных параметров 

в пологой области для транзисторов типа КП103Ж 
(Лпах=2,2 мА, [/отс=2 В, 5щах=2,2 мА/В) при I c=  1 мА 
(^зи=0,65 В) следующие: S =  1,5 мА/В, гси= 2 0 0  кОм, 
Хи=300.



Ограничение на рабочий диапазон частот накладыва­
ет предельная частота генерации, определяемая по фор­
муле / r = S /2 jtC 3C. Под /г понимается частота, при которой 
коэффициент усиления транзистора по мощности равен 
единице. Типовые значения частоты fr для современных 
отечественных приборов лежат в диапазоне десятков — 
сотен мегагерц: Например, для ПТ типа К.П103К. с кру­
тизной 3 мА/В и емкостью затвбр — сток 5,4 пФ пре­
дельная частота генерации около 88 МГц. Значения 
основных параметров некоторых отечественных полевых 
транзисторов были приведены в табл. 1.2.

Вольт-амперные характеристики и параметры МДП- 
транзисторов. При выводе точных выражений ВАХ МДПТ 
необходимо учитывать влияние подложки и приложен­
ного к ней напряжения Un• Поэтому характеристики 
имеют более сложный вид, чем у ПТ [79, 22, 23]: 
в крутой области

1С =  Ь [2 (£/зи +  t/OTC- -nJJn) t/CH -  (1 +  7jn) IP J ;  (1.12) 

в пологой области

/е =  Г Т ^ ^ з „  +  ^ ОТс - W -  (1.13)

где b — удельная крутизна.
В формулах (1.12) и (1.13) знак «минус» соответст­

вует транзисторам с индуцированным каналом, знак 
«плюс» — транзисторам со встроенным каналом. Влия­
ние подложки характеризуется коэффициентом влияния- 
т]п, определяемым как [9, 22, 23]

% = \ V 2 \ ? P \l(Ua+ 2 \ ? p \). (1.14)

Максимальное значение коэффициента при £/п= О

\ = V ? F |/2С„, (1.15)

где ео, еп — диэлектрическая проницаемость соответст­
венно вакуума и материала подложки; <рр — уровень 
Ферми в подложке; — концентрация примеси в под­
ложке; Со=еоеп/е? — удельная емкость диэлектрика.

Основной параметр МДП-транзисторов — пороговое 
напряжение (или напряжение отсечки) — также зависит 
от напряжения на подложке Un (через заряд обедненно­
го слоя Qос) и увеличивается с его ростом [22, 23]:

V отс =  фо_1_фм-п_Ь9пов / Со+ Q o c / Со,
2* 19



где ф0=2ф р — потенциал на границе канала и слоя объ­
емного заряда при нулевых напряжениях стока и истока 
относительно подложки; фм- п — потенциал, соответству­
ющий разности работ выхода из металла и полупровод­
ника; QTOb — эффективный поверхностный заряд.

При ип= 0 величина порогового напряжения мини­
мальна и равна

и<ук =  2?р +  'Ры-п "Ь Qqob/СоЧ“ V 4е08п<7̂ п 19р 1/^0- ( ! •  1®)

Другой основной параметр — крутизна МДП-транзис-
тора по затвору в пологой области будет

S  =  [26 / (1 + т ,п) [ ( £ /*= f U0,o—f]uUn), (1.17)
а крутизна по подложке

5 п =  [ — 2&Т]п/ (1 ~1~Т)п) ] ( £^зи"Н £Л>тс— 11п^п) • (1 .1 8 )

Сравнивая (1.17) и (1.18), видим, что соотношение 
крутизн определяется коэффициентом т]п. У обычных 
кремниевых МДП-транзисторов |5 П| < 5 ,  а следователь­
но, | г)ц | = S n/S  меньше единицы. Значения основных 
параметров для некоторых отечественных МДП-транзис­
торов приведены в табл. 1.3.

Вольт-амперные характеристики для инженерных рас­
четов. При проектировании усилительных схем достаточ­
ную для инженерных расчетов погрешность (1 5 ...3 0 % ) 
дают следующие аппроксимации вольт-амперных харак­
теристик, пригодные как для ПТ с любым характером 
распределения примеси в канале, так и для МДП-тран­
зисторов:

в крутой области

Ic==b[2(U sa Uotc)U cvi IPc*]; (1-19)
в пологой области
/ С= Ь  ( t /отс---t /зи )2, (1 .2 0 )

где £>=/max/t/2oTc — удельная крутизна1).
Квадратичная аппроксимация тока стока в пологой 

области отражает линейную зависимость крутизны от 
напряжения на затворе, что является одной из отличи­
тельных черт полевых транзисторов. Крутизна транзис-

*) Здесь / m ax — МаСШТабНЫЙ ТОК, измеряемый при Uси =  Уотс 
и £ / з и = 2 £/0тс д л я  МДП-транзисторов с индуцированным каналом 
или при и Св = и 0гс и (Узи=0 для МДП-транзисторов со встроенным 
каналом и ПТ.



торов в пологой области определяется выражением 

S = 2 b ( U 0TC— и ш) , (1.21)
а ее максимальное значение 5т ах, достигаемое при и ш=  
= 0  для ПТ или при U31/L= 2 U OTC для МДПТ с индуциро­
ванным каналом,

5 т а х = 2 /т а х /^ о т с = 2 Ь [/0 тс- ( 1 .2 2 )
Выражение (1.20) описывает по существу стокозатворную (про­

ходную) характеристику (рис. 1.10). Эта характеристика позволяет 
выбрать режим работы транзистора 
по постоянному току, оценить его уси­
лительные свойства, выяснить харак­
тер и величину нелинейных искаже­
ний усиливаемого сигнала. В табл. 1.4 
[16] приведены данные, позволяющие 
судить о протяженности участка сто­
козатворных характеристик отечест­
венных ПТ, на котором расхождения 
между экспериментальными данными 
и результатами расчета по ( 1 .2 0 ) и 
(1.21) не превышают 5%. При напря­
жениях на затворе, близких к U0тс, 
отличие теоретической и реальной ха­
рактеристик связано с условным вы­
бором напряжения U0тс (см. с. 9).
В области малых напряжений на за­
творе основной причиной расхождения 
реальной и квадратичной аппроксимирующей характеристик являет­
ся влияние внутренней отрицательной обратной связи, проявляющей­
ся на объемном сопротивлении истока ги. Наличие этого сопротив­
ления уменьшает действующую крутизну характеристики прибора

S * ^ S / ( l + S r H),
где S  — идеальная крутизна характеристики, определенная из выра­
жения ( 1 .2 1 ).

Для современных ПТ величина ( l + S r H) лежит, как правило, 
в пределах 1 ,1  . . .  1,7. Объемные сопротивления ги и гс областей 
истока и стока приводят к дополнительным омическим потерям 
в полевом транзисторе. Для полевых структур, применяемых в моно­
литных схемах, значения ги и гс находятся в диапазоне 30 . . .
. . .  800 Ом. Сопротивление гс в пологой области оказывает незначи­
тельное влияние на работу прибора. В большинстве случаев сопро­
тивления ги и г с можно не учитывать.

Часто при расчетах усилительных схем для опреде­
ления крутизны пользуются выражением, отражающим 
зависимость крутизны от тока стока, а не от напряже­
ния Эту зависимость легко получить, подставив 
(1.20) в (1.21):

S  =  S maxV l J I max =  V 4bIc. (1.23)

/с,л4

Рис. 1.10. Стокозатворная 
вольт-амперная характери­
стика ПТ



Тип и группа полевого
КП102

транзистора Е Ж И К л

Напряжение от­
сечки не более, 
В 2,5 4,0 5,5 7,5 10

Протяженность 
квадратичного 
участка, В 0 , 6 . . .  1,3 0 , 5 . . . 2 0 . . . 3 0 ... 4 0 , 5 . . .  6

Очевидно, что и собственный коэффициент усиления 
полевого транзистора ки будет также зависеть от режи­
ма работы транзистора. Для ПТ эта зависимость имеет 
вид

(1-24)

где JV = /-CHmaxS max V \ + ^ з с  — ^ отс)г — коэффициент уси­

ления при /с = Л п а х  (ко слабо зависит от напряжения 
U3C). Для современных Г1Т значения х0 находятся в пре­
делах 2 0 .. .7 0  [137].

Как следует из (1.24), собственный коэффициент уси­
ления увеличивается с уменьшением тока стока. Однако 
при токах порядка десятков микроампер и менее начи­
нает сказываться шунтирующее действие сопротивления 
утечки затвор — сток и коэффициент хи уменьшается 
при дальнейшем снижении тока / с [20, 139]. У приборов 
типа КП103 коэффициент хи имеет максимум при токе 
/ с= 5 0  мкА; в зависимости от группы максимальное зна­
чение хи лежит в пределах 3 5 0 ...  600, причем приборы 
из групп с меньшими напряжениями отсечки имеют 
больший коэффициент усиления.

Режимные зависимости сопротивления гСн в пологой 
области и собственного коэффициента усиления хи 
МДП-транзисторов в целом такие же, как и для ПТ. 
В работе [7] приводятся следующие выражения режим­
ных зависимостей гси и х„ в пологой области:



Т а б л и ц а  1.4
стокозатворной характеристики

кпюз

ж и К л м

2,0 3,0 4,0 6,0 7,0

0 ,5 . . .  1,5 0 , 5 . . . 2 0 , 3 . . . 3 0,5 ... 4 0 , 5 . . . 5

1/  , (1.26)
Г * с » ео£п

где C3K=EoEuW Lld — емкость между затвором и кана­
лом.

Как видно, параметры гси и ки увеличиваются с рос­
том рабочего напряжения Uси и с уменьшением тока 
стока. У МДП-транзисторов, в отличие от ПТ, в боль­
шинстве случаев не наблюдается максимума коэффици­
ента ки при уменьшении / с до единиц микроампер [20]. 
Это объясняется тем, что МДП-транзисторы имеют зна­
чительно большее сопротивление между затвором и сто­
ком, которое ограничено лишь токами утечки по поверх­
ности транзистора. В отличие от ПТ у МДП-транзисто­
ров большие значения хи наблюдаются у приборов 
с большими значениями напряжения порога. Для прибо­
ров типа КП301 величина хи в зависимости от группы и 
режима работы лежит в пределах 70 . . .  500. Значения 
коэффициента х 0 при (/с =  /шах) у современных МДП- 
транзисторов лежат в пределах 15 .. . 60 [137].

1.3. Инженерные модели 
полевых транзисторов

Полевой транзистор с р — я-переходом. Строгая экви­
валентная схема ПТ предполагает использование моде­
ли с распределенными параметрами. Это объясняется 
тем, что области затвора и канала представляют распре­
деленную RC-цепь [6, 7]. Однако расчеты,, связанные 
с такой моделью, получаются неоправданно сложными 
и поэтому в инженерной практике используют эквива­
лентную схему с сосредоточенными параметрами.



Рис. 1.11. 
ма ПТ

Эквивалентная схе-

ИсхоДйый варйайт ука­
занной схемы без учета меж- 
электродных паразитных ем­
костей показан на рис. 1.11 *). 
Здесь S * ( со)— действующая 
крутизна ПТ, зависящая от 
частоты; СзИ, С3с, Язи> Язе 
соответственно емкости и со­
противления обратносме- 
щенного р—я-перехода; гс, 
г и обусловлены омическим 
сопротивлением областей 
стока и истока; гзи, Лзс — 

омические сопротивления области затвора; гси — диффе­
ренциальное сопротивление канала [3] (по аналогии 
с лампами его называют также внутренним сопротивле­
нием).

С учетом практических областей использования ПТ 
схема рис. 1.11 может быть упрощена. Так, сопротивле­
ния Язи, Язе имеют величины порядка 108. . .1 0 10 Ом и 
учитывать их целесообразно только" при применении ПТ 
в схемах электрометрии. Влияние* сопротивлений гш, гзс 
(их величина не превышает 1 0 ...2 0  Ом) в диапазоне 
частот вплоть до предельной частоты генерации ПТ не­
значительно [21].

Анализ частотной зависимости крутизны ПТ проведен 
в работе [7]. Расчеты показывают, что для современных 
ПТ граничная частота крутизны2) превышает предель­
ную частоту генерации транзистора в 2 . . . 5  раз [21]. 
Поэтому в тцповом диапазоне использования ПТ зави­
симость крутизны от частоты может не учитываться.

Касаясь роли сопротивления ги в эквивалентной схе­
ме ПТ, следует отметить, что в диапазоне частот до 0,7 
/г — типовом для усилительных схем — с его влиянием 
на усилительные и частотные свойства ПТ можно не счи­
таться. Учет этого сопротивления целесообразен при ана­
лизе нелинейных и перекрестных искажений [21].

4> В схеме рис. 1.11 отсутствуют индуктивности выводов ПТ, 
учет которых необходим для полевых транзисторов СВЧ диапазона 
при их работе на частотах овыше 300 МГц [6].

2> Граничная частота крутизны определяется как частота, на 
которой модуль крутизны уменьшается в К 2 раз по сравнению 
с его максимальным значением.



Упрощенная эквивалент­
ная схема ПТ с учетом меж- 
электродных емкостей пока­
зана на рис. 1.12. Она впол­
не пригодна для инженер­
ных расчетов усилителей на 
ПТ и получила наибольшее 
распространение у разработ­
чиков аппаратуры. В данной 
схеме 5  — реальная крутиз­
на ПТ, измеренная в статическом режиме.

МДП-транзистор. В одном из вариантов эквивалентной схемы 
МДП-транзистора [7] (рис. 1.13) активное влияние подложки отра­
жено генератором тока 5 П(<0)(/Пи, где Unи — напряжение подлож­
к а -и с т о к ; 5 П (со) — крутизна по подложке. Обычно подложку со­
единяют с истоком в дискретных схемах и в гибридных интеграль­
ных схемах и тогда генератор 5 п(<о)[/пи следует исключить из экви­
валентной схемы.

Рис. 1.12. Упрощенная эквива­
лентная схема п т

Рис. 1.13. Эквивалентная схема МДП-транзистора

Области стока и истока отделены от подложки ^-/г-переходами, 
что на схеме рис. 1.13 отображено с помощью сопротивлений и 
емкостей R u с , С пс, |/?пи, С пи. В типичных случаях емкости затвор —  
сток С ас и з а т в о р и с т о к  С зи меньше емкостей ^-—/г-переходов С п с , 
Спи

Элементы R3и, Язе в эквивалентной схеме учитывают сопротив­
ление диэлектрика в области затвора. Входное сопротивление при­
бора со стороны затвора составляет не менее 1014 Ом, а в специаль-

В некоторых случаях, когда необходим более детальный ана­
лиз эквивалентной схемы (как, например, при анализе модулятора 
в § 5 .2 ), емкости Сзи и С3с представляют в виде трех составляю­
щих: емкости Сзи, образованной перекрытием области истока обла­
стью затвора, емкости между затвором и каналом Сзк и емкости 
Сзс, образованной перекрытием области стока областью затвора (см. 
эквивалентную схему на рис. 5.13). В эквивалентной схеме на 
рис. 1.13 подразумевается, что емкость Сзк «распределена» между 
емкостями Сзи и Сз(»,



ных конструкциях МДП-транзисто­
ров доходит до 1017 Ом [6 , 7]. Ре­
ально с влиянием этих сопротивле­
ний в подавляющем большинстве 
случаев применения МДП-транзи­
сторов (за исключением ряда элек­
трометрических схем) можно не 
считаться.

Приближенная эквивалентная 
схема МДП-транзистора с закоро­
ченной на исток подложкой, ис­
пользуемая в типовых инженерных 
расчетах усилителей, показана на 

рис. 1.14. Крутизна по затвору в этой схеме предполагается не зави­
сящей от частоты. Кроме того, в схеме на рис. 1.14 отсутствует со­
противление Rue — оно во много раз больше сопротивления гси и его 
шунтирующее действие пренебрежимо мало. Подробное описание эк­
вивалентных схем ПТ и МДП-транзисторов приведено в работах 
[6 , 7, 21].

P-параметры эквивалентной схемы полевых транзисторов. Спра­
вочные материалы по полевым транзисторам в ряде случаев содер­
жат данные в системе ^-параметров. Подробно с ^-параметрами 
ПТ можно ознакомиться в работе [6 ]. Здесь мы кратко остановимся 
на параметрах ПТ в этой системе на примере упрощенных эквива­
лентных схем (рис. 1.12, 1.14).

Как и . любой другой активный элемент в четырехполюсном 
включении, ПТ при малосигнальном режиме в системе ^-параметров 
описывается двумя линейными уравнениями

/ з = ? ц £7з и + ? 1 2 # с и , ' / с =  ? 2 1 # з и + ? 2 2 £>с и . ( 1 . 2 7 )

В этих уравнениях f -параметры удобно представить через активную 
и реактивную составляющие проводимости: Yn — g u + j® C n — вход­
ная ПрОВОДИМОСТЬ ПрИ КОрОТКОЗаМКНуТОМ ВЫХОДе, ?l2 =  gl2— /(0С 12 —

проводимость обратной связи при короткозамкнутом входе (проход­
ная проводимость), ?2l —g2l—/СОС2 1 — ПрОВОДИМОСТЬ ПрЯМОЙ ПереДЭ- 
чи при короткозамкнутом выходе, ?22—g 22+j® C 22 — выходная про­
водимость при короткозамкнутом входе. Уравнениям (1.27) соответ­
ствует общепринятая П-образная эквивалентная . схема.

Активные составляющие проводимостей имеют значения { 2 1 ] 
g n = 0 ,  g i2 = 0 , g2i= S ,  £22= 1 / г с И. Входная С и ,  проходная С !2 , вы­
ходная С 22 емкости и емкость прямой передачи находятся из выра­
жении C l l  =  С з и " { - С з с >  C j 2 = =  С з £ ,  С 2 1 = = С з с ,  С 2 2 = =  С з с  “j- С с и *

^-параметры эквивалентной схемы МДП-транзистора будут опи­
сываться соотношениями, аналогичными вышеприведенным для ПТ 
[6 , 2 1 ] , причем

С и  =  С з и - Ь ^ з с " Ь ^ з п ,  С 22= С з с + С п с .

1.4. Температурные свойства 
полевых транзисторов

Температурные свойства полевых транзисторов всег­
да вызывали и вызывают большой интерес. Это объяс­
няется тем, что одной из отличительных особенностей 
таких транзисторов является наличие режима работы,

Рис. 1.14. Упрощенная эквива­
лентная схема МДП-транзи­
стора



при котором отсутствует дрейф тока стока в более или 
менее широком диапазоне изменения температур, что 
имеет принципиально важное значение в линейных схе­
мах.

Зависимости параметров и характеристик ПТ и 
МДП-транзисторов от температуры во многом схожи. 
Определяющими для обоих типов приборов являются 
два фактора: зависимость от температуры подвижности 
основных носителей и контактной разности потенциалов. 
В МДП-транзисторах к действию этих двух основных 
факторов добавляется влияние подложки и плотности 
поверхностных состояний на границе полупроводника и 
диэлектрика, поэтому их температурные характеристик 
являются более сложными.

Увеличение температуры в диапазоне от 80 до 450 К, 
когда легирующие примеси полностью ионизированы, 
а собственная проводимость еще отсутствует, вызывает 
уменьшение подвижности основных носителей, в резуль­
тате чего увеличивается удельное сопротивление канала* 
а следовательно, уменьшается ток стока. С другой сто­
роны, увеличение температуры уменьшает контактную 
разность потенциалов на границе канала, что вызывает 
сужение обедненного слоя и расширение канала, приво- 1 
дящее к росту тока стока. При определенных условиях 
влияние этих двух факторов может взаимно компенсиро- . 
ваться, т. е. ток стока не будет зависеть от температуры.

Зависимость подвижности основных носителей для ПТ 
и МДП-транзисторов выражается одной и той же фор­
мулой [1]

где [хт — подвижность носителей при температуре 7V, 
п — коэффициент, зависящий от исходного полупровод­
никового материала и типа его проводимости [1, 2, 6].

Подвижность носителей в МДП-транзисторах в от­
личие от ПТ зависит также от свойств поверхности на 
границе полупроводника и диэлектрика [26, 27]. Иссле­
дования ряда М ЯП^ранзисторов показали, что зависи­
мость (1.28) выполняется достаточно хорошо.

При анализе температурных свойств полевых тран­
зисторов удобнее пользоваться температурным коэффи­
циентом подвижности (ТКП)

ai, =  (4V‘)(dl,‘ldT) := ( — nl T) (1-29)
(здесь значение температуры берется в К).

(1.28)



Значения коэффициента п для ПТ с /J-кайалоМ со­
ставляют 2,3,'а с л-каналом 1,5.

При небольших изменениях температуры (Д 7\<40°С) 
можно не учитывать'температурную зависимость а , ошиб-

44 г
ка при этом не будет превышать 15°/0. При ДТ >  40° 
следует пользоваться средними значениями а^, приведен­
ными для кремниевых ПТ в табл. 1.5, погрешность при 
этом не будет превышать 20 °/0.

Т а б л и ц а  1.5
Значения температурного коэффициента подвижности для  П Т

Тип канала
“ jfc* Ю’8/°С при Т

20°С +20 ... +  125°С —80...+20 °С

п

. Р '

1,5
2 ,3

— 5 ,0

— 7 ,7

—  4 ,4

— 6,7

— 6 ,3

— 9 ,6

Для большинства выпускаемых в настоящее время 
МДП-транзисторов значения коэффициента п лежат 
в пределах 1 ,0 ...2 ,0  и соответствующие значения ТКП 
будут [26, 28] равны \ = — (3 ,3 ... 7,0) • 10~3 °С -'.

Температурная зависимость подвижности целиком 
определяет зависимость удельной крутизны Ь от темпе­
ратуры, поэтому температурный коэффициент удельной 
крутизны аь совпадает с коэффициентом а и опреде-Г*
ляется выражением (1.29).

Зависимость напряжения отсечки ПТ полностью опре­
деляется контактной разностью потенциалов ср [29]. Ве­
личина ф является логарифмической функцией темпера' 
туры и концентрации легирующих примесей р — п-пере- 
хода, образующего ПТ. В рабочем диапазоне температур 
2 0 0 ...4 0 0  К зависимость dy/dT  от температуры слабая, 
поэтому для расчетов обычно используют значение 
d (f/dT ^2 ,2  м В/°С , погрешность при этом не превыша­
ет 15%.

Для инженерных расчетов удобно пользоваться тем­
пературным коэффициентом напряжения отсечки (ТКН)

=  (1.30,



Рис. 1.15. Зависимость порого­
вого напряжения МДП-тран- 
зистора от температуры

Рис. 1.16. Зависимость 
dUorcldT от температуры для 
МДП-транзистора

Зависимость порогового напряжения МДП-транзисто*
ров полностью определяется выражением (1.16) для U0тс, 
в котором основным температурно-зависимым парамет­
ром является уровень Ферми tpF [7].

В первой работе, посвященной температурным свойст­
вам МДП-транзисторов [30], зависимость порогового 
напряжения от температуры определялась главным об­
разом наличием поверхностных состояний и их темпера­
турной зависимостью. Это было связано с тем, что ис­
следовавшиеся образцы имели очень большую плотность 
поверхностных состояний, достигавшую величины iVn0B=  
=  1013 см-2. Для современного уровня технологии Nnon< 
< 5 *  10й см-2, поэтому, как было показано в работах [6, 
24, 28], эквивалентный поверхностный заряд Qnoв по су­
ществу не зависит от температуры.

Из графиков рис. 1.15, рассчитанных по формуле 
(1.16) без учета заряда поверхностных состояний1), вид­
но, что напряжение V  отс практически линеино зависит 
от температуры в широком диапазоне изменения Nu и d>

*> Разность работ выхода из металла и полупроводника фм-п 
для кремниевых приборов отрицательна и слабо зависит от темпе­
ратуры, концентрации примеси и геометрических размеров прибо-



Рис. 1.17. Зависимость 
dUorcidT от порогового напря­
жения МДП-транзистора лри 
7=290 К

Рис. 1.18. Зависимость коэффи­
циента влияния подложки 
МДП-транзистора от темпера­
туры при Un= О для Nu=
= 1 0 14 см-3 (------- ) и Мп=
= 1 0 15 см-3 (---------)

поэтому его температурную зависимость можно предста­
вить в виде

Из зависимостей рис. 1.16, рассчитанных по формуле 
(1.32) без учета влияния поверхностного заряда, видно, 
что в рабочем диапазоне температур с погрешностью, не 
превышающей 20%, можно считать, что величина 
dU0TC/dT не зависит от температуры. Для современных 
МДП-транзисторов значения dU0TCldT лежат в преде­
лах 2 . . .  10 мВ/°С .

Из выражений (1.16) и (1.32), не учитывая влияния 
поверхностного заряда, можно найти связь между вели­
чиной порогового напряжения U0тс и его производной 
dU отс (dT:

dUoTc I d T =  (2фр— фм—п Н - ^ о т с )  I dT) /2 (р р ,  (1.33)
т. e. величина dUотс/dT линейно зависит от величины 
Uотс и увеличивается с ее ростом (рис. 1.17).
30



При инженерных расчетах удобно пользоваться тем­
пературным коэффициентом порогового напряжения

Зависимость коэффициента влияния подложки МДП-транзисто-
ров при /Уп =  0 определяется выражением (1.15), в котором темпе­
ратурно-зависимым параметром является уровень Ферми фр. Из 
рассчитанной по (1.15) зависимости (рис 1.18) видно, что в рабочем 
диапазоне температур коэффициент т] 0 линейно меняется с измене­
нием температуры, т. е. можно считать, что

Л о (Т) =  no (То) +  (dr] /dT) (Г - Г о ) ,
а величина dr\/dT, равная

di\ldT=T\0(dyvldT) /2 1 <pF | ,

постоянна и ее значения для различных Nn и d лежат в пределах 
(0,2 . . .  6 )10-3 /°С.

При напряжении подложки относительно истока, отличном от 
нуля, производная dv]n/dT согласно (1.14) будет зависеть от вели­
чины Un:

Из анализа выражения (1.35) следует, что с ростом напряжения 
Un температурная зависимость т]п ослабевает и при £/п^ 2 <рр (для 
кремниевых МДП-транзисторов ф р^0,3 В) можно считать, что г)п 
не зависит от температуры.

Зависимость тока стока и крутизны ПТ обусловлена 
двумя факторами: изменением подвижности и контакт­
ной разности потенциалов с изменением температуры. 
Эти факторы вызывают температурную зависимость та­
ких основных параметров ПТ, как максимальный ток 
стока / т ах и максимальная крутизна 5 max [1 , 2 ] .  При 
анализе температурной зависимости тока стока и кру­
тизны рассматривают обычно только пологую область 
вольт-амперных характеристик ПТ. Для инженерных 
расчетов удобно пользоваться температурными коэффи­
циентами параметров / т а х и 5 т ах [3 1 ] , определяемыми 
как

Температурная зависимость тока стока и крутизны 
характеризуется температурными коэффициентами a i и

(1.35)

7тах



Рис. 1.19. Стокозатворная ха­
рактеристика ПТ при различ­
ных температурах при £/отс=  
=0 ,9  В

Рис. 1.20. Зависимость крутиз­
ны ПТ от напряжения за­
твор — исток при различных 
температурах при £/0т с = 1  В

as, определяемыми из выражений (1.20) и (1.22):

(1.36)

(1 .3 7 )

Очевидно, что ток стока или крутизна не зависят от 
температуры в том случае, если а / = 0  или a s= 0 '> . Со­
ответствующие таким режимам напряжения смещения 
Um0 (рис. 1.19) или Uau 1 (рис. 1.20) можно найти из вы-

1) Напомним, что знаки коэффициентов и af/ противоположны 
(«ц< 0 ; “(/> 0 ),

Значения параметров ПТ

aj =  0
Тип канала

УзИ. с̂о So 1

п £/оТС — 0,88 В J Ь™ «ж/Р<пс 0 ,8 8 Smax/ t /OTc
р U0тс — 0,56 В 0,33 / тах/ и ^ °-575т а Л с



ражений (1.36) и (1.37):

u sm= ^огс (1 +  2аи1\У ' (1.38)

^ = ^ ( 1  +  ^ 4 ) :  (1.39)

здесь значение t/0Tс берется при 7 '=20°С .
Между величинами UaB0 и £/ЗИ1 существует простая 

связь: 2 1/ЗИ1—£/3ио=£Л>тс, откуда следует, что при одном 
и том же напряжении смещения перехода затвор — 
исток принципиально невозможно иметь одновремен­
но нулевые температурные Дрейфы тока стока и кру­
тизны.

Ток стока и крутизна имеют в точках стабильного 
тока и стабильной крутизны следующие значения:

При Uзи —— Uзио

( « Л У :  S . = 2 S „ , W V : <1-40>

при I

/ «  =  (at//a )̂*> S , =  S m e(<*„/«>  <К41)

В табл. 1.6 приведены выражения для напряжения 
смещения затвора, тока стока и крутизны, соответству­
ющие стабильным рабочим точкам, определяемые через 
основные параметры ПТ — U0тс, Лпах и 5 тах.

Типовые значения параметров в температурно-ста­
бильных точках для транзисторов типа КП103Ж при 
£Л)ТС =  2 В, / т а х =  2,2 мА, 5 тах= 2 ,2  мА/В составляют: 
г у з и 0 =  1,44 В, /со=0 ,17  мА, 5 0= 0 ,6 3  мА/В, U3„ х =  1,72 В, 
/ci =  0,04 мА, 5] =  0,32 мА/В.

Температурно-стабильйые точки обычно соответст­
вуют области малых токов. Как было показано выше

Т а б л и ц а  1.6
а температурно-стабильных точках

ОII§>

"зи, 'с, S,

V o k  —  0.44 В 0 ,19 /тахД /’отс ° » 44®тах/г/отс
U m c  —  0,28 В O .O S W ^ o r c 0,29Smax/i/OTC



Рис. 1.22 Зависимость относи­
тельных значений тока стока
(------- ) и крутизны (--------- )
в температурно-стабильной точ­
ке при и зп= и зи0 от величины 
напряжения отсечки

Рис. 1.21. Зависимость темпе­
ратурных коэффициентов a  i 
(------- ) и a s (--------- ) от на­
пряжения отсечки ПТ при Г== 
=20°С  и разных £/зи

(§ 1.2), собственный коэффициент усиления ПТ по на­
пряжению ки растет с уменьшением тока стока. Поэтому 
работа полевых транзисторов в указанных режимах не 
только улучшает температурную стабильность усили­
тельных каскадов, но и повышает их коэффициент уси­
ления и позволяет снизить рассеиваемую мощность бла­
годаря уменьшению тока стока и напряжения питания 
[32]. Поскольку с уменынен-ием тока стока ухудшаются 
шумовые свойства транзисторов, снижается быстродей­
ствие и увеличиваются нелинейные искажения, то целе­
сообразность использования ПТ в микрорежиме должна 
рассматриваться в комплексе. Основными типами схем, 
где микрорежим применяется наиболее часто, являются 
усилители постоянного тока и дифференциальные уси­
лители.

Из анализа выражений (1.36) и (1.37) видно, что 
величина и знак температурных коэффициентов а т и as 
определяются величиной напряжения отсечки U0тс и 
напряжения смещения Um. Например (рис. 1.19), в за ­
висимости от величины напряжения и ш температурный 
коэффициент тока стока может быть отрицательным 
( и  зи < ^ з и о ) ,  равным нулю ( U 3li= U 3ll0) или положитель­
ным (£ Л зи > £ Л и о ) .

На рис. 1.21 приведены зависимости a j и as для 
кремниевых ПТ с каналом p-типа от величины напря­



жения отсечки для двух значений напряжения смещения 
перехода затвор — исток, между которыми находится 
обычно рабочая точка ПТ {33]. Эти графики позволяют 
выбрать по заданной величине коэффициентов а/ или as 
приборы с требуемой величиной напряжения отсечки или 
решить обратную задачу: по величине £/отс оценить 
ожидаемые температурные коэффициенты тока стока и 
крутизны. Из графиков рис. 1.22, как и из выражений
(1.40) и (1.41), видно, что соответствующие относитель­
ные значения тока стока и крутизны в температурно­
стабильных точках тем больше, чем меньше величи­
на £/0 Тс. Ниже (см. § 1.5) будет показано, что и абсо­
лютные значения тока стока и крутизны в температурно­
стабильных точках тем больше, чем меньше величина 
напряжения отсечки. Поэтому при конструировании тер­
мостабильных усилителей на Г1Т желательно использо­
вать транзисторы с малыми напряжениями отсечки.

Зависимость тока стока и крутизны МДП-транзисто- 
ров обусловлена тремя факторами: изменением удель­
ной крутизны, порогового напряжения и коэффициента 
влияния подложки. Ее можно охарактеризовать темпе­
ратурными коэффициентами a i и as, получаемыми из 
выражений (1.13) и (1.17) дифференцированием / с и 5’ 
по температуре:

а — а ------— 2 -------- ( 1 . 4 2 )
I И1 ^зи ’^отс ^   ̂ "Ь" 1̂

a — a _______ ______ i---------dUorc__!— /i ио\
as — \  U3a- U 0TC dT l + v d T -  I 1- * * '

Для МДП-транзисторов, у которых величина коэф­
фициента влияния подложки r j^ 0 ,3 , можно пренебречь 
температурной зависимостью коэффициента влияния 
подложки и значения напряжений й шо и U3ai опреде­
ляться, как и для ПТ, по выражениям (1.38), и (1.39). 
Однако для МДП-транзисторов зависимость коэффици­
ентов и аи от температуры более сильная, чем у ПТ.

Зависимость тока затвора может играть заметную роль только 
в схемах усилителей на ПТ и только в том случае, когда в цепи за­
твора включено достаточно большое сопротивление, порядка 
108 . . .  1010 Ом. Тепловой ток затвора / зт обычно составляет часть 
полного тсЗка затвора / 3 '[2 1 ]. Его температурная зависимость такая 
же, как в обратносмещенном р—/г-переходе, т. е. [71

1з?(Т)^13?(Т0) ехр (6 ДТ), 
где /зт(7 о )— тепловой ток затвора при комнатной температуре; 
б — коэффициент, зависящий от полупроводникового материала: 
6Ge= (0 ,0 7  . . .  0,09)°С-\ 6 s i =  (0,1 . . .  О ,^)0̂ 1.



Практически можно считать, что Для германиевых приборов теп­
ловой ток затвора удваивается с ростом температуры на каждые 
10°С, а для кремниевых — на каждые 7 °С.

Зависимость дифференциального сопротивления канала не ока­
зывает существенного влияния на параметры схемы, поскольку 
в усилительных схемах, когда полевые или МДП-транзисторы рабо­
тают в пологой области ВАХ, дифференциальное сопротивление гси 
велико, стабильность рабочей точки определяется величиной тока 
стока, а стабильность коэффициента усиления — крутизной. При ра­
боте в крутой области ВАХ влияние сопротивления гси, определяе­
мого-выражением ( 1 .6 ), возрастает. Температурная зависимость со­
противления г си определяется в основном минимальным сопротивле­
нием канала г Си о =  l / S m a x .  Температурный коэффициент сопротив­
ления (Хго можно найти из выражения ( 1 .5 ):

с&го== (dr сио JdT) fr  сио= — (Op, “hcty)* (1-44)

Поскольку а го>0, сопротивление канала гсио увеличивается с ростом 
температуры.

При напряжениях отсечки или пороговых напряжениях, превы­
шающих 2 В, на величину коэффициента а го преобладающее влия­
ние оказывает -температурная зависимость подвижности носителей; 
в этом случае а го ~ — Значения коэффициента находятся из 
выражения (1.29) или из табл. 1.5. Практически можно считать, что 
сопротивление гСИо увеличивается на 5 . . .  7% с ростом температуры 
на каждые 10°С. Эквивалентные схемы ПТ для расчета температур­
ной нестабильности используются сравнительно редко ввиду просто­
ты аналитического расчета температурной нестабильности. Однако 
эквивалентные схемы обладают большей наглядностью, чем аналити­
ческие выражения, что особенно важно при анализе достаточно 
сложных схем.

Приводимые в работе [34] эквивалентные схемы ПТ для по­
стоянных составляющих токов и напряжений (рис. 1.23,а) и для 
расчета температурных изменений (рис. 1.23,6) пригодны в большин­
стве случаев и для анализа температурной нестабильности МДП- 
транзисторов.

Рис. 1.23. Эквивалентная схема полевого транзистора для постоян­
ных составляющих (а) и для приращений (дрейфа) постоянных со­
ставляющих (б)



1.5. Разброс параметров 
полевых транзисторов

Как уже отмечалось, вследствие большого разброса 
физических параметров ПТ, связанного с процессами 
эпитаксиального наращивания, диффузии и др., повто­
ряемость характеристик полевых транзисторов много 
хуже, чем биполярных. Поэтому важно уметь учитывать 
разброс параметров ПТ, особенно при их применении 
в усилительных схемах. Выпускаемые в настоящее вре­
мя дискретные полевые транзисторы разбиваются на 
группы, внутри которых разброс основных параметров 
^отс, /max и S шах достигает 200% и более [37]. Вслед­
ствие этого для каждой схемы приходится либо произ­
водить регулировку режима работы ПТ, либо схемотех­
ническим путем (ценой усложнения схемы) обеспечивать 
требуемую стабильность и повторяемость характеристик. 
Расчет схем и их характеристик на наихудший случай, 
когда считается, что разбросы параметров ПТ не кор- 
релированы между собой, существенно снижает возмож­
ности схем и удорожает их стоимость. Как было по­
казано в [35], требования к выбору параметров тран­
зисторов и их разбросу могут быть значительно 
снижены, если учитывать существующую корреляцию 
между разбросом параметров, особенно ярко выражен­
ную у ПТ. У МДП-транзисторов эта корреляция про­
является не так заметно, поскольку на разброс их пара­
метров влияет гораздо больше факторов и среди них 
такой трудноучитываемый, как состояние поверхности 
полупроводника на границе с диэлектриком. Ниже рас­
сматривается только разброс параметров ПТ.

Корреляция между разбросами параметров ПТ. При 
статистическом анализе значений основных параметров 
^отс, /max и 5 Шах для ПТ одного типа, даваемых заво- 
дом-изготовителем, в работе [35] была выявлена силь­
ная корреляция между разбросами этих параметров. 
Из всех физических величин и геометрических размеров, 
определяющих параметры U0Tc, /max и S max (см. § 1.2) 
для приборов одного типа, можно считать, что основной 
вклад в разброс вносит изменение толщины канала1).

 ̂ Изменения концентрации примеси в канале N из-за отклоне­
ний в технологическом цикле (особенно температуры и времени 
диффузии) и различия параметров исходного полупроводникового 
материала (начальная концентрация, чистота поверхности и дефек­
ты) не превышают 50%, тогда как разброс толщины канала может 
достигать 100% и более.



Учитывая,, что при однородном распределении прй- 
меси в канале U0TĈ a 2, 1тах^ а 3, S max ~ a  (см. 
габл. 1.1) [1, 2, 6], легко найти, что между параметрами 
двух транзисторов одного типа выполняются следующие 
соотношения:

^ т а х 2  J
(1.45)

Отсюда следует, что разброс основных параметров 
транзисторов одного типа может быть найден по раз­

бросу только одного из них
и приборы с большим на­
пряжением отсечки имеют и 
большие значения /щах и 
Smax. На рис. 1.24 приведе­
на типичная корреляцион­
ная зависимость между t/отс 
и /шах для я-канальных ПТ 
серии BFQ 10 . . .  B FQ 16 [36]; 
кружками показаны значе­
ния, вычисленные по выра­
жению (1.45). Наличие кор­
реляции позволяет при рас­
чете схем значительно сни­
зить требования к выбору 
параметров U0 тс, /max и 
Smax по сравнению со слу­

чаем, когда их разброс считается независимым.
Поскольку в реальных приборах на разброс параметров влияют, 

хотя и в меньшей степени, и остальные факторы, то коэффициенты 
корреляции между параметрами U0т с ,  / m a x  и S m a x не равны едини­
це. Поэтому соотношения (1.45) выполняются не для всех 100% 
приборов данного типа, а обычно только для 60 . . .  80%* В частно­
сти, из-за разброса длины канала L на 20% отклонения тока / т а х 
составляют также 2 0 %, однако напряжение отсечки U0тс не ме­
няется.

В первом приближении относительные изменения 
параметров .связаны между собой и с изменением тол­
щины канала соотношениями

3 AUотс

Рис. 1.24. Корреляционная за ­
висимость между напряжением 
отсечки и максимальным то­
ком ПТ

Соотношения для линейного распределения примеси в канале 
можно найти в [35].



Среднеквадратичное отклонение глубины диффузии 
и толщины эпитаксиального слоя вдоль поверхности 
пластины близко к 0,5% и сравнимо с размерами при­
бора [10]. Следовательно, согласование U0тс в смежных 
интегральных структурах, имеющих идентичную геомет­
рию, согласно (1.46) будет не лучше ± 1 % , согласова­
ние / ш а х  — не лучше ±1 ,5% , a S max — не лучше ±0 ,5% . 
Э ю  значит, например, что для интегральной дифферен­
циальной пары ПТ с напряжением отсечки 5 В ожидае­
мое напряжение смещения нуля будет- порядка 50 мВ, 
что по крайней мере на порядок хуже, чем разброс ве­
личины L/бэ в биполярных транзисторах.

Как следует из выражения (1.46), при заданной ве­
личине относительного изменения ДЛпах/Лпах относитель­
ные изменения AU0TC/U0TC и ASmax/Smax будут сущест­
венно меньше. Поэтому подбор транзисторов с одина­
ковыми параметрами, в частности пар для дифференци­
альных усилителей, лучше всего производить по макси­
мальному току.

Из других параметров ПТ, на которые влияет изме­
нение толщины канала, следует отметить собственный 
коэффициент усиления ПТ — %и- Коэффициенты %и двух 
транзисторов одного типа связаны соотношением

Отсюда следует, что приборы одного типа, имеющие 
большую величину напряжения отсечки и, следователь­
но, большие величины максимального тока стока и кру­
тизны, имеют меньшую величину собственного коэффи­
циента усиления, чем приборы с малыми U0тс.

Положение температурно-стабильных точек при раз­
бросе параметров ПТ. Значения токов и крутизны 
в точках нулевого температурного дрейфа тока стока
(1.40) и крутизны (1.41) для любых двух транзисторов 
одного типа так же связаны между собой, как и их 
основные параметры [35]:

Из зависимости (рис. 1.25), соответствующей выра­
жению (1.48), видно, что для приборов одного типа 
значения токэ и крутизны в температурно-стабильных



точках тем больше, чем 
меньше величина напряже­
ния отсечки. Поэтому при 
работе ПТ в этих режимах 
для получения наибольшего 
усиления сигнала (опреде­
ляемого величиной крутизны 
в рабочей точке), необходи­
мо использовать приборы с 
возможно меньшим напря­
жением отсечки, так как 
в этом случае крутизна 
в температурно-стабильных 
точках будет больше несмо­
тря на то, что значения / т а х 
и Smax при ЭТОМ будут 
меньше.

На практике часто нельзя ре­
гулировать режим каждого инди­

видуального ПТ для помещения его в температурно-стабильную точ­
ку. Кроме того, иногда нельзя заранее определить положение этой
точки, поскольку часто неизвестны точные значения параметров
конкретного транзистора, а известны только его группа и граничные 
значения параметров, даваемые в справочнике. В этом случае, счи­
тая, что между параметрами ПТ имеется корреляция и они связаны 
соотношением (1 .4 5 ) ,  можно найти напряжения смещения £/3ио или 
и ши задающие положения рабочих точек, при которых соответст­
венно температурные дрейфы тока стока или крутизны минимальны 
при граничных значениях параметров ПТ данной группы [3 5 ] :

Рис. 1.25. Зависимость относи­
тельных значений тока стока и 
крутизны в температурно-ста­
бильных точках от величины 
напряжения отсечки '

где Uotci и Uотс2 — граничные значения напряжений отсечки ПТ 
одной группы Если L/0 tc i==^o tc 2 = ^ o t c ,  то эти выражения тож­
дественно совпадают с выражениями (1.38) и (1.39).

Приведенными формулами можно пользоваться только в тех 
случаях, когда разность граничных значений напряжений отсечки 
U0Tci—Uотс2 не превышает величины ( 2 / а ^ )  (dy/dT), составляющей 
для ПТ с каналом р-типа 0 , 5 6  В, а с каналом я-типа 0 , 8 8  В.

Например, для группы ПТ с каналом p-типа, имеющих гранич­
ные значения £У0 т с 1 =  2 , 5  В и U0т с г = 2  В и соответственно значе­
ния / щ а х 1 =  1 мА и / щ а х 2 = =  0 , 7  мА, величина оптимального напря­
жения С/3и о = 1 , 8  В. Соответствующие этому напряжению смещения



feMnepaiyprtbie коэффициенты тока стока a j  для 77 и Т2 равны: 
a j  (77) = —1,4* 10” 3/°С и а /  (Т 2 )=  + 14,3• 10“ 3/°С, а' температурный 
дрейф тока стока равен: А/с (77) = — 0,11ДГ мА/°С и А1С (Т2) =  
=  + 0 ,1 1ДГ мА/°С. Для всех других приборов этой группы темпера­
турный дрейф тока стока будет заведомо меньше.

В тех случаях, когда разность \U0TCi—^отс2|^ |2а^(^ф /^Г) | . 
как чаще всего и бывает на практике, оптимальные с точки зрения 
температурного дрейфа напряжения смещения следует выбирать 
исходя из неравенств

^отс min (То) (1 +  2а^/а^) < ^зио ^ ^ о т с  min (^iriin)»

^OTCmin (Го) 0  +  а£//ац) < ^ з и ! < ^ 0тсш1п (^min)’

где Uotc min (Т'о) и t/отс min(7,min )— значения Uотс соответственно 
при комнатной и минимальной температуре.

1.6. Низкочастотные шумы и дрейф 
МДП-транзисторов

Определенное отставание в использовании МДП-тран­
зисторов в усилительной технике по сравнению с бипо­
лярными и полевыми обусловлено в основном недоста­
точной стабильностью их электрических характеристик 
и сравнительно высокими шумами (особенно в области 
низких частот)

Со схемотехнической точки зрения нестабильность 
проявляется во временном изменении (дрейфе) электри­
ческих характеристик прибора (например, у МДП-тран- 
зистора со временем меняется пороговое напряжение, 
в особенности при повышенной температуре и большой 
напряженности электрического поля в диэлектрике).

Низкочастотные шумы и дрейф порогового напряже­
ния обусловлены ловушками в виде примесных и струк­
турных дефектов в диэлектрике около границы S i—S i0 2. 
Перезаряд ловушек, осуществляемый туннелированием, 
приводит к дрейфу, а флуктуации заполнения — к низ­
кочастотным шумам. Зависимость дрейфа At/0Tc от вре­
мени следующая [18]:

AU0™ (t)= A U  отс max [1—ехр(*/т)], (1.49)

Полевые транзисторы с управляющим р—/г-переходом имеют 
значительно меньшие шумы и дрейф по сравнению с МДП-транзи- 
сторами благодаря отсутствию подзатворного диэлектрика и, соот­
ветственно, составляющей низкочастотных шумов и дрейфа, связан­
ной с флуктуациями заряда на границе подзатворный диэлектрик — 
полупроводник и в самом подзатворном диэлектрике.



где A Uотс max —  0ТКЛ0Й6НЙ6 ПОРОГОВОГО ННПряЖеНЙЯ ОТ
номинального значения в момент включения питания; 
т — постоянная времени установления порогового на­
пряжения. Величина т обратно пропорциональна напря­
женности электрического поля в диэлектрике и экспо­
ненциально увеличивается с увеличением температуры.

По мнению авторов статьи [25], между низкочастот­
ными-шумами и дрейфом МДП-транзисторов существует 
корреляция, обусловленная единством физического ме­
ханизма.

Составляющие шума МДП-транзистора. В полевом транзисторе 
источниками теплового шума являются паразитные сопротивления 
стока и истока, сопротивление подложки и, главное, сопротивление 
канала.

Тепловой шум канала (шумом паразитных сопротивлений мож­
но пренебречь) учитывается введением в эквивалентную схему вход­
ной цепи транзистора эквивалентного генератора теплового шума 
(см. рис. 1.26):

(1.50)

где шумовое сопротивление R m т в пологой области вольт-амперных 
характеристик определяется выражением

(1.51)

Источником дробового шума в МДП-транзисторах на низких 
частотах является главным образом ток утечки затвора / 3 ут.

Дробовой шум тока утечки затвора может быть учтен включе­
нием в эквивалентную схему генератора шумового тока

(1.52)

между точками затвора и истока. Учитывая способ включения шу­
мового генератора, можно утверждать, что его влияние будет осо­
бенно сильным при больших значениях сопротивления в цепи затво­
ра. Для снижения уровня этого вида дробового шума нужно повы­
шать качество окисла в транзисторе и изоляции выводов в корпусах 
интегральных схем.

Рис. 1.26. Шумовая эквивалентная схема МДП-транзистора 
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Избыточный шум на эквивалентной схеме представлен генерато­
ром I ш изб. Величина избыточного шума определяется по формуле

Лп изб= V 4kT A// Rm изб* (1.53)
В которой эквивалентное шумовое сопротивление iRm изб равно

изб — \6kTXC*0WLf ^ло “Ь ? (^зи ^отс)]а» (1*5^)

где х ^ 2 ‘ 108 см-1 — константа, характеризующая дисперсию времен 
релаксаций для туннельной модели захвата носителей ловушками 
(носители из канала путем туннелирования достигают ловушек 
и захватываются ими); N^o — концентрация ловушек в окисле при 
£/зи—Uот с = 0 ;  £ — коэффициент пропорциональности в линейной 
аппроксимации зависимости величины N а 1!2 от напряжения между 
затвором и истоком:

Из (1.54) видно, что интенсивность избыточного шума обратно 
пропорциональна активной площади затвора WL. Плотность лову­
шек при увеличении напряжения между затвором и истоком 
возрастает, поэтому избыточный шум уменьшается при уменьшении 
напряжения между затвором и истоком.

Зависимость шумов МДП-транзистора от рабочего 
режима и геометрических оазмеров канала. Зависимость 
шумового сопротивления МДП-транзистора от частоты, 
режима работы и геометрических размеров канала 
удобно представить, воспользовавшись таким парамет­
ром, как удельное шумовое сопротивление гш. Под этим 
параметром будем понимать шумовое сопротивление, от­
несенное к единице ширины канала:

rm= .R mW. (1.55)
Тогда

ш—' 3C0fJ. ~  \6kT%C \ Lf А

Х К ' Ч О Д . - У Л 1. (1-86)
Если не принимать во внимание дробовой шум 

(в связи с малым током затвора), то можно утверждать, 
что в диапазоне низких частот преобладает избыточный 
шум со спектром 1/f, а на высоких частотах — тепловой 
шум канала. Эти шумы по-разному зависят от напря­
жения между затвором и истоком и поэтому, изменяя 
режим работы транзистора, можно менять соотношение 
между ними.

Если зафиксировать частоту и увеличивать напряже­
ние на затворе, то компонент избыточного шума в общем 
шуме транзистора будет возрастать, а компонент



теплового шума — уменьшаться. При некотором проме­
жуточном значении и ш кривая зависимости гт  от и ш 
при f = c o n s t  претерпевает минимум.

Для определения минимального значения гш прирав­
ниваем нулю частную производную drm/dU3и, и тогда 
оптимальное значение напряжения между затвором и 
истоком

Из (1.57) следует, что оптимальное значение напря­
жения между затвором и истоком (U3m—£/отс)опт с уве­
личением длины канала L и частоты f возрастает, а от 
ширины канала не зависит совсем. Поэтому при уве­
личении частоты и длины канала минимум зависимости 
гт  от (U зи— £Л)тс) смещается в сторону более отрица­
тельных значений напряжения между затвором и исто­
ком независимо от ширины канала.

Длина канала L тоже по-разному влияет на тепловой 
и избыточный шум, и при изменении L также наблю­
дается оптимум шумового сопротивления Гш. При малых 
1 If суммарный шум на выходе транзистора велик из-за 
составляющей 1 (f шума. Поэтому, уменьшая L, можно 
увеличивать вклад избыточного шума по сравнению 
с тепловым и наоборот. При некотором оптимальном 
значении длины канала L 0ut составляющие теплового и 
избыточного'шумов становятся равными и кривая зави­
симости гш от L претерпевает минимум. Оптимальная 
длина канала определяется из уравнения

а оптимальное значение шумового сопротивления полу­
чается подстановкой (1.59) в (1.56):

отс/опт

(1.57)

д тjnjdL— О, 
откуда

(1.58)

(1.59)



Рис. 1.27. Контуры неизменного 
сопротивления шума гш для 
МДП-транзистора с W =  104 мкм,
Л ^ 2=0.8-10 8 см-3'2, /= 1 0 3 Гц

Рис. 1.28. Зависимость со­
противления шума МДП- 
транзистора от длины кана-
ла L  при /= 1 0 3 Гц, NlJ *  =

= 0 ,8 -1 0 * см-3/2,
£=0,2-10* см-3 -В->

Факт существования оптимальных значений длины 
канала и напряжения на затворе имеет большое значе­
ние при проектировании интегральных схем, так как 
позволяет выбрать оптимальные размеры и режим ра­
боты МДП-транзисторов, обеспечивающие минимальные 
шумы. Оптимальная длина канала L onT является функ­
цией удельной емкости окис­
ла С0 и частоты f.

Итак, шумовое сопротив­
ление, определяемое выра­
жением (1.60), представля­
ет собой функцию перемен­
ных L *И ( t /зи— £/отс), При 
изменении каждой из кото­
рых наблюдается ее мини­
мум. Наименьшее из воз­
можных значений шумового 
сопротивления гшт1п, кото­
рое можно получить при 
одновременном варьирова­
нии напряжения на затворе 
и длины канала, определя­
ется по формуле

Рис. 1.29. Типичные зависимо­
сти спектральной плотности 
напряжения шума МДП-тран- 
зистора от напряжения на за­
творе (а) и от напряжения на 
стоке (б)



Рис. 1.30. Зависимости спектральной плотности напряжения избыточ­
ного шума МДП-транзисторов от ширины канала при L = 40 мкм (а) 
и от длины канала при № = 2 0 0 0  мкм (б): 

р -7 ,5  О м -см , <100> , £/си= - 6 В , t/3H- ( / OTC= 4 в, кГц

ц л /  /1ЙП
r .umin — С0 \/ 24k r%C ^ f  ■ ^1ДН*

На рис. 1.27 изображено семейство кривых равных 
значений гш в системе координат L и (f/3H— U0Тс). Эти 
кривые замкнуты, поэтому каждому фиксированному гт  
соответствуют одно минимальное и одно максимальное 
значение длины канала. Наибольший интерес представ-

Рис. 1.31. Зависимость спектраль­
ной плотности напряжения шума 
МДП-транзистора от активной 
площади канала:
р—7,5 Ом • см, <  100>, U — 6 В, 

^и-^отс-4 В’ М  кГ*

Рис. 1.32. Зависимости спек­
тральной плотности напряже­
ния шума от приращения на­
пряжения на затворе МДП- 
транзисторов с различным со­
отношением WJL: 
р=7,5 Ом • см, < 100> , —6 В,
/ -1 кГц



ля*в'гМййиМальнУе значенйя Lmin, так как при них трай- 
зистор с заданными сопротивлениями гш занимает 
наименьшую площадь. Как видно из зависимости гт  от 
^min (рис. 1.28), при увеличении Lmin оптимальное зна­
чение шумового сопротивления сначала уменьшается 
быстро, а потом медленно.
Отсюда следует, что, начи­
ная с некоторого значения, 
дальнейшее увеличение дли­
ны канала становится неце­
лесообразным.

Типичные зависимости 
спектральной плотности шу­
ма от размеров канала, ве­
личин напряжений и ш и 
и Си, удельного сопротивле­
ния подложки и толщины 
подзатворного окисла пред­
ставлены на рис. 1.29— 1.33.

Анализ приведенных за ­
висимостей позволяет отме­
тить следующие  ̂особенно­
сти, которые нужно учиты­
вать при проектировании
малошумящих МДП-транзистора и И С  на их основе:

— переход от ориентации кремниевых пластин 
< 1 1 1  >  к ориентации < 1 0 0 >  приводит к снижению 
спектральной плотности напряжения шума МДП-тран- 
зистора приблизительно вдвое;

— для обеспечения низкого уровня шумов МДП-тран­
зистора напряжение затвора необходимо выбрать та­
ким, при котором на средней частоте рабочего диапа­
зона обеспечивается оптимум по шуму, а стоковое 
напряжение должно быть значительно меньше пробив­
ного;

— с увеличением удельного сопротивления материа­
ла подложки собственный шум МДП-транзистора пони­
жается;

— при уменьшении глубины диффузии областей сто­
ка и истока МДП-транзисторов при прочих равных 
условиях уровень шума понижается;

— спектральная плотность напряжения шума 
МДП-транзистора снижается с уменьшением толщины 
окисла затвора. Ограничением уменьшения толщины

Рис. 1.33. Зависимость спек­
тральной плотности напряже­
ния шума от удельного сопро­
тивления материала подложки 
МДП-транзистора



окисла является пробивное напряжение затвора. При 
уменьшении 'толщины окисла в п раз составляющая 
спектральной плотности напряжения избыточного шума 
уменьшается в такое же число раз, а теплового — 
в  раз;

— для уменьшения избыточного шума необходимо 
увеличивать активную площадь канала WL.



Г л а в а  в т о р а я

Типовые усилительные каскады 
на полевых транзисторах

2.1. Режим работы 
полевого транзистора

Схемы включения. По аналогии с лам­
пами и биполярными транзисторами полевые транзисторы 
в усилительных схемах могут включаться тремя способами 
[1—7, 38—40]: с общим истоком, с общим стоком и об­
щим затвором (рис. 2.1). Схема с общим истоком (ОИ) 
является аналогом лампового каскада с общим катодом 
и схемы на биполярном транзисторе с общим эмиттером. 
Схема с общим стоком (аналог — катодный и эмиттер- 
ный повторители) характеризуется высоким входным и 
низким выходным сопротивлениями, отсутствием усиле­
ния по напряжению и поворота фазы. Схема с общим 
затвором, как и схемы с общей сеткой и общей базой, 
не изменяет полярности усиливаемого сигнала, обладает 
малым входным сопротивлением и малой емкостью 
между входом и выходом. Схемы с общим истоком и 
общим стоком являются основными.

Выбор рабочей точки. Рабочая точка П Т характери­
зуется совокупностью напряжения сток — исток и тока 
стока в режиме покоя (отсутствия сигнала). Рабочую 
точку ПТ для усилительных каскадов выбирают по тем 
же правилам, что и для ламп и биполярных тран-

Рис. 2.1. Способы включения полевых транзисторов в усилительных 
схемах с каналом р-типа



Рис. 2.2. Выбор рабочей точки ПТ по вольт-амперным характери­
стикам

зисторов [1—3, 7, 39, 40]. К специфическим особен­
ностям ПТ относится выбор режима с термостабильной 
рабочей точкой, на котором мы остановимся отдельно.

Проиллюстрируем выбор рабочей точки для случая 
ПТ. На рис. 2.2 показано семейство выходных и про­
ходных вольт-амперных характеристик. Через рабочую 
точку А проходят линии нагрузки — статическая RCi 
определяемая из уравнения E c= I cR c +  U c h j  и  динамиче­
ская Дс||/?н. Проходная (стокозатворная) характеристи­
ка построена для динамической линии нагрузки. Напря­
жение и ток в рабочей точке выбираются исходя из 
максимальных значений выходного напряжения UВы х т  и
ВЫ ХОДНОГО Т О К а / в ы х т ’ U  Qn а ^ >  ^ в ы х  т ,  / с А ^ / в ы х  т -  В о
избежание пробоя или перегрева ПТ рабочая т^чка
Д О Л Ж Н а у д о в л е т в о р я т ь  УСЛОВИЯМ  U cи < ^ с и д о п ,  U CJ C<  

<  Р с  доп-

Рис. 2.3. Схемы задания режима в усилительных каскадах на ПТ 
с помощью источника внешнего смещения (а), автоматического сме­

щения (б), генератора неизменного тока (в)



Схемы задания режима. На рис. 2.3,а показана схема, 
обеспечивающая режим каскада ОИ для ПТ с каналом 
p-типа при помощи источника внешнего смещения1). 
Достоинством схемы является ее простота. Недостат­
ком — отсутствие стабилизации рабочей точки. Простей­
ший вариант этой схемы, когда £ См = 0 , обычно приме­
няется при однополярных (в данном случае — положи­
тельных) сигналах на входе2).

В типовой схеме каскада ОИ, обеспечивающей ста­
бильный режим (схема с автоматическим смещением, 
рис. 2.3,6), напряжение смещения в рабочей точке 
UrnA-IcARn- Для повышения стабильности каскада не­
обходимо увеличивать сопротивление Rw. Верхний пре­
дел /?„ ограничен напряжением источника питания. 
В высокостабильных усилителях широкое применение 
находят схемы с генераторами неизменного тока 
(рис. 2.3,в ), в которых роль Rn выполняет активный 
элемент (например, БТ с общей базой или второй ПТ).

Для МДП-транзисторов схемы, обеспечивающие ре­
жим каскада, в основном те же, что и для ПТ [5, 6, 38]. 
МДП-транзисторы со встроенным каналом могут рабо­
тать при отрицательном, положительном и нулевом на­
пряжении на затворе. В схемах на МДП-транзисторах 
с индуцированным каналом полярности напряжений на 
стоке и затворе относительно истока совпадают. По­
этому для задания режима можно использовать один 
источник питания, подавая напряжение на затвор с по­
мощью делителя от Е с (рис. 2.4,а) или со стока 
(рис. 2.4,6). Во втором случае стабильность рабочей 
точки выше из-за действия обратной связи.

Влияние разброса параметров ПТ на стабильность 
рабочей точки. Разброс параметров транзисторов, а так­
же их временной и температурный дрейфы приводят 
к несовпадению расчетной и экспериментальной рабочих 
точек. Как известно, параметры ПТ даже в пределах 
одной группы имеют разброс, достигающий 200% и бо­
лее. Это приводит к тому, что для одной и той же схемы

При ПТ с каналом я-типа полярность питающего напряжения 
изменится ка противоположную*

2> В принципе схема может усиливать и двухполярные сигналы 
с амплитудой ^ 0 ,5  В (при этом р—«-переход затвор — канал еще 
не смещается в прямом направлении). Однако при напряжениях 
отпирающей полярности начинает снижаться входное сопротивление 
ПТ, что не всегда приемлемо.



Рис. 2.4. Схема задания режима в усилительных каскадах на МДП- 
транзисторах с индуцированным каналом с помощью источника 
внешнего смещения (а) и обратной связи (б)

усилителя при замене транзистора прибором того же 
типа и группы параметры каскада, в частности коэффи­
циент усиления, могут существенно измениться. При 
этом, так как крутизна ПТ зависит от положения рабо­
чей точки (тока стока, см. § 1.2), ее величина изменится 
не только из-за разброса максимальной крутизны S mах, 
но и из-за смещения положения рабочей точки, связан­
ного с разбросом остальных параметров. Влияние раз­
броса параметров ПТ уменьшается введением в каскад 
отрицательной обратной связи, что позволяет также 
стабилизировать положение рабочей точки и коэффици­
ент усиления.

Из рассмотренных в этом параграфе схем задания 
режима наилучшей стабильностью рабочей точки обла­
дает схема с генератором тока (рис. 2.3,в), позволяющая 
практически полностью исключить изменение крутизны, 
связанное с изменением положения рабочей точки, так 
как ток стока в схеме постоянен и не зависит от раз­
броса параметров ПТ. Поэтому значение крутизны 
в рабочей точке определяется только величиной S max.

Как показано в работе [35], при задании режима 
е помощью источника смещения (рис. 2.3,а) изменение 
крутизны в рабочей точке из-за разброса параметров 
ПТ будет тем меньше, чем меньше величина напряжения 
Е сж. При заданном токе 1С крутизна в рабочей точке 
больше у приборов с меньшей величиной /т ах (а следо­
вательно, и с меньшей величиной U0Tс и S mах). Поэтому 
для получения максимального усиления в каскадах, 
в которых режим задан с помощью генератора неизмен­
ного тока, следует брать транзисторы из групп с мень­
шими величинами U0TC, /т а х и 5 т ах [35].



2.2. Параметры в установившемся 
режиме и переходные процессы 
в простейших усилительных каскадах

В данном параграфе рассмотрены параметры уста­
новившегося и переходного режимов для схем с общим 
истоком и общим стоком, имеющих наибольшее практи­
ческое значение. В приводимых здесь и ниже (гл. 3, 4) 
принципиальных схемах усили­
телей с использованием поле­
вых транзисторов в равной ме­
ре, за исключением специально 
оговариваемых случаев, могут 
быть применены ПТ и МДП- 
транзисторы. Для конкретно­
сти рассматриваются схемы, 
использующие ПТ.

Усилитель с общим исто­
ком. На принципиальной схе­
ме каскада ОИ (рис. 2.5)
UT — напряжение холостого 
хода генератора входных сигналов (датчика); RT — его 
внутреннее сопротивление: /?н — сопротивление нагруз­
ки; Си — блокирующий конденсатор. В малосигнальной 
эквивалентной схеме рассматриваемого каскада (рис. 2.6) 
усилительные свойства ПТ отражены генератором тока 
S t /зи ( t /зи — напряжение затвор — исток) с внутренним 
сопротивлением гси (сопротивление канала). В этой же 
схеме показаны межэлектродные емкости Сзс, Сзи, Сси, 
учет которых необходим при рассмотрении каскада в об­
ласти малых времен (высших частот)1).

Рассмотрим установившийся режим схемы ОИ. Иден­
тичность эквивалентных схем каскадов на электронной

Рис. 2.5. Схема усилитель­
ного каскада с общим исто­
ком

Рис. 2.6. Эквивалентная схема усилительного каскада с общим исто­
ком для установившегося режима в области малых времен

4> Емкости источника сигналов Сг и нагрузки Сн не показаны 
на эквивалентной схеме. При необходимости они могут быть легко 
учтены.



лампе и полевом' транзисторе позволяет сразу написать 
основные характеристики схемы [60].

При проектировании усилителей напряжения стре­
мятся реализовать во входной цепи соотношение 

Кроме того, для большинства практических 
схем справедливо неравенство rch^ R cWRb- С учетом 
этого формула для коэффициента усиления по напряже­
нию примет вид

К и =  U H/ U Tt t S  (R cW R u ) . ( 2 . 1 )

Коэффициент усиления по напряжению с учетом ре­
зистора /?3 и сопротивления гси имеет вид2)

К и =  [ R s l  ( R r + R s )  ] 5 г  снИ ЛоИ Лн. ( 2 . 2 )

При R T= 0 y R c W R t r + o o  коэффициент усиления достигает 
предельной величины

К и  пред = М и  = =  5  Г си,

где ки — статический коэффициент усиления транзи­
стора.

Входное сопротивление рассматриваемого каскада 
определяется практически сопротивлением резистора /?3, 
так как входное сопротивление собственно ПТ в уста­
новившемся режиме значительно превышает эту вели­
чину.

Выходное сопротивление каскада

/?ВЫХ= с̂и11-/?с ~  Rc*
Переходные процессы в усилителях на полевых 

транзисторах в области малых времен могут быть опи­
саны с применением формул для расчета аналогичных 
ламповых каскадов на триодах с учетом искажения сиг­
нала во входной цепи.

Переходная характеристика h(p) для простейших усилительных 
каскадов на ПТ в области малых времен имеет вид '[41]

h(p) = (1+РГэк*+Р2Г2экъП1)-\ (2 3)

В схемах с высокоомными датчиками сигнала это соотноше­
ние не всегда удается реализовать (особенно в случае ПТ) из-за 
ограничений, накладываемых на величину сопротивления R3 током 
затвора ПТ.

2) Сопротивление гси шунтирует резистор </?с. Аналогично лам­
повым каскадам в итоге этого несколько уменьшается коэффициент 
усиления каскада, а в схемах с обратной связью (ОС) — глубина 
ОС. Для простоты в дальнейших расчетах усилителей с применением 
ПТ влияние сопротивления гси не учитывается. При необходимости 
строгие формулы можно найти в работах [41, 83, 86, 89].



где taKB^tux-ftsbix — постбяннай времени каскада; т—т°В1Х 
Х т Вы х /т 2экв — коэффициент режима; %ъх и т Вы х — постоянные вре­
мени входной и выходной цепей каскада.

Формула (2.3) не учитывает сквозную передачу сигнала через 
емкости Сзс (в схеме с общим истоком) и С зи (в схеме с общим 
стоком): в подавляющем большинстве практических схем эта пере­
дача пренебрежимо мала [41]. Для рассматриваемого каскада име­
ют место следующие соотношения *>:

Т вх=-^Г  [^ З И + С зс  ( 1—|—J?C0L7') ] ; Т вы х=  (ЛоИЯн) ( ^ з с + ^ с и )  »
Т°вх—Rr [С зи -|-С зс£ си / (С зс-4-С си)] ; К°и—Ки (Rt= 0 )  .

Как и в ламповых каскадах, эффект увеличения емкости затвор — 
сток Сзс(1+К°и) называют также эффектом Миллера.

Поскольку в данном каскаде всегда т < 0 ,2 5 ,  т. е. 
возможен только апериодический режим без выбросов, 
то время нарастания фронта выходного импульса можно 
определять по известной формуле Элмора:

2 » 2 ,с9кв] / л 1 2 m  ^  2 т экв.

Импульсная добротность ПТ по аналогии с лампами 
определяется как DnT =  S/2 ,2(C 3C-f-CCH). В табл. 2.1 при-

Т а б л и ц а  2.1
Импульсные добротности полевик транзисторов, бипо­

лярны х транзисторов и ламп

Доброт­
Полевые транзисторы Биполярные транзис­

торы Лампы

ность
кпюзк КП305Д П27А П411 6Н2П 6Ж1П

D, мкс *"1 340 4500 70 3 000 260 3 600

ведены значения импульсных добротностей ПТ отечест- 
венного производства и для сравнения — добротности 
некоторых БТ и ламп [41]. Данные таблицы свидетель­
ствуют о том, что добротности современных отечествен­
ных ПТ находятся на одном уровне с добротностями 
БТ и ламп 2\

В приводимых здесь формулах постоянных времени с целью 
упрощения расчетов не учитывается шунтирующее действие резисто­
ра R3 во входной цепи— (ЛгНЯз) и сопротивления Гс и в выходной 
цепи — |/?С||^н1к си .

2> Добротность ламп определялась по формуле Dn = 5 /2 ,2  (С са+  
- f - С а к ) ,  где С с а и С а к —  емкости сетка —  анод и анод —  катод, 
а 5 — крутизна лампы. Добротность БТ [42] находилась в соответ­
ствии с выражением DBT =iP/2,2CK( l+ P )  (гб+ г э), где р — коэффи­
циент усиления тока базы БТ; Ск — емкость коллекторного перехо­
да; гб и гэ — сопротивления базы и эмиттерного перехода.



Искажения формы сйгйала ё 
области больших времен вызыва­
ются входной и выходной цепя­
ми, а также истоковой цепью 
(при наличии в схеме элементов 

—Си). Спад плоской вершины 
импульса 6С, как обычно, опреде­
ляется суммой спадов, вызывае­
мых отдельными цепями: бс=  
= ^ 1+ б 2+ 6и, где 6i = / H/irr, б2=  
=  ̂ ц/Т2*, 6и= и̂/тГи ('̂ и длитель­
ность импульса). Постоянные 
времени входной, выходной и 

истоковой цепей в области больших времен находятся из 
формул

T i  =  (^ ? г  +  ^?з)  С\, Т 2 =  (Rc + ^ ? н )  ^ 2 »  Т и =  ( Я и 1 1 1 / * S )  Си.

И стоковый повторитель (каскад с общим стоком)
показан на рис. 2.7, а его эквивалентная схема — на 
рис. 2 .8.

По аналогии с катодным повторителем коэффициент 
передачи, входное и выходное сопротивления истокового 
повторителя определяются формулами [60]

«г _  *3  S(RH\\RH) ^ S(Ra \\RH)
и #г +  #з 1 + 5 ( Я и ||Ян) ^  1+5(/?и1|Ян) *

я в * = я 3> RBta= R J l / S ^ l / S . ^

Для современных ПТ величина выходного сопротив­
ления повторителя находится в пределах сотен ом — еди­
ниц килоом.

Постоянные времени для переходной характеристики повтори­
теля в области малых времен (2.3) с учетом неравенства СН> С ЗИ+  
+ С зс описываются следующими выражениями:

Т̂экв ̂ ТвзсН-Твых*»

Рис. 2.7. Схема каскада 
с общим стоком (исто- 
ковый повторитель)

Рис. 2.8. Эквивалентная схема истокового повторителя для устано­
вившегося режима в области малых времен



Хъх— R t [Сзи ( 1 -̂ C°L7') —f—̂ з с ]  [Сзи /  ( 1 —(-^S/?h) —J—С зс] '■>
T b M x = (/ ? h II1/5 ) C h ^ C h / S ;

Т °в х = / ? г ( С з и - |- С з с )  •
Анализ коэффициента т истокового повторителя показывает, 

что в процессе его работы могут наблюдаться случаи, когда т <  
<0 ,2 5 , т = 0 ,2 5  и т >0,25. Следовательно, как и в эмиттерных 
повторителях, возможны три режима — апериодический, критический 
и колебательный. Время нарастания фронта в первых двух режимах 
можно определить по формуле [60]

ta =  2,2тэкв V 1 —2/72 ̂ sjZ'CgKB.

2.3. Температурный дрейф 
простейших усилительных каскадов

Усилитель с общим истоком. Температурный дрейф 
однокаскадных усилителей практически полностью опре­
деляется температурным дрейфом собственно полевого 
транзистора. Температурная нестабильность резисторов 
и конденсаторов, входящих в схему, в большинстве слу­
чаев может не учитываться. Поэтому, зная температур­
ные коэффициенты тока стока и крутизны [см. (1.36) 
и (1.37) для ПТ и (1.42) и (1.43) для МДП-транзисто­
ров], легко определить температурный дрейф выходного 
тока и коэффициента усиления каскада с общим исто­
ком (рис. 2.3,а ):

A I = I c (T0)aiAT; (2.4a)

А К и =К и (Т 0)авАТ. (2.46)

Важным параметром усилителей постоянного тока 
(а таковыми являются, ка!с правило, интегральные уси­
лители) является приведенный ко входу температурный 
дрейф выходного напряжения. Этот параметр опреде­
ляется как напряжение на входе схемы, вызывающее 
такое же изменение выходного напряжения (или тока), 
как и изменение температуры на один градус. Для кас­
када ОИ на ПТ приведенный температурный дрейф 
равен [31]

u » = w = T < y - - y » . ) + % - '  <2-6>

или с использованием выражения (1.38)

UAP =  ̂ ( U 3m- U J ! 2 ,

где Um= E CM (рис. 2.3,а ).



Типичная зависимость приве­
денного дрейфа t/др от напряже­
ния смещения для каскада на 
ПТ типа КП101 показана на 
рис. 2.9. Как видно из выраже­
ния (2.5) и рис. 2.9, величина Г/др 
линейно меняется с изменением 
напряжения затвор — исток и в 
зависимости от этого напряже­
ния может быть положительной, 
отрицательной или равной нулю 
(при E CM =  U3no) •

Пример. Для схемы ОИ на ПТ типа 
КП103Ж, имеющего U0тс =  2 В, / Шах=  
==2.2 мА, Sm ax=2,2 мА/В и = —7,7Х 

пряжения смещения ~ Х Ю-3/°С, <Ш0ТС/</7\=2,2 мВ/°С, из фор­
мул (2.4а, б) и (2 5) можно найти, 

что при Rc — Ъ кОм с увеличением температуры от + 2 0  до +80°С  
(Д7,= 6 0 °С ), в зависимости от величины напряжения U зи, параметры 
усилителя будут следующими:

при и зи — 0 В
/ С(Г0) =  2,2 мА; К ^(Г0) =  11; Д / = —0,7 мА; Д/Сгг=—4,4;
и яр= —5,5 мВ/°С;
при £/3и = 1 ,6  В
1с(То) = 9 0  мкА; Ки(Т0) = 2 ,2 ; Д / = + 1 8  мкА; А К и = — 0,3;
Удр= + 0 ,6 6  мВ/°С;
ПрИ ^88“ '^ЗИ0=  В
/с(Го) = 0 ,1 7  мА; Ки(Т0) = 3 ,1 5 ; Д /= 0 ;  Д/Сгг=—0,7; Unp= 0.

Для каскада ОИ на МДП-транзисторе при нулевом 
напряжении на подложке относительно истока (Un= 0) 
приведенный температурный дрейф равен

rt _ — ̂ отс df\/dT\ dU0TC to r\
иМ —  2 ~dT~’

На практике температурной зависимостью коэффи­
циента влияния подложки можно пренебречь, если 
ti< 0,3 (см. § 1.4). В этом случае для МДП-транзисто­
ров с индуцированным каналом p-типа при Г = 3 0 0  К 
имеем

С/др[мВ/°С] = 2 ,5 ( /7 зп— t/отс) —dUoTc/dT.

В зависимости от напряжения смещения U3и дрейф 
также может быть отрицательным, положительным либо 
равным нулю (при U3и = £ /зи0).

^ , " В / аС

Рис. 2.9. Зависимость 
температурного дрейфа 
каскада ОИ, приведен­
ного ко входу, от на-



В большинстве практических схем усилителей влия­
нием' теплового тока затвора / зт полевых транзисторов 
можно пренебречь. Однако в усилителях на ПТ при ис­
пользовании больших сопротивлений R3 порядка 
107 . . .  109 Ом рост тока затвора с температурой (см. 
§ 1.4) может приводить к существенному изменению ре­
жима каскада, росту нестабильности коэффициента уси­
ления и увеличению температурного дрейфа. Влияние 
тока / зт> состоит в том, что он приводит к возникновению 
дополнительного напряжения смещения на сопротивле­
нии R3 и для схемы ОИ (рис. 2.3,а) напряжение U3и 
становится равным U31i= E CM—R3I3T.

В работе '[31] приводятся выражения для температурного дрей­
фа выходного тока каскада ОИ, его температурного коэффициента 
и нестабильности коэффициента усиления с учетом влияния теплово­
го тока затвора. Там же получено выражение для температурного 
дрейфа

(2.7)

откуда видно, что при изменении температуры невозможно выбором 
напряжения £/зи полностью скомпенсировать первый и второй члены 
в выражении (2 7), т. е. нельзя получить нулевой дрейф. Это же под­
тверждается приведенными на рис. 2 . 1 0  экспериментальными и рас­
считанными по формуле (2.7) за­
висимостями дрейфа от температу­
ры при разных напряжениях сме­
щения.

Можно найти предельно 
допустимое значение сопро­
тивления У?з, при котором 
величина температурного 
дрейфа выходного тока А/ 
и приведенный дрейф [/др 
не превышают заданной ве­
личины при изменении 
температуры на АТ граду­
сов. В частности, для сме­
щения £,см=£смо==£Лзио+
+ /  зт (T0)R 3 и  при

(2.8)

Рис. 2. ЮТ Зависимость приве­
денного ко входу температур­
ного дрейфа напряжения кас­
када ОИ от температуры при 
/ 8Т(Го) =  1 нА, Д з=Ю  МОм,
£Лшо=0,5 В



температурный 'Дрейф выходного тока не превышает 
10%, а максимальный дрейф напряжения равен

U ^ O A i d U ' J d i y a ^ T .  (2.9)

Для кремниевых ПТ p-каналом значения R3о и 
t /дро могут быть определены как

^?зо[Ом] =  [0,03 ехр (—0,1Л Г )]//зт(Го);
[/дро[В/°С]=0,03/Д7\

Для выпускаемых в настоящее время полевых транзис­
торов величина теплового тока затвора при Т = 20°С 
составляет 0,1 . . .  10 нА, поэтому для температурного 
диапазона — 80 . . .  +80°С  величина сопротивления R3о 
для р-канальных приборов лежит в пределах 2 ,5 М О м ... 
. . .  25 кОм, а величина приведенного ко входу дрейфа 
^дро при £см— Е см0 и Д3< Я 30 не превышает 0,5 мВ/°С.

При Л?з>#зо для заданного температурного диапазона Т\<Т0<С 
<.Т2 можно указать оптимальное напряжение смещения (£/зи)опт 
(на рис. 2.10 при £/3и/£Лто=0,6), при котором приведенный по 
входу дрейф £/Др будет минимальным:

(^зИ)опт= илио+ ay ; rS ° ! ) (Га“ Го) • (2л°)

В работе [31] показано, что при Ra^Rzo и Е с м =  £Лш1+  
+ / з Т(Го)^з =  £см 1 температурная нестабильность коэффициента уси­
ления не будет превышать 10%- Если же #з>#зо> то для заданного 
температурного диапазона T \ < T q < c T 2 м о ж н о  указать оптимальное 
напряжение смещения перехода затвор — исток, при котором неста­
бильность коэффициента усиления будет минимальной:

(У зиГоп т =  Узи +  а ^ )  ■ е5 (Га_Г1). (2 .1 1 )

Усилительный каскад с автоматическим смещением.
В каскадах с автоматическим смещением (рис. 2.3,6) 
температурный дрейф выходного тока и коэффициента 
усиления уменьшается из-за стабилизирующего действия 
отрицательной обратной связи. Выбором оптимального 
сопротивления Rn полевой транзистор в схеме с авто­
матическим смещением может быть поставлен в рабочую 
точку, где отсутствует температурный дрейф выходного 
тока. В первом приближении для каскадов на 
МДП-транзисторах и для каскадов на ПТ при условии 
R s^R so  (когда можно пренебречь влиянием теплового 
тока затвора) значение оптимального сопротивления 
можно определить из формулы

*H. =  % K  +  2ay)/2Smaxa V  (2.12)



Для крекниевых ПТ с p-каналом значение $ ио равно
Rm[OM] =  (U ОТС О, 56В) (Uотс /0 ,5 б В ) 2/ / т ах.

В схеме с автоматическим смещением, в отличие от 
схемы с внешним смещением, не существует рабочей 
точки, в которой отсутствовала бы температурная не­
стабильность крутизны в широком температурном диа­
пазоне. В самом деле, даже если задать такую рабочую 
точку, в которой отсутствует температурная нестабиль­
ность крутизны (см. § 1.4), то из-за изменения тока 
стока и истока с температурой будет меняться падение 
напряжения / и#и. Это вызовет смещение рабочей точки 
каскада, а следовательно, изменит и крутизну.

Если нужно учесть влияние теплового тока затвора 
в каскаде с автоматическим смещением на ПТ (т. е. 
когда R3>R zo), температурный дрейф выходного тока 
можно найти из формулы

4' = Т ^ [ ^ ( 0« - у « + 2^ ^ )  +

+ R 3I „ ( T , ) e b%

Приведенный температурный дрейф для схемы с ав­
томатическим смещением остается таким же, что и для 
схемы с внешним смещением, поскольку, как известно, 
обратная связь на него не влияет.

Пример. Сравним результаты, полученные выше для схемы ОИ 
на КП103Ж, с результатами для схемы с автоматическим смешением 
при увеличении температуры на A r = + 6 0 °C .

Для схемы ОИ при £/зи — 1,6 В было получено / с (7,0) =  90 мкА; 
А /= —j-18 мкА; S(T0)— 0,44 мА/В. Для схемы с автоматическим 
смещением для получения того же смещения Uзи необходимо вклю­
чить сопротивление /?и =  /̂зи/ / с (^о) =  1,6/0,009 =  17,8 кОм. Фактор 
обратной связи при этом равен \-{-S (Т0) Ra= 8 ,8  и соответственно 
температурный дрейф выходного тока уменьшится до значения Д / =  
=  + 2  мкА. Приведенный температурный дрейф для обеих схем оди­
наков и составляет {Удр =  +0,66 мВ/°С.

Усилитель с общим стоком (истоковый повторитель).
В истоковом повторителе (рис. 2.1) температурный 
дрейф выходного тока и коэффициента усиления еще 
меньше, чем в схеме с автоматическим смещением, так 
как здесь обратная связь более глубокая. Соответству­
ющие значения А/ и АКи для схемы на ПТ при условии 
Rz^Rzo можно найти из следующих выражений:

^  =  1 +  SRU ^ зио ~  ^эи);



где U3K— E CM+ I R lh а значения Um0 и /7зи1 даются фор­
мулами (1.38) и (1.39). Для определения температурно­
го дрейфа повторителя на МДП-транзисторах в первом 
приближении можно пользоваться этими же выраже­
ниями.

При сопротивлении в цепи затвора в схеме
истокового повторителя можно получить рабочую точку, 
в которой температурный дрейф выходного тока отсут­
ствует в широком диапазоне изменения температуры. 
Напряжение смещения для этого выбирается равным 
£смО=’£ЛиО 4/тах^?и (а£//%.)2,

Усилительный каскад с источником тока. Каскад 
с источником тока (рис. 2.3,в) имеет наилучшую темпе­
ратурную стабильность по сравнению с другими рас­
смотренными простейшими каскадами. Это вполне по­
нятно, так как использование источника тока равносиль­
но включению в цепи истока бесконечно большого 
стабилизирующего сопротивления обратной связи1). При 
анализе таких каскадов режимную зависимость его 
характеристик, и в частности температурных, удобно 
выражать через ток стока / с, а не через напряжение 
смещения и ш, как в остальных каскадах. Используя
(1.36), (1.37) и (1.20), можно найти следующие выра­
жения для температурных коэффициентов тока стока и 
крутизны2):

Зависимость коэффициента a j от тока стока приве­
дена на рис. 2.11 для транзисторов КП103И.

Как уже отмечалось, в температурно-стабильных 
точках значения режимного тока и крутизны значитель­
но меньше номинальных. Поэтому в каскаде с внешним

 ̂Некоторые практические схемы источников тока на ПТ рас­
смотрены в § 2.4.

2) Здесь и ниже не учитывается влияние теплового тока затвора.

(2.13)

(2.14)



смещением для получения 
необходимого коэффициента 
усиления по напряжению в 
цепь стока приходится вклю­
чать большое сопротивление.
Это существенно снижает 
быстродействие каскада. В 
каскаде с источником тока 
можно обеспечить нулевой 
температурный дрейф тока 
или крутизны при любом ре­
жимном токе. Для этого не­
обходимо сделать собствен­
ный температурный коэф­
фициент аю источника тока 
положительным и равным 
определенной величине. В частности, для получения 
температурно-независимого коэффициента усиления 
(т. е. a s = 0 )  необходимо обеспечить условие а /0=  \ а  ̂\ •

Приведенный температурный дрейф в схеме с источ­
ником тока остается таким же, что и для схемы с внеш­
ним смещением [см-. (2 .5)], и в случае выражения его 
через ток / с, а не через напряжение £/зи, при /?3<7?3о мо­
жет быть записан в виде

и №  =  ( 1 /2) £ /о тс%  V T J 7 Z + d U 0J d T .  (2.15)

Если коэффициент аю источника тока отличен от ну­
ля, то выражение приведенного дрейфа запишется 
в виде

и № =  ( 1 / 2 )  U mc ( V +  a !Q) V r j T ^ - \ - d U cJ d T } ,  ( 2 . 1 6 )

следовательно, коэффициент a J0 оказывает существен­
ное влияние на величину дрейфа.

Все полученные выше формулы справедливы в пер­
вом приближении и для МДП-транзисторов, во всяком 
случае тогда, когда можно не учитывать влияние под­
ложки, т. е. при г)< 0 ,3  и £/п= 0 .

Влияние разброса параметров ПТ на температурный 
дрейф усилителей. Технологический разброс параметров 
ПТ оказывает" значительное влияние на температурный 
дрейф усилительных каскадов. Не зная точных значений 
параметров используемых ПТ, а зная лишь их средние

Рис. 2.11. Зависимость темпе­
ратурного коэффициента a i от 
величины тока стока и его гра­
ницы разброса для транзисто­
ров типа КП103И



или граничные значения, можно получить очень боль­
шое (в несколько раз) отклонение реальной величины 
температурного дрейфа от расчетных значений. Как уже 
отмечалось в ■ § 2.1, в схеме с источником тока 
(рис. 2.3,в) влияние разброса параметров ПТ на ста­
бильность рабочей точки значительно снижается по срав­
нению с другими схемами. Этот вывод, естественно, спра­
ведлив и для температурной нестабильности. В табл. 2.2

Таблица 2.2
Значения температурных коэффициентов тот в усилителях 

при разных способах задания режима

Параметр
Схема с 

внешним 
смещением 

(рис. 2 3, а)

Схема с генератооом тока (рис. 
2 3, б) пои разные /с (мА)

2 1 0,5

Коэффициент а; , 10-30/С
теоретический 5,2 5,0 4,9 2,9
экспериментальный 6,0 5,5 4,6 3,3

Дисперсия aa 2,2 0,35 0,55 1.5

приведены теоретические и экспериментальные значения 
температурного коэффициента а/ и его дисперсии для 
транзисторов КП103И в схеме с внешним смещением 
при £ См = 0  (наиболее благоприятный случай) и в схеме 
с источником тока при / с= 2, 1 и 0,5 мА. Как видно из 
таблицы, дисперсия коэффициента а / значительно умень­
шается при задании режима с помощью источника тока. 
Увеличение дисперсии с уменьшением тока объясняется 
возрастанием ранее не учитывавшегося влияния разбро­
са производной dU0Td d T  от прибора к прибору.

Величина приведенного температурного дрейфа, как уже отме­
чалось, не зависит от способа задания режима Однако влияние 
разброса параметров ПТ на величину дрейфа в схеме с генератором 
тока существенно уменьшается.

Сравнивая (2.5) и (2.15), нетрудно заметить, что в схеме с внеш­
ним смещением (рис. 2 3,а) изменение дрейфа при замене одного
транзистора другим определяется разбросом их напряжений отсечки 
и не зависит от режима работы ПТ:

=  ^Др I и ^до  I и =  a u (^ОТС2 ^OTCl)/2. (2.17)
ОТС2 01С 1 г

При использовании же источника тока (рис. 2.3,в) изменение дрейфа 
определяется разбросом удельной крутизны b = I mSLX/U20rc'

Д{/др= ( 1 / 2 )  a ^ V l^ X /V b ^ -X /V b ,) (2.18)



и зависит от величины режимного тока стока. Используя корреля­
ционные соотношения (1.45), получаем, что в первом случае

== а^отс (Дл/д)*
а во втором— ______

=  0»25а^[/отс j/^ c/^ m ax №&/&)•
При современном уровне технологии изменение толщины канала 

от прибора к прибору (А а/о) в лучшем случае, как уже отмечалось, 
составляет 0,5%. Поэтому, например, для ПТ с p-каналом, имеюще­
го £ / 0 т с  =  5 В ,  в схеме с внешним смещением получим Д£/др =  
=0 ,19 мВ/°С, а в схеме с источником тока при / с= / max получим 
Д£/др=0,05 мВ/°С.

2.4. Дифференциальные каскады

Дифференциальные усилители (ДУ) в настоящее вре­
мя являются одной из самых распространенных линей­
ных интегральных схем. Широко распространены и ДУ 
на полевых транзисторах [1, 6, 44—53, 140]. Однако во' 
всех имеющихся работах 
почти не затрагиваются 
вопросы анализа ДУ и 
расчета их параметров.
В некоторой степени этот 
пробел восполнен в рабо­
тах [54—57]. Хотя в дан­
ном параграфе анализ ДУ 
проводится для ПТ, его 
результаты вполне при­
менимы И ДЛЯ схем на р ис. 2.12. Дифференциальный кас- 
МДП-транзисторах, так  кад на полевых транзисторах 
как в первом приближе­
нии эквивалентные схемы и вольт-амперные характери­
стики обоих типов транзисторов одинаковы. Интеграль­
ные структуры ДУ на МДП-транзисторах подробно рас­
сматриваются в гл. 5.

Простейший дифференциальный каскад. Как извест­
но [58—60], при анализе дифференциального каскада 
(ДК) (рис. 2.12) удобно использовать не собственно 
входные и выходные приращения, а их полусуммы и по- 
луразности, которые носят название синфазных (СФ) и 
дифференциальных (ДФ) напряжений:

U вх Сф= 1 / 2 (^ В Х 1  +  ̂ В Х 2 ) , U Bx  Д ф = 1/ 2 (^ В Х 1  ^ в х г )

^ в ы х  С ф = 1/ 2 ( ^ в ы х 1 _ 1“ ^ в ы х 2 )  > ^ в ы х  д ф = 1/г ( ^ в ы х 1  ^ в ы х г )  •

Работа усилителя характеризуется соответствующими 
коэффициентами передачи



к аФ= и  ВЫХ pjb/UBx дф*, Ксф —  t/вых Сф/f^BX сф» 

Клф Сф— UВЫХ дф / ^ в х  сф» Ксф Яф— UВЫХ сф / f^BX дф.

В идеальном ДК соблюдается условие /СДф Сф =  
= Л ’сфдф=0, т. е. усиление дифференциального и син­
фазного входных сигналов осуществляется независимо 
друг от друга. В реальных ДК из-за разбаланса схемы 
указанное условие не выполняется, т. е. дифференциаль­
ный входной сигнал £/вхДф несколько меняет уровень 
на выходе Uвыхсф (и тем самым режим каскада), а из­
менение входного уровня (синфазного сигнала) UBX Сф 
несколько влияет на величину дифференциального вы­
ходного сигнала (т. е. вносит искажения в усиление диф­
ференциальной составляющей UВх д ф ) . Последнее об­
стоятельство особенно важно, так как главная задача 
ДК — неискаженное усиление сигнала Uвхдф. Полное 
выражение для дифференциального выходного напря­
жения можно записать в виде [58, 59]

U ВЫХ дф = : ----Кдф ( U ВХ д ф +  U вх с Ф/ к  ос сф~\~Uсмо-Ь-^смо) ,
(2.19)

где
Кос сф=Кдф /К^ф сф (2.20)

— коэффициент ослабления синфазных сигналов, харак­
теризующий влияние входного СФ сигнала на выходное 
дифференциальное напряжение; Ucмо— приведенное ко 
входу напряжение смещения нуля, обусловленное раз­
балансом плеч ДК; £смо— приведенное ко входу напря­
жение смещения нуля, возникающее от внешних источ­
ников питания t/иш и £/и п2 из-за разбаланса схемы.

На практике для расчета ДК, разбаланс плеч кото­
рых не превышает 5 . . .  10%, и особенно для анализа 
интегральных ДК, используется метод, разработанный 
Миддлбруком [58], позволяющий получить простые и 
достаточно точные выражения основных параметров уси­
лителя. При этом методе учитывается влияние разба­
ланса плеч ДУ в виде эффектов первого порядка и пре- 
небрегается изменением режима работы усилителя 
вследствие разбаланса, являющегося эффектом второго 
порядка. Воспользуемся этим методом для анализа ба­
лансного каскада на полевых транзисторах с р — п-пе- 
реходом.

Рассмотрим коэффициент передачи напряжения. Ана­
лиз статических характеристик каскада выполняется 
в два этапа [58, 59]:



Рис. 2.13. Эквивалентная 
схема' сбалансированно­
го ДК

Рис. 2.14. Эквивалентные схемы 
ДК для синфазного (а) и диффе­
ренциального (б) сигналов

1. Сбалансированный усилитель рассматривается 
с помощью теоремы бисекдии, при этом эквивалентная 
схема сбалансированного ДК (рис. 2.13) заменяется 
двумя — схемами для синфазных (рис. 2.14,а) и диффе­
ренциальных (рис. 2.14,6) сигналов. Так как с самого 
начала эти сигналы считаются независимыми, то каждую 
из двух схем можно анализировать отдельно.

2. Разбаланс усилителя учитывается включением 
в эти схемы генераторов сигналов взаимодействия для 
СФ (рис. 2.15,а) и ДФ (рис. 2.15,6) сигналов с учетом 
разбаланса всех элементов каскада.

Значения параметров схем на рис. 2.15,а, б следующие:
R =  (1/2)  (R\-\-R2)'y К и — (1/2)  ( x Ui+%u2 ) ;
r c„ =  (1 /2 )  (Г си 1+Г си 2) ;  Л Я  =  (1 /2 )  (R i—R2) ;
А %и =  ( 1 / 2 )  (>Cui— %иг) *> Л г  с и =  ( 1 / 2 )  ( г  Си1— г сиг) •

Знаки генераторов взаимодействия указаны для случая, когда # i <  
< # 2, t t u i > x u2, /'си1>/'си2, а их э. д. с. выражены через значения 
исходных токов, которые протекали бы в сбалансированной схеме. 
Значение синфазного тока сбалансированного усилителя / ссо опре­
деляется из эквивалентной схемы на рис. 2.14,а. С учетом того, что 
и зи Сф=27?(/ссо—Uhui-\-Ubx сф, имеем

^ИП1 +  (1 +  *и) ^ИП2 --- (1 +  Х«) £/вХ сф

/cce= R +  rc„ +  (1 +  х„)2Л0
Из эквивалентной схемы на рис. 2.15,6 находим выходное диф­

ференциальное напряжение

Увых дф =  SR [ * .  дф № т 2 “f~ Umг / хл) си

8гСИ -[- SR -f- дки (1 -f- 2R0/rcvl)+ Щ / ( \  + 2SR0) + Um с ф  —  ' j t (2 2])



где 6 гс и = = Л/'сш /гси» 6R = A R /R ; д к и = А к и/Ки; 5 = V 2 (»Si-}->S2) =  
=  ̂ и/гСи. При выводе выражения (2.21) считалось, что x u>  I и 

R-
Сопоставляя выражения (2.19) и (2.21), можно опре­

делить коэффициенты передачи ДК и напряжение сме­
щения £ Смо, возникающее от источников питания Ulim и 
иип2 из-за разбаланса схемы:

K ^ = - S R ;  (2.22)
Кпф Сф = — [5/*си”Ь б / ? -( -б х и  (l- \-2R o lrCTs)]SRI  ( 1 - f-  

+ 2 S R 0); (2.23)

Аос сф —  а, си +  dR +  дХи( j +  2R0/ r cvl) ;

ЕсмО== (U и null Ми) (бГсиН-б/?) / (1 -Ь
+ 2  SRa). (2.25)
Аналогичным образом из эквивалентных схем на 

рис. 2.14,6 и 2.15,а находятся коэффициенты Ксф и 
Ксф дф*

Ксф= S R /( \+ 2 S R o )^ R l2 R o \  (2.26)
Лсф дф= [ б Г (1 ”1“
+ 2 S R o )]S R l( l+ 2 S R o ) . (2.27)

Из выражений (2.22) — (2.27) можно сделать выводы:
1. Коэффициент переда­

чи Ксф всегда меньше /СДф. 
При - характерном условии 
2R0> R  он меньше единицы, 
т. е. уровень выходного сиг­
нала меняется слабее, чем 
уровень входного.

2. Коэффициенты пере­
дачи /СДф Сф и Ксф дф могут 
иметь разную величину и 
разные знаки в зависимости 
от знаков и величин относи­
тельных разбросов бГси, бхи 
и б R. Поскольку обычно 
25/?0>  1 и то данные
коэффициенты передачи 
можно рассчитывать по уп­
рощенным формулам

Я дф с ф ^  ( б Гси~f_ 6^?_f~
-h6xu)R /2R 0;

Рис. 2.15. Эквивалентные схе­
мы ДК с учетом разбаланса 
элементов каскада для синфаз­
ных (а) и дифференциальных 
(о) сигналов



Ксф дФ^ (бг си ~f~6%u) R/2J^Q-\-bRS.
3. Коэффициенты передачи дифференциального Кдф 

и синфазного /ССф сигналов практически не зависят от 
разбаланса плеч ДК.

4. Коэффициент ослабления синфазных сигналов 
Кос сф может иметь разную величину и разный знак 
в зависимости от знаков и величин относительных раз­
бросов бгси, бки и бR. При 25/?0> 1  он может быть рас­
считан по упрощенной формуле

Кос сф ^[ (бгcu-\~dR-\-<6%u)/2SR0-\-8ytu/Ku]~l•
Как известно, параметры ДК улучшаются с ростом 

значения сопротивления Ro. В практических схемах, что­
бы рост Ro не повлек за собой увеличение питающих на­
пряжений, его заменяют источником тока, выполненным 
либо также на полевых, либо на биполярных транзисто­
рах. С ростом величины Ro коэффициенты /Сдфсф, Ксфпф 
и Ксф и величина напряжения смещения Е Смо уменьша­
ются, а коэффициент ослабления синфазных сигналов 
Кос сф растет. В предельном случае, при значе­
ния этих параметров будут следующие:

ЛдФ с ф = 0 ;  Ксф=0; Ес^о^О, Ксф ^ =z^R^R\
{Кос сф) max= Xu/б|1. (2.28)
Для ДК, построенного на транзисторах типа КП103, 

у которых значения ки лежат в пределах 50 . . .  200 при 
10%-ном разбросе xw, значения коэффициента 
( Д о с с ф ) т а х  согласно (2.28) не превышают 500 . . .  2000.

Помимо коэффициента ослабления синфазного сиг­
нала, важнейшим статическим параметром ДК является 
начальный разбаланс выходного напряжения при нуле­
вых входных потенциалах. Как правило,, величину на­
чального разбаланса оценивают дифференциальным 
входным сигналом (называемым также приведенным 
напряжением смещения нуля), который сводит к нулю 
начальную разность выходных потенциалов. Напряже­
ние смещения нуля состоит из двух составляющих: из 
напряжения UCmо, вызываемого разбалансом элементов 
ДК, и напряжения U'смо, вызываемого в полностью сба­
лансированном ДК различием температур плеч Д К 1}.

Для интегральных структур, в которых элементы плеч ДК 
расположены в одном кристалле непосредственно рядом друг с дру­
гом и, следовательно, имеют практически одинаковую температуру, 
напряжение U'cmo может не учитываться. При необходимости учесть 
различие температур плеч для ДК на дискретных компонентах мож­
но воспользоваться формулами, приводимыми в [57].



При отсутствии входных сигналов напряжение сме­
щения нуля простейшего ДК (рис. 2.12) можно опреде­
лить как

[/смо=(Л Я/с+Я Д /с)/Я дф, (2.29)
где AR и А/с — разброс сопротивлений и токов стока 
плеч ДК.

Разбаланс режимных токов А/с вызывается, как уже 
отмечалось, разбросом основных параметров ПТ — U0тс, 
Лпах> 5щах и равен

A /c = S [ ( 6 /  max 26t/oTc) (5 1Smax ) ( * /  OTC /2 )+ A t /  отс] >
где

I / o T C = V 2 ( t / o T C l  +  £ / o T C 8 )  > A t / o T C = 1 / 2  ( ^ O T C l  U 0TC2) !

6 t/oTc= At/0Tc IUотс! /max—'/2 (Лпах1Т”/тах2) >
А/тах= 1 /г (/maxi /тахг) j
S/max==A/ma x//max-

Подставляя в (2.29) выражения для Д/с и / с и ис­
пользуя значение коэффициента /Сдф в (2.22), находим

с̂мо =  У Л /7 ^ ;  (8« +  ^max -  28^ОТс) t/oTc/2 +  Д ^с-

(2.30)
Как видно из (2.30), напряжение смещения нуля за ­

висит от величины тока стока. Кроме того, в зависимо­
сти от знаков и величин относительных разбросов 8R, 
б/max и 6£/0тс величина Uсмо может быть как положи­
тельной, так и отрицательной. При изменении тока сто­
ка от 0 до /Шах величина UCM0 меняется от

(2-31)
С

до

I, = ( » +  J U J 2 .  (2.32)

При значениях тока 0 < / с< /т а х  величина С/Смо будет 
заведомо меньше, чем при граничных значениях 
I с (0 и /max). Как видно из (2.30) и (2.31), напряжение 
смещения нуля уменьшается с уменьшением напряже­
ния отсечки.

Для ДК на транзисторах КП103И с напряжением 
и 0тс= 2 В, полагая 6 £ /0т с = 6 / ? = 6 / т а х = 1  %> получаем 
^смо^20 мВ.



Применение в ДК интегральных пар ПТ обеспечивает 
не только наибольшую идентичность параметров, но и 
одинаковые тепловые режимы транзисторов и приводит 
к снижению величины UCmo-

Изменение окружающей температуры существенно 
влияет на характеристики ДК. Из всех характеристик 
на практике наиболее важно знать изменение с темпе­
ратурой коэффициента усиления дифференциальных сиг­
налов /СДф и температурный дрейф напряжения смеще­
ния нуля.

Изменение коэффициента /СДф с температурой характеризуется 
его температурным коэффициентом, определяемым из (2.22) как 
а к — (d K ^ /d T )/Кдф — as+ aR j или с учетом (1.37)

а К =  °V  +  a R +  a U V  7 max/7c- <2 ' 3 3 )

Нетрудно заметить, что а я  =  0 при ад =  0 и режиме работы ПТ, 
при котором его крутизна не зависит от температуры (см. § 1.4). 
Поскольку знаки температурных коэффициентов п а и противо­
положны (ajx^O , о>и>0), то значение а к максимально при токе 
I c = ! m a x  и равно

а К max =  °V аЯ “К  a U ^  °V +  (dU 0TC/d T )/U 0TC. (2.34)
Например, для ДК на ПТ типа КП103, имеющем напряжение 
£/0тс= 2  В, значение а к  т а х = —6,6* 10_3/°С.

Температурный дрейф напряжения t/CMо простейшего 
ДК определяется как разность приведенных ко входу 
температурных дрейфов напряжений каждого плеча ДК 
(см. § 2.3). Пренебрегая температурной зависимостью 
резисторов в цепи стоков ПТ и действием теплового то­
ка затвора, из (2.5) и (2.15) можно найти

d U , j i T = и „ , ~  u m = -  

- 2 « 0 % ( 1 С / 2 )  (2.35)

ИЛИ

dUcJ d T  =  (Ucm -  AUmc) а^. (2.36)

Величина dU0MojdT растет с увеличением напряжения 
отсечки и режимного тока стока. При / с= / т а х  темпера­
турный дрейф напряжения смещения нуля максимален 
и равен

(dUcJ d T ) mm =  (blmax -  2Штс) а U^ 1 2 . (2.37)



Для Д К  на транзисторах КП103И с напряжением 
U0тс = 2  В, ' полагая 6t/0Tc =  6 / max =  1%, получаем 
(rfi/cMo/^7')max==77 М К В /°С .

Рассмотрим характеристики дифференциального ка­
скада на ПТ при корреляции разброса их параметров. 
При изготовлении ПТ одного типа и особенно при изго­
товлении интегральных пар, как было показано в § 1.5, 
разброс основных параметров транзисторов вызывается 
одной общей причиной, а именно разбросом толщины 
канала Да/а. Поскольку многие основные характеристи­
ки ДК определяются разбросом параметров ПТ, входя­
щих в плечи каскада, то с учетом корреляции этого раз­
броса [см. (1.46)] их можно выразить через разброс 
толщины канала 6 а = Д а /а  или через разброс какого-ни­
будь одного параметра ПТ, удобнее через разброс 
6/max=A/max//max- В этом случае максимальный коэф­
фициент ослабления синфазных сигналов равен

( -Кос сф ) т а х = = 6Ки / б / т а х = 2 Ки / б а ,

а максимальное напряжение смещения нуля и его тем­
пературный дрейф

Как уже отмечалось, среднеквадратичные отклонения 
глубины диффузии и толщины эпитаксиального слоя, 
вызывающие изменение толщины канала, составляют 
в смежных интегральных структурах 0,5% [10].
В табл. 2.3 приведены для сравнения расчетные значе­
ния основных параметров интегрального ДК, построен­
ного на р-канальных транзисторах, имеющих U0Тс = 2  В,

Т а б л и ц а  2.3
Значения основных параметров интегральных дифференци­

альных каскадов на П Т и БТ

Схема

ДК на ПТ 
ДК на БТ

90 
6 5 ... 80

15 
1 ... 5

40 
5 . . .  10



л„=100, и типовые значения тех же параметров для 
интегрального ДК на биполярных транзисторах.

При современном уровне технологии изготовления 
полевых транзисторов интегральные дифференциальные 
каскады на ПТ уступают ДК на БТ по величинам на­
пряжения смещения нуля и его температурного дрейфа. 
Это связано с тем, что неидентичность плеч в ДК на ПТ 
в большей степени зависит от отклонения геометриче­
ских размеров каналов ПТ от прибора к прибору, чем 
неидентичность БТ.

Дифференциальные каскады с источником тока. Использование 
вместо резистора R0 в цепи истоков (рис. 2.12) источника тока по­
зволяет существенно улучшить многие характеристики ДК. Простей­
шим источником тока является тоже полевой транзистор.

Как и всякий двухполюсник, источник тока можно характеризо­
вать динамическим сопротивлением гд, рабочим диапазоном напря­
жения, током / 0 в заданном режиме, а также температурными ко­
эффициентами тока a io= (d Io /d T )/10 и динамического сопротивления 
<1т= (drn/dT) /гд.

Для простейшего источника тока на ПТ величина тока опреде­
ляется выражением (1.20), динамическое сопротивление выражением 
(1.10), а температурный коэффициент тока выражением (1.36). Для 
увеличения динамического сопротивления в истоковую цепь вклю­
чают сопротивление обратной связи # и. На рис. 2.16 показана схема 
ДК с таким источником тока. В этом случае величина тока, динами­
ческое сопротивление и температурный коэффициент тока запишут­
ся в виде

Л> — [1 “Ь (^отс/2/таЛ )  0  ' 4 /тах#и/£/0тс)] £/отс/ R̂ l

гдг  ̂гси0 "f* 2̂ и }/̂ rnax̂ o/tA)Tc);

а/0 =  (ац, +  2а(7 1/Л/тах'//о)/(1+  2 | /^ та2Л#иЛЛ)тс)-

В простейшем источнике тока нулевое значение температурно­
го коэффициента a J0 можно обеспечить только в области малых 
токов (см. § 1.4). В более сложных схемах источников тока 
(рис. 2.17,а, б) можно получить любое заданное значение аю  
(в том числе и равное нулю) при любой величине тока.

Коэффициент усиления дифференциальных сигналов /Сдф и его 
температурный коэффициент а *  для схемы с источником тока опре­
деляются следующими выражениями-

Кдф =  — ^гпах^ j/^o/^m ax» а/С“ аЯ +  (ац +  а/о)/2*

Как видим, в ДК с источником тока нулевой температурный 
коэффициент а к = 0  можно получить при любом значении тока 
если обеспечить условие (Х/о= I V  I — 2aR-



В заключение можно отметить, что в ДК на ПТ же­
лательно применять приборы с малыми напряжениями 
отсечки и выбирать режим работы ПТ в области малых 
токов 1\  Это уменьшает как величину приведенного на­
пряжения смещения нуля, так и его температурный 
дрейф. Одновременно, как уже отмечалось в § 1.2, 
с уменьшением режимного тока растет собственный ко­
эффициент усиления ПТ.

Большое входное сопротивление ПТ позволяет 
в большинстве случаев не учитывать разность входных 
токов и ее температурный дрейф. В этом состоит одно 
из важных преимуществ ДК на ПТ перед ДК на бипо­
лярных транзисторах, для которых разность входных то­
ков и ее дрейф приводят к значительному смещению- 
нуля в ДК [138].

2.5. Каскады с динамической нагрузкой

Применение динамической транзисторной нагрузки 
позволяет увеличить коэффициент усиления, расширить 
динамический диапазон и снизить уровень нелинейных 
искажений усилителя [5, 6, 9, 17, 61, 62]. В качестве на­
грузки используют обычно ПТ того же типа, что и

*> Следует, однако, помнить, что область малых токов требует 
включения больших сопротивлений в цепи стока для обеспечения 
требуемого коэффициента усиления, что снижает быстродействие 
каскада. Кроме того, при уменьшении режимного тока увеличивают­
ся шумы и уровень нелинейных искажений.

Рис. 2.16. Схема ДК с ис­
точником тока

Рис. 2.17. Схемы источников тока 
с положительной обратной связью 
(а) и с параметрической компен­
сацией изменения напряжения на 
затворе выходного транзисто­
ра (б)



Рис. 2 18. Усилительный каскад на ПТ с р—/2-переходом с динамиче­
ской нагрузкой при фиксированной величине напряжения смещения 
затвор — исток нагрузочного ПТ (а) и его нагрузочная характе­
ристика (б)

активный транзистор. Это обеспечивает лучшую темпе­
ратурную стабильность усилителя и облегчает изготов­
ление каскада в виде интегральной схемы.

Каскады на ПТ. В зависимости от способа включе­
ния затвора нагрузочного транзистора можно получить 
тот или иной вид характеристики нелинейного резисто­
ра. При подключении затвора согласно рис. 2.18,а вольт- 
амперная характеристика нагрузочного ПТ аналогична 
обычной стоковой характеристике (рис. 2.18,6).

Подобный способ включения дает максимальное сопротивление 
динамической нагрузки (правда, в ограниченном диапазоне), рав­
ное дифференциальному сопротивлению гс и 2 в пологой области. 
Поэтому максимальный коэффициент усиления каскада К и =  
=Хгп/*си2/(/'си1-Ьгси2)> где x ui= S i/*Ciii — собственный коэффициент 
усиления Т1 в рабочей точке; гсиi и гс и 2 — дифференциальные 
сопротивления канала Т1 и Т2 в рабочей точке Кроме того, такая 
схема, в отличие от каскада с линецной нагрузкой (рис. 2.3,а), 
обеспечивает относительную независимость коэффициента нелиней­
ных искажений Кнп от положения рабочей точки ^

В самом деле, изменение положения рабочей точки под дей­
ствием напряжения смещения Uz\ автоматически (за счет рези­
стора Rn) смещает нагрузочную характеристику, сохраняя рабочую 
точку в линейной области. На рис. 2.19 приведены эксперименталь­
ные зависимости К и  и /СНи при амплитуде входного сигнала  ̂
Uвх т = 0 ,1  В для каскадов с линейной и динамической нагрузкой, 
выполненных на транзисторах КП103К с напряжением U0т с =

v Анализ нелинейных искажений усилителей на ПТ можно най­
ти в работах [6, 17, 21 ,  63, 64]. Искажения, вызываемые в усилите­
ле с линейной нагрузкой кривизной передаточной характеристики 
ПТ, в первом приближении оцениваются коэффициентом /СНи =  
=  0 , 2 5 £ / Вх т / ( ^ о т с —Uзи), где Uв х т  — амплитуда входного сигнала.



=3 ,2  В. Как видно из рис. 2.19, 
каскад с динамической нагруз­
кой значительно превосходит 
обычный усилитель, имея гораз­
до большее значение Ки и мень. 
шие нелинейные искажения.

Главным недостатком 
каскада с фиксирован­
ным напряжением за ­
твор — исток нагрузочно­
го ПТ является низкая 
стабильность рабочей точ­
ки. Поэтому на практике 
чаще используют каскад, 
в котором нагрузочный 
транзистор включен по 
схеме с общим затвором 
(рис. 2.20,а ). Такой кас­
кад по сравнению с пре­
дыдущим (рис. 2.18,а) 

имеет меньшее сопротивление динамической нагрузки и, 
следовательно, меньший коэффициент усиления. Однако 
он обладает лучшей стабильностью, в том числе и тем­
пературной, и более низким коэффициентом нелинейных 
искажений. Рассмотрим характеристики этого каскада 
подробнее.

Выходная (или амплитудная) характеристика являет­
ся одной из важнейших характеристик усилительного 
каскада. По ней можно судить о динамическом диапазо­
не каскада, коэффициенте усиления, уровне нелинейных 
искажений. Она позволяет также правильно выбрать ра-

Рис. 2.19. Экспериментальные за ­
висимости коэффициентов усиле­
ния по напряжению Ки и коэффи­
циентов нелинейных искажений 
/Сни для каскадов с линейной
(------- ) и динамической (---------)
нагрузками

Рис. 2.20. Усилительный каскад на ПТ при включении нагрузочного 
транзистора по схеме с общим затвором (а) и его нагрузочная ха­
рактеристика (б)



бочую точку. Выходную характеристику каскада с на­
грузочным ПТ, включенным по схеме с общим затвором 
(рис. 2.20,а ), можно найти из уравнения нагрузочной 
кривой, описывающего положение рабочей точки ка­
скада *>:

иип= и с1+ 1 сгл, (2.38)

где гд — динамическое сопротивление нагрузочного ПТ.
Поскольку ток стока / с, протекающий через оба тран­

зистора Т1 и Т2, одинаков, то, используя выражения 
(1.19) и (1.20), можно найти, что нагрузочная кривая 
является отрезком параболы (рис. 2.20,6) и для исполь­
зуемого на практике слу­
чая, когда Е См < и Ла—
—U0TC2 , имеет вид2)
I с=&2 (U отсг+^см— и с1у .

Анализ показывает, 
что линейность выходной 
характеристики (рис. 2.21) 
каскада, приведенного на 
рис. 2.20,а, существенно 
зависит от выбранного на­
пряжения Е См на затворе 
нагрузочного транзистора.
При напряжении £ См >

^Л)тс2 выходная 
характеристика нелиней­
на и является либо частью эллипса (отрезок АЕ на 
рис. 2.21), либо гиперболы (отрезок E F ). Поэтому 
такой режим в усилительных схемах не используется. 
При Е См ^ и ип— U0ic2 выходная характеристика имеет 
линейные участки (отрезки АВ и А 'В ' на рис. 2.21), пе­
реходящие в гиперболы (отрезки ВС и В 'С ') при 
уменьшении входного напряжения Uz\, когда транзистор 
77 попадает в крутую область своих вольт-амперных ха­
рактеристик.

На практике используются линейные участки выход­
ной характеристики:

(2.39)

Рис. 2.21. Выходная характеристи­
ка каскада с динамической на­
грузкой (рис. 2.20,а)

4> Подробный вывод амплитудной характеристики каскада и ее 
анализ можно найти в [62].

2) Здесь и далее все значения напряжений берутся по модулю.



Протяженность-линейного участка выходной характери­
стики определяет динамический диапазон усилителя по 
входному сигналу, который в этом случае не должен вы­
ходить за пределы

Линейный участок максимален при £ см= ^ и п — t/oTc2- 
В линейной области коэффициент усиления каскада 

максимален и равен

Считая, что толщина канала у активного и нагрузочно­
го транзисторов при интегральном исполнении одинако­
ва, согласно (1.21), (1.3) и (1.4) можно найти, что ко­
эффициент усиления определяется отношениями ширины 
каналов к их длине, т. е.

На практике трудно получить это отношение больше 20, 
поэтому величина коэффициента усиления интегрально­
го каскада обычно невелика (меньше 5).

В реальных схемах, конечно, коэффициент нелиней­
ных искажений не равен нулю, как это следует из
(2.39), из-за различия реальных и теоретических вольт- 
амперных характеристик ПТ. Однако, как показывают 
эксперименты, коэффициент Кш в схеме с динамической 
нагрузкой (рис. 2.20,а) примерно в 10 раз меньше, чем 
в схеме с линейной нагрузкой.

Выходное сопротивление каскада ЯВЫх определяется 
параллельным сопротивлением динамического сопро­
тивления гд нагрузочного транзистора Т2 и дифферен­
циального сопротивления гси активного транзистора 
77. Поскольку 77 работает в пологой области, то rCVL̂ >

И /?ВЫХ^7*Д*

Пример. Для усилительного каскада с динамической нагрузкой 
(рис. 2.20,а) на транзисторах КП103, имеющих LJ0tci=£ /otc2=2  В, 
( m a x i = 3  мА, / т а х 2 = 0 , 3  мА, полагая Un п = £ см = 5  В, получаем 
следующие параметры каскада: Ки—3,2; линейный участок лежит 
в диапазоне 1,2 B < £ / 3i < 2  В; при U3i= l ,5  В выходное сопротив­
ление £вы х^1 кОм, а режимный ток / с^ 0,19 мА.

Дрейф выходного напряжения каскада (рис. 2.20,а) 
при изменении температуры на АТ в линейной области 
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можно найти из выражения (2.39)

(2.43)

считая при этом, что
dlJouc I dT ■^■dU отс \ I dTzszdU от с21 dT.

При K u = \ ,  т. е. когда в первом приближении приборы 
идентичны, температурный дрейф выходного напряже­
ния отсутствует. Однако чем выше коэффициент усиле­
ния, тем больше дрейф. Для интегрального каскада 
с Ки= 5 дрейф выходного напряжения составляет
8,8 мВ/°С . Приведенный температурный дрейф каскада 
равен

В отличие от каскада с линейной нагрузкой этот 
дрейф не зависит от положения рабочей точки и опре­
деляется производной dUOTCld T = 2 ,2  мВ/°С . Для инте­
грального каскада с К и = §  приведенный ко входу дрейф 
напряжения составляет— 1,8 мВ/°С .

Коэффициент усиления каскада зависит только от 
геометрических размеров транзисторов и не зависит от 
таких чувствительных к изменению температуры пара­
метров, как подвижность носителей или контактная раз­
ность потенциалов. Поэтому такой каскад обладает вы­
сокой температурной стабильностью коэффициента уси­
ления.

Каскады на МДП-транзисторах. Усилительные каска­
ды на МДП-транзисторах с динамической нагрузкой 
выполняются, как правило, в интегральном виде, поэто­
му критерием для выбора варианта схемы является тех­
нологичность ее изготовления. Наиболее технологичны­
ми являются те схемы, в который активный и нагрузоч­
ный транзисторы реализуются на приборах одного типа. 
По тем же причинам, что и для каскадов на ПТ, чаще 
всего используется включение нагрузочного транзистора 
по схеме с общим затвором (рис. 2.22,а ). Подробный 
анализ статических и переходных характеристик такого 
каскада можно найти в работах [6 К 62].

В первом приближении, когда не учитывается влия­
ние коэффициента подложки г\ и действие* потенциала 
на подложке (т. е. считается /7П= 0 ) ,  вполне можно 
пользоваться результатами, полученными при анализе

(2.44)



Рис 2.22. Усилительный каскад на МДП-транзисторах с динамиче­
ской нагрузкой при включении нагрузочного транзистора по схеме 
с общим затвором (а) и его нагрузочная характеристика (б)

такого же каскада на ПТ. Однако при интегральном 
исполнении потенциал подложка — исток нагрузочного 
транзистора не равен нулю, а значения коэффициентов 
т]^:0,3 оказывают заметное влияние на характеристики 
каскада. Поэтому при анализе необходимо пользоваться 
вольт-амперными характеристиками МДП-транзисторов 
во втором приближении (см. § 1.2), Ниже приводятся 
основные характеристики усилителя, полученные в пред­
положении, что активный и нагрузочный транзисторы 
выполнены на единой заземленной подложке, а коэффи­
циенты влияния подложки одинаковы; г)\=*\2—Л-

Выходную характеристику каскада с нагрузочным 
МДП-транзистором, включенным по схеме с общим за ­
твором (рис. 2.22,а ), как и в случае каскада на ПТ,

л

можно найти из анализа 
уравнения нагрузочной 
кривой (2.38), являющей­
ся и здесь отрезком пара­
болы [62, 65]. В зависи­
мости от напряжения и зг 
рабочая точка активного 
транзистора 77 может на­
ходиться в трех различ­
ных областях: 1) в обла­
сти отсечки при Us\ <  
< U 0тсГ, 2) в пологой об­
ласти вольт-амперной ха­
рактеристики при £ /c i>  
Х £ /з1 -1 /о т с 1 )/(1 + г |) ; 3) 
в крутой области вольт-

Рис. 2.23. Выходная характери­
стика каскада на МДП-транзи- 
гторах с динамической нагрузкой



амперной характеристики при t/ci <  ( t/31—^otci) / (1 —(—r|) . 
Выходная характеристика каскада (рис. 2.23) имеет 
линейные и нелинейные участки в зависимости от напря­
жения на затворе нагрузочного транзистора Е см или 
входного напряжения Ua 1.

На практике обычно используются линейные участ­
ки выходной характеристики, получаемые при Е см^  
s^ tA in (l-H l)+ t^ 0Tc2 и работе транзистора 77 в пологой 
области. Аналитическое выражение выходных характе­
ристик в этом случае имеет вид

и с1 -  [Есы -  t/ OTC2 -  У Ъ Ж (Uai -  U ^ M  1 +  -'))• (2.45)
Анализируя выражение (2.45), можно сделать сле­

дующие выводы. Протяженность линейного участка вы­
ходной характеристики, определяющая динамический 
диапазон усилителя по входному сигналу U31, дается не­
равенством

^OTCI <  <  ^ОТС1 +  ( Д :ч  —  ^ о т с а ) / ( 1 +  V &2) =  U3lrp\
(2.46)

динамический диапазон максимален при £'см=£/ип(1+  
-|-г])+(/отс2 и равен

ьи 31= и вп(1 +  -п ) !(1 + У ь Ж ).
При непосредственном подключении затвора нагру­

зочного транзистора к источнику питания £/ип, что ча­
сто используется на практике для уменьшения коли­
чества источников питания, динамический диапазон 
уменьшается до величины

Коэффициент усиления каскада максимален в линей­
ной области и равен

К „ = -  V / „ . „ / / „ « / о  + 1 ) = - / В д (  1 + ! ) ■
При интегральном исполнении каскада оба транзи­

стора выполняются на одной подложке и имеют, как 
правило, одинаковую толщину диэлектрика d, а следо­
вательно, и равные величины удельной емкости Со. По­
этому, учитывая, что для МДП-транзисторов удельная 
крутизна b=W nCo/2L, коэффициент усиления каскада 
будет равен

(2.47)
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Значит, как и в каскаде на ПТ, величина Ки опреде­
ляется только геометрическими размерами активного и 
нагрузочного приборов и на практике не может быть 
больше 5. Выходное сопротивление каскада в линейной 
области равно /?Вы х^д-

Пример. Для усилительного каскада с динамической нагрузкой 
(рис. 2.22,а) на транзисторах КП301Б, имеющих t/0TC1= t / 0ТС2=  
= 4  В, /maxi= 2 0  мА, / тах2==2 мА, т]=0,4, полагая t/и п== Е см == 
=  10 В, получаем следующие параметры каскада: Ки^2,2, дина­
мический диапазон 4 B ^ £ /3i< 5 ,4  В при U31=5 В, RBЫх^18  кОм, 
I с=0,46 мА.

Температурный дрейф выходного напряжения каска­
да в линейной области при изменении температуры на 
АТ равен

A U c l = — K u ( d U 0? c i l d T ) A T —  ( d U 0TC2/ d T )  A T  / ( \ + ц ) .

В интегральных каскадах обычно dU0T cild T = d U 0?c2 ldT, 
тогда

A U cl= - ( d U 0Tc l d T ) A T [ K u + ( \ + 4 ) - 1] .

Температурный дрейф тем больше, чем выше коэффи­
циент усиления. Для каскада на транзисторах КП301Б, 
для которых d U o Tc l d T ^ l O  мВ/°С , дрейф выходного на­
пряжения при К и = 3  составляет 37 мВ/°С . Приведен­
ный температурный дрейф [/др= [ 1 — Кц1 (1 + т | ) “ ]] X
X ( d U o T c l d T ) .  Для каскада на транзисторах КП301Б 
при /Си =  3 он составляет 12,4 мВ/°С.

Температурная нестабильность коэффициента усиле­
ния определяется только температурной зависимостью 
коэффициента влияния подложки ц. Эта зависимость 
слабая (см. § 1.4), в первом приближении можно счи­
тать, что коэффициент усиления не зависит от темпера­
туры. В практической схеме без специальной термоком­
пенсации коэффициент усиления изменялся лишь на 2% 
в диапазоне изменения температуры Д Г=100°С .

2.6. Обратная связь в простейших 
усилительных каскадах

Применение обратной связи в простейших усилитель­
ных каскадах на ПТ, как и в ламповых каскадах, по­
зволяет повысить стабильность, увеличить быстродейст­
вие, входное сопротивление и т. д.
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Форму ш  для расчета параметров усилителей О И  
с обратной связью  в установившемся режиме

Пара­
метр

С последовательной ОС 
по току С параллельной ОС по напряжению

Ки

Для устано] 

Я3 5(/?с||/?„)

вившегося режима

Rr +  /?зс II R3 S  (/?с II/?н II ^
Яг+ Я 3 1 +  5/?и

1+ ̂  Я г + 4  II Яз "  (/?С 11 Ra 11 ^ Зс)

Rbx Я3 (/?зс II R3)/F ?

Явых Vси +  R\\ (1 + * { ;) !  II /?с (rcn II Яс II Rsc) /^ н

F

э̂кв

1 + S / ? H

Для обла«

твх твых

1+ # 3с Rv+R3c\\R3 " (/?: 11 Ra '1 йзс) 

сти малых времен

В̂Х Т8ЫХ
F

т т°вхтвых
^экв

°̂RX̂BbTX
J sksF

твх ( « Г  II Я3)

+  ^зс (1 +  К°и)]
(Rr II /?з II Язе) [Сз„ +  С з с ( 1 + ^ ° с ) ]

твых («С II Я„) X
X  (^зс "Ь ^си)

(Rc II Rh. II ЯЗС) (Сзс +  ^си)

(Г®г вх ( « Г  II Яз) (^зи “Ь ^зс) (Rr II R3 II ЯЗС) (С311 ~Ь ^зс)

П р и м е ч а н и е .  F 00 = F (R r ->оо); /г00=/г {Ru-* оо).
г 1 н 11

6* 83



Рис. 2.24. Усилитель ОИ с последовательной (а) и с параллельной 
(б) обратной связью

Каскады ОИ с обратной связью. На рис. 2.24 показа­
ны две типовые схемы каскада ОИ с последовательной 
ОС по току и с параллельной ОС по напряжению [3, 5, 
6, 38]. Здесь # и, R3C — резисторы ОС; #ир, Си— цепь для 
создания нормального режима по постоянному току 
в каскаде с параллельной ОС (цепь /?щ>, Си может быть 
заменена источником напряжения, а в каскадах на 
МДП-транзисторах может вообще отсутствовать).

В табл. 2.4 даны формулы для расчета каскадов 
рис. 2.24 в установившемся режиме и в области малых 
времен.

Для ориентировочных расчетов рассматриваемых ка­
скадов в установившемся режиме можно пользоваться 
следующими упрощенными соотношениями:
— для усилителя с последовательной ОС "по току

ZS ^  * с  II р  ____  Р  Р  Р  .
t 'U  ^  > А вх А 3» А ВЬ1Х—- А с >

— для усилителя с параллельной ОС по напряжению
is з̂с п __ #зс 11 Аз____
А  у -  Rr . К вх-  j + 5 (яс |1Ля) ,

р  ^   ̂ /?зс/R r
■̂вых £

Приближенные формулы для расчета данных каска­
дов в области малых времен сведены в табл. 2.5.

Для характеристики возможностей последовательной 
и параллельной ОС в каскадах ОИ необходимо сравнить 
схемы, содержащие эти обратные связи. Оценивать схе-
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Формулы для ориентировочных практических расчетов пара­
метров усилителей О И  с обратной связью  в области  

малых времен

Пара­
метр С последовательной ОС по току С параллельной ОС по напряжению

хвх П (  Сзи - i f  ^
* r v i+^и + зс яи ;

(Яг II Язе) [ Q h + С з с  (1 +  
+  SRC\\ Ян)]

^вых (Яс II * н )  (С з с +  с̂и)

т вх Яг (Сзи+ Сзс) (Яг || Язе) (£*ЗИ ~Ь Сзс)

мы рис. 2.24,а и б будем по важнейшим для импульс­
ных усилителей показателям — стабильности и быстро­
действию.

Для исследования стабильности усилительных схем 
в настоящей книге (гл. 2 и 4) используется широко рас­
пространенный в инженерной практике аппарат чувстви­
тельности [91, 93]. Чувствительность по данному эле-

„  дМ I дКменту М схемы определяется как <тм= - j f  / , где

dM jM  — отклонение параметра элемента от первона­
чального значения М; dKJK — изменение коэффициента 
усиления схемы, вызванное этим отклонением.

Главной причиной нестабильности в усилителе явля­
ются активные элементы (вклад пассивных элементов 
обычно несуществен). Поэтому оценка схем ОИ с по­
следовательной и параллельной ОС будет непосредст­
венно вытекать из сравнения их чувствительностей по 
крутизне полевого транзистора as- Ввиду того, что поле­
вой транзистор находится в кольце одной ОС (последо­
вательной или параллельной) и сквозная передача сиг­
нала в схеме пренебрежимо мала, чувствительности as 
определяются глубиной ОС o s = F  [97], а их отношение 
o's/cr"s^s?l+i?r/^3c (cr's — чувствительность схемы с по­
следовательной ОС, o "s — с параллельной).

Отсюда следует, что схема ОИ с последовательной 
(рис. 2.24,а) ОС по отношению к схеме с параллельной 
ОС (рис. 2.24,6) имеет лучшую стабильность коэффи-



циента усиления Реально в типовых схемах на ПТ 
выигрыш в стабильности составляет.5 . . .  15%.

Пример. Усилители ОИ с последовательной ОС и с парал­
лельной ОС собраны на ПТ типа КП103К (5 = 1  мА/В). Коэффи­
циент усиления схем равен двум Схемные резисторы имеют сле­
дующие величины: Яс=9 ,1  кОм, Яи= 3,5 кОм, R3с= 2 ,8  МОм Со­
противление нагрузки #н =1  МОм, сопротивление источника сиг­
налов Rr—\ МОм Если в результате влияния дестабилизирующих 
факторов крутизна ПТ уменьшится в 3 раза, то выигрыш в ста­
бильности коэффициента усиления схемы с последовательной ОС 
по отношению к схеме с параллельной ОС составит 12%.

Анализ переходных процессов в усилителях (рис. 2.24) 
показывает, что наивысшим быстродействием (мини­
мальный фронт) обладает схема с параллельной ОС 
по напряжению. Типичная величина выигрыша в быстро­
действии при емкостях источника сигнала Сг= 0  лежит 
в пределах 15 . . .  30%. В предельном случае СГЭ>СЗП +  
+  Сзс схема ОИ с параллельной ОС в несколько раз 
превосходит схему с последовательной ОС по быстро­
действию:

*н  ^  « , 5  <RC II RH)
i  н пред 1 К зс/R r

Пример. Каскады с общим истоком с лоследовательной и па­
раллельной О,С, построенные на ПТ типа КП103К (5 = 1  мА/В), 
при значениях сопротивлений RT— 1 МОм, RB=  1 МОм, Rc=  
=9,1  кОм, # и= 3 ,5  кОм, #зс=2 ,8  МОм и емкости Сг= 0  имеют сле­
дующие параметры: tĤ 23  мке, Ки—2 (схема с последовательной 
ОС); /н̂ 1 8  мке, К и=2  (схема с параллельной ОС). Выигрыш по 
быстродействию схемы с параллельной ОС составляет ^28% .

Каскады с повышенным входным сопротивлением.
В тех случаях, когда требуется повысить входное со­
противление каскада, а сделать это простым увеличе­
нием R3 невозможно (из-за влияния токов затвора ПТ), 
широкое применение в каскадах на ПТ находят схемы 
усилителя (рис. 2.25,а) и повторителя (рис. 2.25,6). 
В первой схеме резистор в цепи затвора соединен с исто­
ком ПТ, делитель R l—R2 задает необходимое напря­
жение смещения (причем /?/||/?2<С#з), а СЗ — раздели­
тельный конденсатор. В схеме рис. 2.25,6 резистор 
подключен к делителю R l—R2 истоковой цепи ПТ. Ча-

Указанное преимущество схемы ОИ с последовательной ОС 
объясняется тем, что в этой схеме входная и выходная цепи прак­
тически «развязаны» от пассивного (шунтирующего) влияния рези­
стора обратной связи В итоге такого влияния уменьшается коэффи­
циент усиления и глубина ОС схемы [91]. В схеме ОИ с параллель­
ной ОС данный эффект заметно проявляется во входной цепи.



Рис. 2.25. Усилитель ОИ (а) и истоковый повторитель (6) со следя­
щей обратной связью

стичное включение R3 наряду с увеличением входного 
сопротивления схемы позволяет получать требуемое 
автоматическое смещение в ПТ. Входное сопротивление 
усилителя на рис. 2.25,а определяется формулой

Для повторителя рис. 2.25,6

В зависимости от точки подключения резистора R3 
входное сопротивление повторителя может изменяться 
в пределах от RBX= R 3 при /?2=0 до /?Вх=^з{1  + S [  (Ri +  
+  /?г)WRii]} при R i= 0 . Последний случай имеет место 
при соединении R3 с истоком ПТ и соответствует наи­
большему значению входного сопротивления.

Практически рассматриваемые схемы позволяют уве­
личить входное сопротивление каскада в несколько раз. 
Сравнение параметров усилителей ОИ (рис. 2.24,а и 
2.25,а) в установившемся режиме и области малых вре­
мен показывает, что различие указанных схем сводит­
ся лишь к большей величине входного сопротивления 
схемы на рис. 2.25,а. Аналогичный вывод справедлив и 
для повторителей на рис. 2.7 и 2.25,6 [41].

2.7. Усилители высокой частоты

Основные характеристики. Обобщенная эквивалентная схема 
усилителя высокой частоты (УВЧ) показана на рис. 2.26 [21, 66, 
132], где ПТ отражен как четырехполюсник



Рис. 2.26. Обобщенная эквивалентная схема усилителя высокой ча­
стоты

Коэффициент усиления УВЧ определяется формулой
к  =  У21тхт2_______

^ 21̂ 22~Ь YK +  Ш2
где mi—U2IUKy т 2=/У Вых/£/к— коэффициенты трансформации; 
? к и Рн— проводимости контура и нагрузки.

Резонансный коэффициент усиления каскада равен

_  1 У21 1 ЩЩ
т  n\g22 +gK +m 22gH'

Входная проводимость УВЧ находится из выражения

^■* =  1̂1 +  ^ - К 12/Су.

Амплитудно-частотная (АЧХ) и фазочастотная (ФХЧ) харак­
теристики каскада с общим истоком (рис. 2.27) описываются фор­
мулами

Ку/Куо =  ¥ =  — arctg £.

Здесь Кц =  | К»1 1 1 +  | 2 — модуль коэффициента усиле­

ния схемы с учетом расстройки; Кио=  | * 2 11mxm2lg b — резонансный

Рис. 2.27. Усилитель вы - Рис. 2.28. Каскодный усилитель высокой 
сокой частоты частоты



коэффициент усиления каскада; g — обобщенная расстройка; g 3=  
:=rn2ig22J rgK-\-rn?2gH — эквивалентная резонансная проводимость 
контура. Приведенные выше характеристики УВЧ с общим истоком 
сходны по структуре с АЧХ и ФЧХ одиночного колебательного 
контура.

Коэффициент шума. Для расчета коэффициента шума УВЧ 
составляют эквивалентную схему, которая включает в себя эквива­
лентную шумовую схему транзистора и пересчитанные ко входу 
транзистора шумовые токи источника сигнала, входного контура 
и их проводимостей. Подробная методика расчета дана в работах 
[21, 66, 132]. Остановимся на итоговых соотношениях.

Коэффициент шума для каскада УВЧ с общим истоком, 
определяемый отношением квадратов напряжений шума на входе 
ПТ и шума источника сигнала, равен

Р _U2m вх _ « , g 'к I g i 1 , р (g 'r  +  g 'к ~h g n ) 2
Ш — Т/2 ~  1 "Г a r I а г г  Аш ' а г

^  Ш Г g  Г g  Г g  Г

где g'г, g'K — пересчитанные ко входу транзистора проводимости 
источника сигнала и колебательного контура; gn — входная про­
водимость ПТ; # ш = (0 ,6  . . .  0,75)/g2i — шумовое сопротивление, ха­
рактеризующее тепловой шум в токопроводящем канале ПТ. Про­
водимости g fг и g 'K выражаются формулами g 'r= H 2g P (H=m i/m 2 — 
общий коэффициент трансформации входного контура) и g'K— 
= £ к / т 22.

В режиме согласования, когда g 'r = g 'K+ £ ib  коэффициент шу­
ма может быть определен из следующего соотношения:

F ш с о г л ~ 2 - } - ( 2 , 4  . . .  2 , 8 ) g i i / g 2 i *
Общий коэффициент трансформации в режиме согласования равен

НСогл =  ^  (g ' к +  g n )/g r-
Коэффициент шума каскада будет минимален при некотором зна­
чении g ' r — g 'r  опт,  которое обеспечивается при общем коэффици­
енте трансформации

Н =  Нсогл - / 1 +  1 /Rm (g'K +  g n ).
Для уменьшения коэффициента шума схемы необходимо выбирать 
ПТ с наименьшими величинами Rmgu. Коэффициент шума УВЧ, 
построенных на современных ПТ, лежит в пределах 1 , 5 . . .  5 
[6, 132].

Устойчивый коэффициент усиления. Степень устойчивости уси­
лительного каскада при возникновении положительной обратной 
связи через проходную проводимость активного элемента харак­
теризуют с помощью коэффициента устойчивости: К у = К и 1 К и  по с, 
где Ки , Ки пос — соответственно коэффициенты усиления УВЧ без 
ОС и с положительной ОС, причем O^/Cy^l- С учетом условия 
Im (/Ссгб) = 0  коэффициент устойчивости будет определяться формулой

* У = 1 — Re(/Cir6).

При анализе устойчивости УВЧ полагают, что паразитные ОС 
по цепям питания и за счет емкостной и магнитной связи входа и 
выхода могут быть устранены схемными и конструктивными путями. 
ОС за счет проходной проводимости активного элемента полностью 
устранить невозможно, поэтому она становится предметом специаль­
ного рассмотрения.



Здесь Re (/Ci/б) и' Im (Киб) представляют действительную и мни- 
ную части петлевого усиления

K vd = R e  (K ^ ) +  j 1т ( К ^ ) .
В практических схемах УВЧ типичные значения коэффициента 
устойчивости лежат в пределах 0,8 . . .  0,9.

Зная величину /Су, можно найти устойчивый коэффициент уси­
ления каскада

К  и  у с т  =  V  2 ( l - t f y ) g 21/ o > C 3C .

Данная формула справедлива для типовых каскадов УВЧ на по­
левых транзисторах с общим истоком: рабочий диапазон примене­
ния ПТ лежит в границах fi^0 ,7 fr, коэффициенты трансформации 
на входе исследуемого и следующего за ним каскадов одинаковы, 
входной и выходной контуры настроены на одну частоту.

Высокой устойчивостью и низким коэффициентом шума обла­
дают каскодные схемы, причем первое из указанных свойств обес­
печивается за счет малой внутренней ОС схемы (см. § 3.2). Кас­
кодные схемы обычно Применяют в первых каскадах УВЧ.

Типичным представителем каскодной схемы является схема 
ОИ — ОБ (рис. 2 28). Модуль коэффициента усиления этой схемы 
определяется выражением

/Ctf=g2lWlW2#32,
где g 2\ — крутизна ПТ; Rd2 — эквивалентное сопротивление конту­
ра второго каскада Коэффициент шума схемы приближенно равен 
коэффициенту шума каскада с общим истоком [6, 132].

Коэффициенты нелинейных искажений и перекрестной модуля­
ции. Нелинейность вольт-амперной характеристики ПТ приводит 
к искажениям усиленных сигналов. К их числу в каскадах УВЧ 
относятся нелинейные искажения и перекрестная модуляция. Харак­
теристикой степени этих искажений служат коэффициенты нелиней­
ных искажений Дни и перекрестной модуляции /Спм. В каскаде УВЧ 
на полевом транзисторе указанные коэффициенты определяются 
формулами [132].

/Г — ^ £>"21 rj2
Д нп— 16 g 21 т *и с m ax’

_  _1_ «м_ g^ _ 21

Лгш 2 т с g 2l м max*

Здесь g"21 — вторая производная крутизны ПТ; Uc max и 
Um max — амплитуды сигнала несущей частоты и мешающего с т -  
нала на входе каскада; тс и тм — коэффициенты амплитудной 
модуляции полезного и мешающего сигналов.

Как видно из приведенных формул, для уменьшения нелиней­
ных искажений и перекрестной модуляции в усилителях высокой 
частоты на полевых транзисторах следует выбирать режим П'Г, 
при котором отношение gr,2\lg2\ минимально



Г л а в а  т р е т ь я

Комбинированные усилительные 
каскады, использующие сочетание 
полевых транзисторов с биполярными

3.1. Схемы включения

Замечательные свойства полевых транзисторов—вы­
сокое входное сопротивление, возможность получения 
нулевого температурного дрейфа, высокая радиационная 
стойкость, низкий уровень шумов, простота технологии— 
обусловливают широкое применение этих приборов 
в усилительной технике. Особо следует отметить, что 
биполярные транзисторы первыми двумя свойствами 
принципиально не обладают. Главный недостаток ПТ — 
невысокая крутизна. Поэтому весьма перспективны ка­
скады, в которых используется сочетание полевых тран­
зисторов с биполярными — так называемые комбиниро­
ванные каскады. В них наилучшим образом реализуют­
ся достоинства обоих активных элементов: высокое 
входное сопротивление полевых и значительное усиление 
биполярных транзисторов.

Усилительные каскады, использующие только ПТ, 
применяются значительно реже. Современные усилители 
на этих транзисторах в обычных условиях работы (без 
применения микрорежима) имеют несколько меньшие 
шумы [68, 81, 103], но в то же время дают существенно 
меньшее (в 5 .. . 15 раз) усиление по сравнению с ком­
бинированными схемами. При этом преимущество по 
шумам наиболее заметно при сравнительно больших то­
ках. Использование микрорежима ПТ в первом каскаде, 
позволяя повысить усиление и уменьшить потребляемую 
мощность, в то же время приводит к росту нелинейных 
искажений, шумов и снижению быстродействия [70].

Каскады, сочетающие дискретные ПТ и интеграль­
ные операционные усилители, уступают комбинирован­
ным каскадам по важнейшим показателям — быстродей­
ствию (в 10 раз и более), стабильности (в 5 раз и бо­
лее) [71], хотя и позволяют реализовать большое уси­
ление. Основная область применения комбинированных



Рис. 3.1. Схема усилителя ОИ—ОЭ (а ), ОС—ОЭ (б), ОИ—ОБ (в), 
ОС—ОБ (г), ОИ—ОК (д ) и ОС—ОК (е)

каскадов — устройства с высокоомными датчиками сиг­
нала [1—3, 38, 43, 80, 87].

В комбинированных схемах возможны девять вари­
антов соединения ПТ и БТ (когда полевой транзистор 
применяется в первом каскаде) [3]. Шесть из них 
(рис. 3.1) позволяют реализовать высокое входное со­
противление ПТ: общий исток — общий эмиттер
(ОИ—ОЭ), общий сток — общий эмиттер (ОС—ОЭ), 
общий исток — общая база (ОИ—ОБ), общий сток — 
общая база (ОС—ОБ), общий исток — общий коллек­
тор (ОИ—ОК), общий сток — общий коллектор
(ОС—ОК).



Наиболее часто в устройствах с высокоомными дат­
чиками сигнала используются четыре варианта соеди­
нения ПТ и БТ: ОИ—ОЭ, ОС—ОЭ, ОИ—ОБ, ОС—ОК. 
Схема ОИ—ОЭ (рис. 3.1,а) обеспечивает максимальное 
усиление [1, 3, 72], схема ОС—О Э 1) (рис. 3 .1 ,6 )— до­
статочно большое усиление, а также высокий входной 
импеданс, высокое быстродействие и стабильность [5, 
73—75]. Схема ОИ—О Б 2) (рис. 3.1,в) (каскод) — малые 
шумы и однонаправленность сигнала, т. е. практическое 
отсутствие реакции выхода на вход [6, 76—78]. Схема 
ОС—ОК. (рис. 3.1,е) применяется как повторитель на­
пряжения3) [75, 79].

Схема ОС—ОБ (рис. 3.1,г) обеспечивает однона­
правленность, как и схема ОИ—ОБ, и, кроме того, син- 
фазность входного и выходного напряжения [3]. Схема 
ОИ—ОК (рис. 3.1,(9) наряду с преобразованием импе- 
дансов способна обеспечить усиление сигнала [82].

Комбинированные каскады, у которых ПТ в первом 
каскаде включен по схеме с общим затвором, использу­
ются ограниченно, так как в них теряется одно из глав­
ных преимуществ ПТ — высокое входное сопротивление, 
и потому ниже не рассматриваются.

Гальваническая связь в усилителях постоянного то­
ка (УПТ) осуществляется известными способами [3 ,7 ]. 
Входная цепь полевого транзистора в УПТ подключа­
ется к источнику сигнала без резистора R3. При необхо­
димости получить начальное смещение в ПТ во входной 
цепи может присутствовать делитель напряжения.

В тех случаях, когда напряжение на резисторах Rc и Rn 
соответственно в схемах ОИ—ОЭ и ОС—ОЭ не превышает значений, 
допустимых на переходе база — эмиттер, БТ может быть непосредст­
венно (без цепи /?ЭСЭ) своими входными зажимами подключен 
к указанным резисторам, причем в схеме ОС—ОЭ исключение цепи 
/?э, Сэ не повлечет других изменений. В усилителе ОИ—ОЭ при 
этом наряду с включением входных зажимов БТ к резистору R c 
требуется применить БТ противоположного типа проводимости. На­
пример, для схемы, показанной на рис. 3.1 (ПТ с каналом р-типа), 
вместо БТ с проводимостью р—п—р необходимо применить БТ 
с проводимостью п—р—п (см. рис. 3.3).

2> При равенстве режимных токов эмиттера и стока резистор 
в выходной цепи ПТ в усилителях ОИ—ОБ, ОС—ОБ может быть 
исключен.

3) Сложные повторители применяются в случаях, когда требуют­
ся очень малые значения выходного сопротивления (единицы ом) и 
высокая стабильность характеристик. Однокаскадные схемы истоко- 
вых повторителей при этом оказываются непригодными.



Режим ПТ в каскаде с 
общим истоком может быть 
задан с помощью резистора 
в цепи истока, с применени­
ем источника смещения. 
При усилении однополяр­
ных сигналов ПТ (а МДП- 
транзисторы со встроенным 
каналом — и при двухпо­
лярных сигналах на входе) 
могут работать при нулевом 
смещении на затворе. Обес­
печение режима ПТ в схе­
мах ОС—ОЭ, ОС—ОК,

ОС—ОБ, а также согласование каскадов по постоянно­
му току в схемах ОС—ОК, ОИ—ОК, ОИ—ОБ, ОС—ОБ 
в УПТ не требует дополнительных мер.

Согласование каскадов по постоянному току в уси­
лителях ОИ—ОЭ и ОС—ОЭ достигается одним из из­
вестных способов (рис. 3 .2 )— применением резистора 
Rly стабилитрона, делителя напряжения или вообще без 
согласующих элементов (см. сноску с. 93). Для согла­
сования потенциальных уровней второго каскада и на­
грузки можно включить источник смещения в цепь на­
грузки.

В качестве примеров каскадов УПТ на рис. 3.3,а 
приведена схема ОИ—ОЭ, на рис. 3.3,6 схема ОС—ОЭ, 
на рис. 3.3,в схема ОИ—ОБ (цепь нагрузка — согласую­
щий элемент для простоты не показала).

Комбинированные каскады с гальванической связью 
используются и в интегральных усилителях, при этом 
чаще применяются ПТ, чем МДП-транзисторы [19, 20, 
29, 82, 84, 85, 88, 95]. Сочетание МДП- и биполярных 
транзисторов в интегральных схемах пока ограничено 
трудностью интегрального исполнения такого сочетания 
в едином технологическом цикле [38]. По ряду пара­
метров (стабильность, шумы, быстродействие, напряже­
ние смещения, входные токи, линейность) усилители 
с применением дискретных ПТ превосходят современные 
интегральные усилители [71].

Анализу комбинированных каскадов посвящен ряд 
работ [1—5, 21, 38]. Наиболее полно рассмотрены во­
просы обеспечения режима по постоянному току, шумо­
вые характеристики и частотно-избирательные свойства

Рис. 3 2. Варианты схем согла­
сования уровней по постоянно­
му току в каскаде с общим 
эмиттером



Рис 3 3. Схемы усилителей (УПТ) 
ОИ—ОЭ (а), ОС—ОЭ (б), ОИ— 
ОБ (в)

каскадов. В то же время мало исследованы такие важ ­
ные характеристики, как температурная стабильность 
и дрейф, стабильность по переменному току, импульсные 
характеристики. Третья и четвертая главы посвящены 
рассмотрению этих вопросов.

3.2. Установившийся режим

Усилительные каскады наиболее удобно рассчиты­
вать с помощью эквивалентных схем. Например, в экви­
валентной схеме усилителя ОИ—ОЭ для расчета в об­
ласти установившегося режима и малых времен [83] 
(рис. 3.4) биполярный транзистор представлен Т-образ­
ной эквивалентной схемой, в которой р(р) = р / (1 - |-  
+  pip) — операторный коэффициент передачи тока ба­
зы. Схема на рис. 3.4 справедлива и для ПТ, и для 
МДП-транзисторов с закороченной на исток подлож­
кой !).

Параметры каскадов. Коэффициент усиления по на­
пряжению комбинированных каскадов определяется 
произведением коэффициентов усиления первого и вто-

Соответственно и расчетные формулы установившегося и пе­
реходного режимов для рассматриваемых вариантов соединения ПТ 
и БТ одинаково приемлемы для ПТ и МДП-транзисторов.



Рис. 3.4. Эквивалентная схема усилителя ОИ—ОЭ для установивше­
гося режима и области малых времен

Т а б л и ц а  3.1
Формулы для расчета коэффициентов усиления комбиниро­

ванных каскадов в установившемся режиме

Тип
схемы Ки 1 *£/2

О И  —  О Э
Явх!

•S  (Яс || Явхг)
РГк(Я к1|Я „)

Я г  +  Rbx\ Явхг

О С  — О Э Явх1 5  (Яи II Явх2) РТк (Як II Ян)

Я Г +  Я ВХ1 1 -f“ *5  (# и || Явхг) Явх2

О И  —  О Б Я в Х 1 С  /  D  II D  Ч а Тк (Як II Ян)
Я р +  ЯВХ1 ^  (Яс II Явхг) Явхг

01ао

Я в Х 1 (Яи II Явхг) а Тк (Як II Я н)

Яр +  Явх1 1 +  S  (Rn || Явхг) Явхг

О И  —  ОК Я ВХ1 (1 +  PYk) (Яэ II Ян)

Я г  + Я ВХ1 ЯвХ2

О С - О К ЯвХ1 (Яи || Я вхг) (1 +  РТк) (Яэ II я„)
Я г +  Я ВХ1 1 +  5  (Rh || Явхг) Явх2

П р и м е ч  а н и е



рого каскадов (K u = K v iK u 2)• Достаточно строгие фор­
мулы для расчета их коэффициентов усиления приведе­
ны в табл. 3.1 [83, 86, 89, 90].

Входное сопротивление схем на рис.. 3.1 практически 
равно сопротивлению режимного резистора в цепи за ­
твора Я в х = $ з -

Выходное сопротивление исследуемых схем опреде­
ляется следующими формулами [83, 86, 89, 90]:

# в ы х = [ г* к ( 1 +  ТбР)] II Як для схем О И — О Э, О С — О Э ; 

Я в ы х = [ гк ( 1 — Тэ°0] II Для схем ОИ — О Б, О С  — О Б ;

Здесь коэффициенты токораспределения в базовой и 
эмиттерной цепях БТ (уб и уэ) рассчитываются из соот­
ношений

уъ=Гэ1 (ЯВых1+/'э+Гб) для схем ОИ—ОЭ, ОС—ОЭ;
Уэ=Гб/ (Явых1+/'э+/'б) для схем ОИ—ОБ, ОС—ОБ;
Уб: = (^э4'Яэ11Ян) / (|Явых1+7’б-(-7’э+Яэ||Ян) для схем
ОС—ОК, ОИ—о к .

Выходное сопротивление первого каскада Я Вых1, входя­
щее в выражения для коэффициентов уб и уэ, определя­
ется формулами

#вых1= Я с  для схем ОИ—ОЭ, ОИ—ОБ, ОИ—ОК;
Явых1= Я и|| (1/-S) для схем ОС—ОЭ, ОС—ОБ, 
ОС—ОК.
При ориентировочных расчетах комбинированных ка­

скадов в установившемся режиме и в области малых 
времен (табл. 3.2) можно пренебречь шунтирующим 
действием сопротивлений гся и г *к. Кроме того, можно 
считать R c> г б+ г э, Я и >/-б+гэ, ргэ> г б [83, 86, 89, 90].

Большой интерес для разработчиков аппаратуры 
представляет вопрос достижения максимального усиле­
ния в усилительных каскадах. Используя данные 
табл. 3.1 и переписав формулу для Ки схемы ОИ—ОЭ 
в виде

tr __ Аз____ SPTk (RK || RH)
U tfr +  Яз 1 +  Явхг/#ВЫХ1 ’

можно видеть, что наряду с такими параметрами, как 
•S, Р, Ян, на коэффициент усиления оказывает влияние 
соотношение между входным сопротивлением второго 
7 - 2 7 3  97

R3 для схем ОС—ОК, ОИ—ОК.



Формулы для ориентировочных практических расчетов 
параметров комбинированных каскадов в установив- 

шемся реж им е

Тип схемы Ки ЛВЫХ

ОИ — ОЭ sp (Як II Ян) Як

ОС — ОЭ
Sp (Як II я „ ) 

1 +  5ргэ Як

О И — ОБ ^ (Як || Ян) Як
ОС — ОБ s (Як II ян) Як
ОИ — ок 5 ЯС Яс/Р +  гэ

ос — ок SR„
1 +  SR„ w + r 3

каскада RBx2 и выходным сопротивлением первого каска­
да Явыхи Для получения наибольшего усиления в рас­
сматриваемых схемах необходимо, чтобы между выход­
ным сопротивлением первого каскада и входным сопро­
тивлением второго каскада имело место соотношение 
#вх2< !#вых1. Предельный коэффициент усиления по на­
пряжению схемы ОИ—ОЭ получится при R3-*~0 0 , /?с- > оо, 
# к->-оо, ^п р ед =5 /*к (rK —  сопротивление коллек­
торного перехода в схеме с общей базой).

Предельный коэффициент усиления для современных 
транзисторов может достигать величин порядка десят­
ков тысяч и более. Проведя аналогичное исследование 
коэффициентов Ки для схем ОС—ОЭ, ОС—ОК> 
ОИ—ОБ, ОИ—ОК, нетрудно убедиться в справедливо­
сти приведенной выше рекомендации по достижению 
максимума усиления и для них1).

Сравнение каскадов в установившемся режиме. Ана­
лиз формул установившегося режима (табл. 3.1) под­
тверждает, что наибольшим усилением по напряжению 
из шести комбинированных каскадов обладает каскад 
ОИ—ОЭ (типичные значения коэффициента усиления

Реализация ' неравенства / ? в « < # в ы х 1 в каскадах ОИ—ОБ, 
ОС—ОБ не представляет проблемы, ибо входное сопротивление вто­
рого каскада у них обычно лежит в пределах единиц — десятков ом.



с использованием современных транзисторов лежат 
в пределах 50 . . .  500). Схемы ОС—ОЭ и ОИ—ОБ да­
ют усиление, меньшее соответственно в 2 . . .  10 и в де­
сятки раз.

Усилитель ОС—ОБ практически обеспечивает такое 
же усиление, как и ОИ — ОБ, и отличается от последнего 
только полярностью выходного напряжения (она совпа­
дает с полярностью входного). Усиление схемы 
ОИ—ОК — одного порядка с усилением схемы ОИ—ОБ.

Пример. Если при построении комбинированных каскадов в ка­
честве ПТ взять транзистор КП305Д (5 = 5  мА/В), а в качестве 
БТ — транзистор ГТ313Б ($=100, гэ= 2 5  Ом), то при сопротив­
лениях R r= l  МОм, Rh=2  кОм, /?с=Л к=2,1 кОм, R3=10  МОм по­
лучаются следующие коэффициенты усиления: Ки=205  (схема
ОИ—ОЭ), №7=31 (схема ОС—ОЭ), Ки=Ъ (схема ОИ—ОБ), 
/Сгг= 1 0  (схема ОИ—OK), /Ci7= 0 ,8  (схема ОС—ОК).

Из всех шести схем только в двух (ОС—ОК и 
ОС—ОЭ) имеется местная отрицательная обратная 
связь по переменному и постоянному току в обоих ка­
скадах. Поэтому эти схемы обладают лучшей стабиль­
ностью, чем остальные. Усилители ОИ—ОЭ и ОИ—ОК 
имеют местную обратную связь по переменному и по­
стоянному току только во втором каскаде. В каскадах 
ОС—ОБ, ОИ—ОБ обратная связь практически отсут­
ствует.

3.3. Температурный дрейф 
и его компенсация

Наибольшее значение температурный дрейф имеет 
для усилителей постоянного тока и интегральных уси­
лителей. Поскольку в них, как уже отмечалось, в на­
стоящее время чаще применяется сочетание ПТ и БТ, 
чем МДП-транзисторов и БТ, то ниже рассматривается 
температурный дрейф в каскадах, использующих только 
первое сочетание.

Как было показано в гл. 1, температурные коэффи­
циенты тока стока а / и крутизны аs полевого транзи­
стора в зависимости от напряжения смещения затвор— 
исток могут быть положительны, отрицательны или рав­
ны нулю. Это позволяет в комбинированных каскадах 
получить взаимную компенсацию температурных изме­
нений токов или коэффициентов усиления ПТ и БТ. Ни­
же определяются условия, при которых возможна такая 
компенсация.



Усилители общий сток — общий эмиттер, общий 
сток — общий коллектор. Схемы ОС—ОЭ и ОС—ОК об­
ладают более , высокой температурной стабильностью, 
чем остальные, из-за наличия местных отрицательных 
обратных связей. Наличие этих связей несколько услож­
няет анализ температурного дрейфа этих каскадов по 
сравнению с другими. Поэтому ниже подробно рассмо­
трены именно эти схемы. Остальные схемы можно про­
анализировать аналогично, и их анализ в книге не при­
водится, а даются только конечные результаты и вы­
воды.

Как правило, режимный ток ПТ (даже в микроре­
жиме), а также изменения этого тока с температурой 
во много раз превышают тепловой ток БТ (/КБО)] и его
температурные изменения, особенно для кремниевых 
БТ. Поэтому в дальнейшем ток / КБ0 не учитывается.

Ток, протекающий в выходной коллекторной цепи 
усилителя ОС—ОЭ, определяется выражением1)

1к—$у1с> (3.1)
где / с — режимный ток ПТ; y—Rnl {Rk +  Rbx2) — коэф­
фициент токораспределения2).

Кроме того, в дальнейшем не учитывается ток затво­
ра ПТ и его температурное изменение. Такое допуще­
ние не вносит существенной погрешности в получаемые 
выражения, если сопротивление в цепи затвора удовлет­
воряет условию R q^R 3o ( с м . § 2 .3 )— типичный случай 
работы ПТ. Более точные выражения для случаев, ког­
да R 3> R 3o1 можно найти в работе [33].

При определении температурной зависимости кол­
лекторного тока в каскаде ОС—ОЭ необходимо учиты­
вать стабилизирующее действие местных отрицательных 
обратных связей на изменение тока коллектора. Тогда 
температурный коэффициент тока нагрузки, определяе­
мый из выражения (3.1), будет равен

«/н =  ( Т О  (dIJdT ) =  aT!F 2 +  afJ F lt (3.2)

где a.T — (d$[dT)l$ — температурный коэффициент £); —

При анализе температурного дрейфа в комбинированных кас­
кадах подразумевается, что они работают ,с непосредственными свя­
зями

2) Шунтирующим действием сопротивлений гси и г *к при ана­
лизе температурного дрейфа можно пренебречь [33].
100



температурный коэффициент тока стока собственно ПТ 
(без учета действия ОС); +Sp /*3= F  — глубина
местных отрицательных ОС в первом и втором каска­
дах.

Для БТ характерно условие а т > 0 , поэтому, чтобы 
уменьшить температурный дрейф тока, необходимо вы­
бирать режим ПТ с отрицательным температурным ко­
эффициентом тока стока.

В схеме ОС—ОЭ с учетом температурного измене­
ния напряжения на эмиттерном переходе биполярного 
транзистора Л/Убэ температурный ‘ коэффициент тока 
стока

I о  о  ' ^ЗИa (J
ъ — a ^аи ^ п 1Г77 9'с *  О̂ТС ' з̂и

где | и ш | =  | Есм | — | t/эб | — напряжение смещения за ­
твор — исток.

Если полупроводниковый материал полевого и би­
полярного транзисторов одинаков, можно считать

cIU qq I dT 'zszU от oO>u= = d  U от с/ d T \

тогда

X  =  ац +  4аС/ W a d ( U OTC —  U J } .  (3.3)

Относительный температурный коэффициент крутизны 
можно аналогично а. получить в виде

С

«5 =  ^  +  2 ^  [U0J ( U 0TC- U J ] .  (3.4)

Величина и знак коэффициентов af и as определяются
величиной напряжения смещения Um. При напряжениях 
смещения, близких к напряжению отсечки, коэффициенты 
а и as всегда положительны. Следовательно, при таком

С

режиме (область микротоков) невозможно обеспечить 
компенсацию температурного изменения коэффициента 
усиления р, поскольку коэффициент ат также положите­
лен. С уменьшением напряжения U3U преобладающую 
роль начинает играть отрицательный температурный ко­
эффициент а и при определенном значении напряже­
ния смещения становится возможной полная компенса­
ция температурной нестабильности выходного коллек­
торного тока. Соответствующее значение напряжения



Usao можно найти из выражения (3.2), положив а = 0  и
/ Н

используя (3.3):
з̂ио =  [ 1 +  4% / (аг +  *,*)] f/orc- (3.5)

При отклонении от режима полной температурной 
компенсации относительное изменение коллекторного то­
ка можно определить по формуле

4 ^  =  « , Д Г =  ц " ~ ц “  АГ.*к г  U отс— 1УЗИ
Приведенный ко входу температурный дрейф каска­

да ОС—ОЭ по напряжению равен
^ д р = 7 .  (®„ +  аг ) (^ЗИ. —  С/зи).

Отсюда видно, что величина дрейфа линейно изме­
няется с изменением напряжения на затворе, а коэффи­
циент пропорциональности определяется только темпе­
ратурными коэффициентами аг и ^  и практически не
зависит от внешних параметров схемы (напряжения пи­
тания и сопротивлений).

Для выбранного типа БТ (т. е. для заданного зна­
чения ат) минимальный температурный дрейф коллек­
торного тока может быть получен только при опреде­
ленном значении напряжения U0тс ПТ. В противном 
случае любым изменением режима работы ПТ не уда­
ется добиться полной компенсации температурного 
дрейфа ПТ и БТ.

Если для компенсации дрейфа ограничить диапазон 
регулировки напряжения t/3H значениями и ш= 0 и U3и=  
= 0 ,5 £ /Отс (в этом диапазоне крутизна ПТ уменьшается 
не более чем вдвое по сравнению с максимальным зна­
чением Smax), то для получения минимального дрейфа 
тока /к нужно выбирать ПТ, у которого модуль напря­
жения отсечки лежит в пределах

4 d U m c / d T  

“ ,д. +  аГ
Ш ж /dT
“ц. "Н “г

Эта область допустимых значений U0тс для кремниево­
го ПТ с каналом p-типа выделена на рис. 3 .5 .

Максимальный ток стока ПТ и напряжение питания 
должны удовлетворять следующим условиям:

'm a x  <  { ( d V ^ d T ) ! ^  +  а ,) ] 1, ( 3 . 6 )

( 2  — 3 )6 Г ОГС< С / ИП< £ / СИДОП. ( 3 . 7 )



Рис. 3.5. Области допустимых значений <70тс, при которых можно 
обеспечить компенсацию температурного дрейфа БТ путем выбора 
соответствующего режима работы ПТ

В табл. 3.3 приведены значения напряжений отсечки 
ПТ с каналом p-типа, используемых для сочетания с не­
которыми типами БТ.

Экспериментальные зависимости выходного тока от 
температуры (рис. 3.6,а) хорошо согласуются с расчет­
ными в диапазоне температур —2 0 . . .+ 6 0 °С .  Отклоне*

Рис. 3.6. Экспериментальные точки и расчетные зависимости тока 
нагрузки (а) и коэффициента усиления (б) каскада ОС—ОЭ от тем­
пературы для БТ типа МП116 и ПТ типа КП101 с U0Tс—2 В.
; ) ^зи^зио^0’6 В> 0м; *> ^зи^зисГ0’6 в’ 0м« V и3«-
- 0 2 U orc +  Un 0 . /?з“ Ю7 Ом



Допустимые значения напряжений отсечки ПТ (в вольтах),
в комбинированных

Тип биполярного тран­
зистора

Температурный коэффи­
циент aj, 1 0~з/°С при 

Г = —40°С ... + 8 0 °С
ос—оэ,

а г = 0  
н

КТ301 ...КТ301Ж 5,3 3 < £ / о г с < 6
МП20 4 , 8 2,5 <t/OTC <6

МП111 ... МП113 6,3 4>7 <£/отс <9,4
МП114 ... МПЦ5 7,2 16<t/OTC<32

МП116 1,2 1,2 < Уотс <2,4

ния при температурах —40 и +80 °С  объясняются зави­
симостью ат от температуры вблизи этих значений. Пои 
проведении эксперимента к биполярному кремниевому 
транзистору типа МП116 с а г  =  1 , 2 5 -  10-3/°С  согласно 
табл. 3.3 подключали полевой транзистор К.П101 с на­
пряжением отсечки Uот с = 2  В .

Температурную нестабильность коэффициента усиле­
ния по напряжению можно найти из выражения для Ки 
(см. табл. 3.1):

aK— {dK uld .T)/K u=(as+ai )/F .
При условии Яз^Язо, когда можно не учитывать дей­

ствие тока затвора (см. ■§ 2.3), возможен режим рабо­
ты ПТ, при котором коэффициент усиления каскада не 
зависит от температуры. Напряжение соответствую­
щее этому режиму, определяется формулой

^зш == [1 ~\~%аи1 (Я(1,"Ь яг)1 ^отс- (3-8)

Напряжение отсечки ПТ, как и в предыдущем слу­
чае, ограничено сверху и снизу:

Эта область допустимых значений £/0тс для кремниевых 
ПТ с каналом p-типа показана на рис. 3.5, а в табл. 3.3 
для конкретных транзисторов приведены значения на­
пряжений отсечки ПТ, используемых для сочетания с не­
которыми типами БТ, которые необходимы для получе­
ния стабильного коэффициента усиления каскада (ак=  
- 0).



при которых возможна компенсация температурного дрейфа 
каскадах

Тип схемы

ос—ок | ои—оэ, ои—ок

р >! И О a / = 0
a K  = 0

1 . 5 < t / OTC< 3 1 >5 <C^otc 3 0,7 U oTc <  1,5
1 ,3 < W 0TC< 2 ,6 1,3 < t / 0TC < 2 ,6 0,6 <  fy0TC <  1,3
2 , 4 < t / OTC< 4 ,8 2,4 <^f/OTC 4,8 1 .2 <  t/0Tc <  2,4

8 < t /OTC< l6 8 < t /OTc<16 4 <C ^ otc ®
0,6 < t / OTC <  1,2 0 , 6 <  C/отс <  1.2 0 .3 < t /o r c < 0 ,6

При отклонении от режима температурной компенса­
ции коэффициента Ки его относительное изменение мож­
но определить по формуле

ЬКц “ц, +  аТ Уз«1 — З̂И д гр
F и ^ - и ш •

Сравнивая выражения (3.5) и (3.8), легко получить 
соотношение — Uш0—1)0̂ -

Отсюда следует, что в схеме ОС—ОЭ невозможно 
одновременно получить минимальный дрейф тока на­
грузки и высокую стабильность коэффициента усиления 
при одном и том же напряжении смещения Этот 
вывод подтверждается экспериментально (рис. 3.6 и 3.7). 
Из рисунков видно, что в режиме, когда температурный

Рис. 3.7. Экспериментальные точки и расчетные зависимости коэффи­
циента усиления (а) и тока нагрузки (б) каскада ОС—ОЭ от тем­
пературы для БТ типа МП116 и ПТ типа КП101 с UОте=0,75 В.
'>  у зи 1 = и з и о = 0 ’4  в - Л з ” 107 О м : 2 > ип - и»ч-°-* в - * з = 103 ° м = 3 > Ц , » -
“ О ^ э и !-  *3=><>7 Ом



Тип схемы
Относительное изменение 

выходного тока 
А///

Относительное изменение коэффици­
ента усиления

ЬКи/Кц

ОИ — ОЭ
, , ч З̂ИО ^ЗИ д гг
(au ,+ a r) П __П А/Г и <УТС--и ЗИ

. ^ЗИ1 — ^зи д н*
(att +  ar) II -111 Д/СУотс-- U3Vl

ОС — ОЭ
/a r + a  \ U3m— U3ll a jX”b a7' ^зи1 ^зи
[  F  )  и 0ТС- и зи F  и  отс ^ЗИ

ОИ — ОБ З̂ИО ^ЗИ * 'Т' 
°V t fo T c - t /зи

^ЗИ1 ^зи . т
V  t/ о т с - ^ з и

ОС — ОБ <VA т ос̂ А Т

ОИ— ОК V ^зио ^зи
(au,+ar) п  __и  ьтН* с/отс--^зи

(  , аТ \ ^зи1 ^зи ж#г
V V + ~ j  umc- u m ЛГ

ОС — о к
ау.+ат ^зио ^зи ajx“j“a7’ ^зи1— ^зи ^

F ^отс--^зи F U отс — ^зи

Пр и меч ан ие .  f » I + S 3 r9 (для ОС—ОЭ); (для ОС—ОК);

дрейф тока минимален и не превышает 5% (в темпера­
турном диапазоне —2 0 . . .  + 6 0 °С ), нестабильность ко­
эффициента усиления АКи/Ки составляет 30%. В режи­
ме же, когда температурная нестабильность коэффици­
ента усиления не превышает 1%, дрейф тока нагрузки 
'Л/к//к составляет 40%.

Анализ температурного дрейфа тока и нестабильно­
сти коэффициента усиления в каскаде ОС—ОК почти не 
отличается от приведенного выше. Полученные анали­
тические выражения даны в табл. 3.4.

Усилители общий исток — общий эмиттер, общий 
исток — общий коллектор. Анализ температурного дрей­
фа этих схем аналогичен проведенному выше. Формулы 
для определения температурного дрейфа тока нагрузки 
и относительного изменения коэффициента усиления 
приведены в табл. 3.4.



дрейфа в комбинированных каскадах

+ 9я„/яс (дда ои—ок).

Чтобы получить минимальный температурный дрейф 
тока нагрузки и высокую стабильность коэффициента 
усиления, необходимо для каждого типа БТ выбирать 
полевой транзистор из группы, в которой величина на­
пряжения отсечки заключена в следующих пределах 
(рис. 3.5):

для получения минимального дрейфа выходного тока 

< U  <<-'отс ^

для получения стабильного коэффициента усиления

Максимальный ток стока полевого транзистора и на­
пряжение питания определяются выражениями (3.6) и 
(3.7).



Например, .если выбран биполярный транзистор ти­
па МП113 ((3=30, /к max—20 мА), имеющий температур­
ный коэффициент аг=5 ,4-10~3/°С , то для получения ми­
нимального температурного дрейфа тока нагрузки в ка­
скаде ОИ—ОЭ совместно с ним должен быть выбран 
ПТ с каналом p-типа, напряжение отсечки которого за ­
ключено в пределах 1,9В^/У0тс<3,8  В. Максимальный 
ток стока не должен превышать значения / т ах=1,7 мА. 
Возьмем ПТ типа КП103К, имеющий f/0T c=3B , / та* =  
= 1 ,5  мА, S = 1  мА/В. Оптимальное напряжение смеще­
ния для случая Л / / /= 0  согласно формулам табл. 3.4 
есть Uзио=1,1 В, при этом / с= 0 ,6  мА, S = 0 ,6 3  мА/В.

Усилитель общий исток — общая база. Температурный 
дрейф выходного тока и нестабильность коэффициента 
усиления этого каскада полностью определяются пара­
метрами ПТ. Соответствующие формулы приведены 
в табл. 3.4. Для получения минимального температур­
ного дрейфа тока коллектора и высокой стабильности 
коэффициента усиления необходимо, чтобы напряжение 
отсечки ПТ лежало в пределах (рис. 3.5):

для получения минимального дрейфа выходного тока

для получения стабильного коэффициента усиления

dUpjc/dT I ^  ^  I 2dU(yrc/dT

< v  I OTĈ I  V  

Если напряжение смещения U3m =  Uт с ( \- \- 2 Яу/ a J ,
то ток стока, равный току коллектора, не будет зави­
сеть от температуры. Если ж е t/3m= l / OTC (I + 2 а у/а ), то

коэффициент усиления каскада, определяемый величи­
ной крутизны стокозатворной характеристики, не будет 
зависеть от температуры. Максимальный ток стока ПТ 
и напряжение смещения Е§ необходимо выбирать из 
условий

( 2 - 3  )Um < E , < U a m .

Например, для БТ типа МП113 (р = 3 0 ,  /Кт а х = 2 0  мА, 
а г = 5 ,4 - 10_3/°С) нулевой температурный дрейф токана- 
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грузки можно получить, если взять ПТ с каналом р-ти- 
па и параметрами U0тс и /max, лежащими в пределах:
0,57 B ^ f / 0T c^l,14 В и / шах< 2 2  мА. Экспериментальные 
данные для ПТ типа КП101Г при U0тс=0,8  В и U3и— 
=  {/зи0= 0,25 В следующие: / (^ = 1 0 , 1 = 4  мА, А // /  =  1 %, 
АКиIКи=40%  в диапазоне температур —4 0 . . .+ 8 0 °С .

Усилитель общий сток — общая база. Особенностью 
усилительного каскада ОС—ОБ являются большой тем­
пературный дрейф тока нагрузки и значительная неста­
бильность коэффициента усиления по сравнению 
с остальными каскадами на ПТ и БТ. Это объясняется 
тем, что в таком каскаде температурное изменение на­
пряжения на эмиттерном переходе Д£/Эб биполярного 
транзистора полностью компенсирует изменение напря­
жения отсечки ПТ и как температурный дрейф тока на­
грузки, так и нестабильность коэффициента усиления 
определяются в основном нескомпенсированным изме­
нением подвижности основных носителей в канале. Фор­
мулы для определения температурного дрейфа тока на­
грузки и коэффициента усиления приведены в табл. 3.4.

Сравнение комбинированных каскадов по температур­
ному дрейфу. В результате анализа температурного дрей­
фа комбинированных каскадов можно заметить, что из 
шести возможных вариантов во всех, кроме ОС—ОБ, 
существует такой режим работы, при котором темпера­
турный дрейф выходного тока и напряжения или неста­
бильность коэффициента усиления равны нулю.

В каскаде ОИ—ОБ температурный дрейф тока и не­
стабильность полностью определяются характеристика­
ми ПТ и практически не зависят от биполярного тран­
зистора. Поэтому режим работы ПТ, при котором ста­
билен выходной ток или коэффициент усиления всего 
каскада, совпадает с режимом, при котором соответст­
венно стабильны ток стока или крутизна ПТ.

В каскадах ОИ — ОЭ, ОИ — ОК, ОС — ОЭ и 
ОС — ОК для компенсации температурного дрейфа вы­
ходного тока и напряжения или температурной неста­
бильности коэффициента усиления АКи/АТ при выбран­
ном типе БТ надо соответствующим образом выбирать 
тип ПТ (см. рис. 3.5) и его режим работы согласно 
табл. 3.4. При этом при использовании одного и того 
же БТ требуемая величина напряжения отсечки ПТ для 
каскадов ОИ — ОЭ и ОИ — ОК меньше, чем для каска­
дов ОС—ОЭ и ОС—ОК.



При отклонении от режимов температурной компен­
сации наилучшей температурной стабильностью из-за 
действия местной отрицательной обратной связи обла­
дает схема ОС — ОК.

Приведенные выше выводы справедливы и для ка­
скадов, использующих сочетание МДП-транзисторов и 
БТ, если можно не учитывать влияние подложки.

3.4. Переходные процессы

Анализ переходных процессов в области малых вре­
мен. В области малых времен работа комбинированных 
усилителей с достаточной точностью описывается опера-

Т а б л и ц а  3.5
Формулы для расчета параметров комбинированных каскадов  

в области малых времен

Тип схемы Та

о и - о э (*г II *з) [Ср “Ь £*ЗИ “Ь 
+  C9C(1 + K 'U{)]

^  +  Ck ( \ + ^ ) ( R k \\Ru)

Yk 1 +  ТкУбР

ОС—оэ (Rr || R3) (Сг “Ь C m /F  1+
+  ^зс)

^  +  Ск (1 +  р)(/?к ||У?„) 
Тк 1 +  YkY6P

0
 

£ 1 о сл (Rr II R3) [^г ~Ь ^зи “Ь 
+  Сзс( 1 + * 0Ш)]

‘са +  [Ск+Сн(1 -Гэа)]Х 
X (R k II Rh)

Чк 1 — ТкУэ00

ОС-ОБ (RrWRs) [Cr +  C3J F 1+  
+  Сзс]

\  ”Ь [^к +  (1 — Y3a) ]X
X  (Rk II Ян)

Yk 1— YkYs01,

с S 1 о (Rr II R3) [Сг +  с зи +  
+  Сзс( \ + к ° ш )}

^ + С ’к (1+Р )Х  
X  IR9 II Rr II (гб +  B̂bixi)] 

Yk 1 +  YkY<#

о с - о к (RrWRs) (Сг +
+  ^зи/^1 +  Сзс)

0 +  iO X  
X  [Rs II Rh II (гб +  b̂hixi)] 

Yk i +  YKY6p

Примечание .  K°u\=Kui (ffr=0); Л =1+5(К И1|ЯВХ2).



Таблица 3.6
Формулы для  ориентировочных, практических расчетов 

параметров комбинированных каскадов в област и малых времен

Тип схемы *« 'Са

ОИ—ОЭ Я г[С г +  ^зи +  Сзс (1  +  S y  9)]
^  “Ь к̂Р (Як II Ян) 

1 +  Р (/*э/Яс)

ОС—о э # г ( С г  +  1 + Spr9 + С^ )
“Ь СкР (Rk II Ян) 

1 +  5ргэ

О И -О Б Я г (^г +  £*зи +  ^зс) \  +  (Ск +  Сн) (Як II Ян)

ОС—ОБ Яр (Сг -f- Сзи -f- Сзс) +  (Ск Сн) (Як II Ян)

ОИ—ОК Яг [Сг +  Сзи +  .Сз с (1  +  SRC)]
+  Ск|Я„

1 +  Р (Ян /Яс)

ОС—ок Яг [Сг +  Сзи/ (1 +  5/?и) +  Сзс] + С кр [Ян II (1/5)] 
1 +  S$RK

торной 
89, 90]

переходной характеристикой вида [83, 86,

h ( p )  = (1 +  рТэкв +  Р2? 2э к в ^ ) (3.9)
где Тэкв == т 1 —j—С2 — эквивалентная постоянная времени 
усилителя, включающая постоянные времени первого и 
второго каскадов; т = г ° 1Т2/тЯэкв — коэффициент режима, 
t ° i = t i ( P = 0 ) .

Достаточно строгие расчетные формулы для области 
малых времен сведены в табл. 3.5, а упрощенные фор­
мулы— в табл. 3.6.

Касаясь переходных процессов, надо отметить, что, 
как правило, в схемах ОИ — ОБ и ОС — ОБ величина 
S#bx2”C 1 из-за низкого входного сопротивления каска­
да с общей базой, в результате чего переходная харак­
теристика для них приобретает вид

/ г ( р ) = [ ( 1 + р т 1) ( 1 + р т г )]—4,
где

■'i = =  (Rr II # 3) (^г Н-  Q h ~Ь £ 3с);

^ = \ + ( C K+ Q ( * J K « ) .



Таким образрм, в отношении переходных процессов уси­
лители ОИ — ОБ и ОС — ОБ практически обладают 
одинаковыми возможностями.

Из анализа функции h(p) вытекает, что коэффици­
ент режима m для каскадов ОИ — ОЭ, ОИ — ОБ, 
ОС — ОБ и ОИ — ОК ограничен условием 0,25. Это 
означает, что с точки зрения переходных процессов 
в указанных схемах возможен только монотонный ре­
жим без выбросов [83, 86, 89, 90].

В каскадах ОС — ОЭ и ОС — ОК возможен аперио­
дический ( т < 0 ,2 5 ) ,  критический (т = 0 ,2 5 )  и колеба­
тельный (т > 0 ,2 5 )  режимы. Критический режим, со­
ответствующий минимальной длительности переходного 
процесса при отсутствии выбросов, реализуется при сле­
дующем соотношении между постоянными времени ка­
скадов У:

тг/т, =  2и — 1 ± 2 \ /Гк ( ’Л— 1), 
где

— Cr +  C3a/F \  +  C3c р 0 __р
* “  Ср +  Сзи/ f .  +  c -  • * « - М р — °J-зс

Время нарастания фронта выходного импульса в мо­
нотонном режиме определяется с помощью формулы

/B= 2 , 2 t 8I(B^ l  —  2  т ,

или приближенно /н ^ 2,0 (т1+ тг).
Быстродействие комбинированных усилителей без 

общей ОС при использовании современных транзисто­
ров находится в пределах микросекундного диапазона. 
Типичное значение длительности фронта /н при RT=  
= 1  МОм и Сг= 0  с использованием МДП-транзисторов 
лежит в пределах от 1 . . .  2 до 10 . . .  20 мкс, а при при­
менении ПТ от 10 . . .  20 до 100 . . .  200 мкс.

Пример. Комбинированные каскады, построенные на ПТ типа 
КП305Д ( S = 5  мА/В) и на БТ типа ГТ313Б № =100, гэ= 25 Ом) 
при значениях # г= 1  МОм, RB= 2  кОм, Rc= R K—2,l кОм, R3=  
=  10 МОм и емкости Сг= 0 имеют следующие параметры: t„=  
= 8 ,8  мкс, Ки= 205 (схема ОИ—ОЭ), fH= l ,3  мкс, /Со=31 (схема 
ОС—ОЭ), <н= 6 ,3  мкс, Kv= 5 (схема ОИ—ОБ), /П= Ю ,3  мкс, К и =  
=  1 0  (схема ОИ—ОК), *н=0,9 мкс, /Со-“ =0 ,8  (схема ОС—ОК).

Приведенное соотношение является результатом решение 
уравнения реализации критического режима (х2/т  i)2—2 (T2/T i)X  
X (2ч—1) +  1 = 0 .



Характерным для комбинированных усилителей при 
работе от датчиков с высокими значениями Яг является 
режим, при котором T i^ T 2. В этом случае переходная 
характеристика усилителей принимает простой вид:

а ее оригиналом является экспонента
h ( t ) = 1—exp (—t in ) .
Анализ переходных процессов в области больших вре­

мен. Переходные процессы в области больших времен 
в комбинированных усилителях, когда они используют­
ся в качестве усилителей переменного тока, не имеют 
существенной специфики и могут быть легко описаны 
с применением известной общей методики анализа уси­
лительных схем в этой области [7, 39, 40]. Так, спад 
плоской вершины импульса бс в схемах на рис. 3.1 опре­
деляется формулами

Здесь 6i и 62 — спады, вносимые входной и выходной це­
пями усилителей; 8и, бэ, 6б — спады, вносимые истоковой,. 
эмиттерной и базовой цепями. Спады отдельных цепей 
находятся из выражений

'6i =  ̂ h/Ti, 62 =  ̂ и/Т2,
би== и̂/Ти>
бэ— ^и/Тэ, 6б=^и/тб ,

а постоянные времени этих цепей в области больших, 
времен записываются в виде

— выходное сопротивление со стороны истока для схем*

h ( p ) = \ l  (1 + р п ) ,

8c =  S, +  89 +  S,
8с==81 +  8и“|_8б + 8*

(О И -О Э ), 
(ОС — ОЭ), 
(ОИ — ОБ), 
(ОС — ОБ), 

( О И - О К ) ,  

(ОС — ОК).

8с = 81+г>б+&2

3 С =  8 1 + 8 и + 8 2

Sc =  S1 +  8a

Тб—  (Л вы х б \ \Я 'б № б )С о ,
где

ОИ — ОЭ, ОИ — ОБ, ОИ — ОК;



J? В̂ЫХ1 +  r6 +  r9 „
ВЫХ ® l'+P  ' *

—  выходное сопротивление со стороны эмиттера для 
схем ОИ — ОЭ, ОС — ОЭ;

•Явых (^ “НЯвыхО 0~ЬР)

— выходное сопротивление со стороны базы для схем 
ОИ — ОБ, ОС — ОБ.

Для уменьшения спада плоской вершины импульса 
надо, как известно, увеличивать постоянные времени це­
пей, вносящих искажения, что прежде всего достигается 
увеличением емкостей разделительных и блокирующих 
конденсаторов С  и  С 2, С И, С э, Сб.

Сравнение каскадов ло быстродействию. Сравнивая 
усилители в условиях, при которых решающее влияние 
на переходные процессы в области малых времен имеет 
входная цепь *), можно убедиться, что наивысшим бы­
стродействием обладает схема ОС — ОК. Это объясняет­
ся наличием сильной местной обратной связи в первом 
каскаде, которая компенсирует емкость затвор — исток— 
наибольшую из емкостей ПТ. Выигрыш в быстродейст­
вии данной схемы по отношению к остальным составля­
ет от 1,5 до 10. Второе место занимает схема ОС — ОЭ, 
в которой компенсация емкости затвор — исток обеспечи­
вается в меньшей степени из-за меньшей глубины мест­
ной обратной связи в первом каскаде. На третьем месте 
находятся схемы ОС — ОБ и ОИ — ОБ.

Практической иллюстрацией сравнительного быстро­
действия рассматриваемых схем может служить приве­
денный выше пример. Из него следует, что при данных 
условиях схема ОС — ОК превосходит по быстродейст­
вию схему ОС — ОЭ в 1,4 раза, а схемы ОИ — ОБ, ОИ— 
ОЭ и ОИ — ОК — в 7 . . .  10 раз.

Из сравнения основных типов комбинированных кас­
кадов можно получить следующие рекомендации по их 
применению в усилителях с высокоомными датчиками 
сигнала.

Каскад ОИ — ОЭ целесообразно применять, когда 
первоочередным является требование высокого усиления. 
По температурной стабильности этот каскад имеет сред-

*> Такое условие оправдано тем, что в типовых случаях работы 
комбинированных усилителей от высокоомных датчиков сигнала 
наибольшую роль в быстродействии схемы играет первый каскад.



ние показатели, а по быстродействию занимает предпо­
следнее место. В устройствах с достаточно жесткими тре­
бованиями к стабильности и быстродействию целесооб­
разно применять каскад ОС — ОЭ. Он занимает второе- 
место по коэффициенту усиления.

Каскад ОИ — ОБ целесообразно применять, когда на 
первом плане стоят жесткие требования к развязке вход­
ных и выходных цепей. Коэффициент усиления и темпе­
ратурная стабильность его невысоки, а быстродействие 
среднее. В преобразователях импедансов целесообразно 
применять каскад ОС — ОК. Как и всякий повторитель 
напряжения, он имеет максимальные стабильность и бы­
стродействие, а также минимальный выходной импеданс*



Г л а в а  ч е т в е р т а я

Обратная связь в комбинированных 
усилительных каскадах

4.1. Обеспечение стабильности 
комбинированных усилителей

Стабильность усиления — важнейший показатель ра­
ботоспособности усилителя, и потому естествен интерес 
к ее обеспечению в схемах на ПТ и БТ. Особое место 
в  данном вопросе занимает инженерное прогнозирование 
стабильности, т. е. быстрая и достаточно точная ее оцен­
ка. Удобным математическим инструментом для этого 
является аппарат чувствительности [91, 93].

Метод чувствительности позволяет аналитически ис­
следовать закономерности обратной связи и получить 
практические рекомендации по повышению стабильно­
сти. При этом дестабилизирующее действие каждого па­
раметра схемы рассматривается отдельно, в результате 
чего анализ функции многих переменных сводится к рас­
смотрению нескольких функций одной переменной. Это 
существенно упрощает анализ и является несомненным 
достоинством данного метода. С помощью этого метода 
можно сравнить различные конфигурации обратной свя­
зи и выбрать оптимальный вариант схемы. Его удобно 
применять при предварительном исследовании новых 
разработок, когда отсутствуют исчерпывающие статисти­
ческие данные о новых элементах или схемах, что за ­
трудняет применение вероятностных методов.

Однако расчеты, использующие понятие чувствитель­
ности, не дают прямого ответа о стабильности схемы, 
поскольку чувствительность является дифференциальной 
величиной [91, 93], тогда как реально параметры актив­
ных элементов (самых важных элементов схемы) изме­
няются в широких пределах. Перед разработчиком вста­
ет вопрос: как связаны чувствительность и стабильность? 
Частично на этот вопрос можно найти ответ в рабо­
те [93], где он решен для простейшего случая одно­
го элемента схемы. Для п элементов зависимость меж­



ду чувствительностью и стабильностью не определе-

Коэффициент усиления комбинированных каскадов, 
подвергающихся дестабилизирующим воздействиям, мо­
жет быть записан как функция двух переменных К =  
= K ( S ,  р), где 5  — крутизна ПТ; р — коэффициент уси­
ления тока базы БТ. Тогда относительное изменение ко­
эффициента К можно выразить как

Здесь ° s ~  дК]К’ ор=  чувствительности по кру­

тизне S  и коэффициенту усиления тока базы ip. В силу 
того, что подавляющее большинство усилительных схем 
характеризуется пренебрежимо малой сквозной переда­
чей и, кроме того, для активных элементов тракта пря­
мой передачи выполняются условия теоремы билиней­
ности [93], чувствительности по S  и р можно записать 
в виде a s = l + ^ 5 ,  = 1 4 -В р , в которых А и В — коэф­
фициенты, не зависящие соответственно от 5  и р [91, 
92, 93].

После подстановки в (4.1) этих значений os и о? и ин­
тегрирования нетрудно получить

Индекс «нач» отражает начальные значения величин К, 
S , р (до воздействия), «кон» — конечные значения (после 
воздействия). Полученный криволинейный интеграл не 
зависит от пути интегрирования, так как его левая часть 
есть полный дифференциал. В результате интегриро­
вания по пути, показанному на рис. 4.1, соотношение 
^кон/Кнач примет В ИД

на [92].

(4.1)



Полученная формула отражает 
функциональную зависимость 
между стабильностью и чувстви­
тельностью комбинированных ка­
скадов. Она позволяет расчетным 
путем, минуя стадии макетирова­
ния и экспериментальных испы­
таний, прогнозировать стабиль­
ность усилителей — достаточно 
располагать справочными данны­
ми о стабильности ПТ и БТ и 
аналитическими выражениями 
чувствительностей схемы [92].

В силу того, что допущения, 
принятые при выводе выраже­

ния (4.2), справедливы для подавляющего большин­
ства линейных усилителей с обратной связью [93], фор­
мулу (4.2) можно обобщить на случай произвольной 
/г-каскадной схемы, руководствуясь при этом правилами 
математической индукции:

Рис. 4.1. График пути 
интегрирования для оп­
ределения связи между 
чувствительностью и 
стабильностью

Здесь Мь М2, . . Мп — элементы /г-каскадной схемы1).
Формула (4.3) позволяет рассчитать стабильность ли­

нейных радиоэлектронных схем — дискретных и инте­
гральных. Экспериментальная проверка зависимостей
(4.2), (4.3) проводилась для широкого класса линейных 
радиоэлектронных схем — двадцати типов. Сюда входи­
ли усилители тока и напряжения с местной и общей об-

4> При исследовании стабильности усилителей понятие «элемент»
в теории чувствительности можно применить к любому компоненту 
и параметру схемы — сопротивлению, крутизне ПТ, коэффициенту 
усиления отдельного каскада (или интегральной схемы) и т. д. 
Обычно вклад пассивных компонентов в дестабилизацию схемы пре­
небрежимо мал и при анализе чувствительности их не учитывают.



ратной связью, сложные повторители напряжения, кас- 
кодные и дифференциальные схемы. Получено хорошее 
совпадение расчетных и экспериментальных данных 
(10 . . .  30%) [92].

4.2. Параметры комбинированных 
усилителей с общей обратной связью 
в установившемся режиме 
и в области малых времен

Схемы включения. Применение общей ОС, как изве­
стно, позволяет существенно улучшить характеристики 
усилителей.

Ввиду разнообразия схем и видов ОС для разработ­
чиков очень важно выбрать конкретное схемное решение, 
наилучшим образом отвечающее поставленным требова­
ниям.

К основным типам комбинированных усилителей с об­
щей обратной связью, широко использующихся на прак­
тике, относятся схемы ОС — ОЭ, ОИ — ОЭ, ОИ — ОБ. 
Это каскады с общей обратной связью по напряжению: 
параллельной1) (рис. 4.2,а  и в) и последовательной2) 
(рис. 4.2,6 и г) [3, 5, 38, 67, 74, 75].

Усилители ОС — ОЭ, ОИ — ОЭ, ОИ — ОБ с общей 
обратной связью, применяемые в каскадах УПТ, показа­
ны на рис. 4.3. Для расчета параметров в области уста­
новившегося режима и малых времен на рис. 4.4 в каче­
стве примера приведена эквивалентная схема усилителя 
ОИ — ОЭ с общей обратной связью [94] (рис. 4.4).

Установившийся режим. Анализ установившегося ре­
жима проводится для основных параметров: коэффици­
ента усиления по напряжению Ки, входного сопротивле­
ния R bx, выходного сопротивления Явых, чувствительно-

Схемы с ПТ на входе и с параллельной ОС широко приме­
няются в технике измерений, в ядерной физике, в устройствах 
инфракрасной техники. Один из примеров — измерение тока от вы­
сокоомных источников (усилители тока с параллельной ОС). Здесь 
для уменьшения' ошибки измерения требуется высокое входное со­
противление активного элемента, и ПТ как нельзя лучше реализует 
свои возможности '[74, 75, 96, 97, 99].

2> Схема на рис. 4.2,г является частным случаем усилителя 
ОИ—ОЭ с общей ОС при единичном усилении. Тогда согласно (4.4) 
R *и— >-ооу R *о с = 0 . Чтобы различить схемы ОИ—ОЭ, имеющие 
усиление больше и меньше единицы, последняя названа повтори­
телем.



Рис. 4.2. Усилитель с общей обратной связью ОС—ОЭ (а), ОИ- 
ОЭ (б), ОИ—ОБ (в) и повторитель ОИ—ОЭ (г)

Рис. 4.3. УПТ с общей обрат­
ной связью типа ОС—ОЭ (а), 
ОИ—ОЭ (б) и ОИ—ОБ (в)
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сти по крутизне полевого транзистора as и по коэффи­
циенту передачи биполярного транзистора 1>.

Коэффициент усиления рассматриваемых схем опре­
деляется выражением

K v = K m K u 2/ F ,  
где F  — глубина общей ОС.

Расчетные формулы установившегося режима приве­
дены в табл. 4.1, а для приближенной оценки — 
в табл. 4.2.

Т а б л и ц а  4.2
Формулы для ориентировочных практических расчетов пара­

метров комбинированных усилительных каскадов с общей 
обратной связью  в установившемся реж им е

Пара­ Усилитель
Повторитель

ОИ—о эметр
ОС—ОЭ о и - о э ОИ—ОБ

К и
Яос
Я Г

Япс 
I +  i f

Яос
Я г

1

Р Яос II Яз
R 3

Яос II Я з Г)^вх
5(2 (Як II Ян) s (Як II Ян)

р 1 ~Ь Яос/Яг 1 Н~ Я0с/ Яи 1 “ЬЯос/Яг 1''ВЫХ
S 3 - S 3 S S3

Чувствительность усилителей О С  —  О Э , О И  —  О Э  по 
5  и р определяется произведением глубин местной и об­
щей обратной связи: as—F\F (Fi —  глубина местной О С  
в первом каскаде), <з& = F 2F( F2 —  глубина местной О С

во втором каскаде). Для усилителя ОИ — ОБ чувстви­
тельность находится из формул o s = F ,  og =  (l-f-,p).F
{чувствительность по коэффициенту передачи тока эмит­
тера o a  —  F ) .

4> Если при исследовании установившегося режима и области 
малых времен усилителей на ПТ расчетные формулы могли быть 
заимствованы из ламповой техники, то комбинированные усилители 
с точки зрения анализа и расчета в этих областях не имеют лампо­
вой аналогии.



Рис. 4.4. Эквивалентная схема усилителя ОИ—ОЭ с общей обратной 
связью для установившегося режима и области малых времен

Для повторителя ОИ—ОЭ оS — F 1F, o^— F^FJF. Нали­
чие сомножителя F, в формуле для с обусловлено тем,

что выходная цепь повторителя находится также в коль­
це местной ОС первого каскада [98, 102].

» Практически важной особенностью усилителя ОИ — 
ОЭ является наличие оптимальных сопротивлений рези­
сторов ОС, выбор которых при заданном усилении на­
пряжения обеспечит максимальную глубину общей ОС

Пример. Усилитель ОИ—ОЭ с общей ОС построен на ПТ типа 
КП305Д ( S = 5  мА/В) и БТ типа ГТ313Б (0=100). Сопротивления 
в схеме имеют следующие значения: # г= 1  МОм, Ra—2 кОм, Re— 
= 1 ,5  кОм, i?K= 2 ,l  кОм, # з= 1 0  МОм, гэ= 2 5  Ом. Коэффициент 
усиления К и=3. Тогда рассчитанные по формуле (4.4) сопротив­
ления обратной связи будут иметь значения: # * и= 330 Ом, R 'oc— 
= 6 6 0  Ом. При этом F=i;16.

Если по условиям работы требуется схема с повы­
шенным входным сопротивлением, а возможности уве­
личения RBX путем выбора больших сопротивлений рези­
стора затвора R3 отсутствуют, эффективным решением 
является применение следящей обратной связи между 
истоком и затвором ПТ [38] (рис. 4.5). Входное сопро­
тивление схем рис. 4.5 сильно увеличивается в результа­
те действия обратной связи:

[94]:

(4.4)
Я*ое =  Я % ( * с - 1 ) .



Рис. 4 5. Усилитель (а) и повторителе (б) ОИ—ОЭ со следящей об­
ратной связью

— для усилителя ОИ — ОЭ (рис. 4 5,а)
D  ___  Г  p D  D  {Rk II *н ) .*вх — 1 1Г/<3 — Кз 1 +  Roc/Rjt .

для повторителя ОИ—ОЭ (рис. 4.5,6)
Rbx= F  j F%FR:^R3SpRn.

Реально схема рис. 4.5,а  позволяет увеличить входное 
сопротивление усилителя в 15 . . .  100 раз, а схема рис. 
4.5,6 — в 10 . . .  70 раз.

Все параметры рассматриваемых схем в установив­
шемся режиме и в области малых времен (кроме R^x) 
при Rp^ R bx практически не отличаются от соответству­
ющих параметров усилителя ОИ — ОЭ (рис. 4.2,6) и по­
вторителя ОИ — ОЭ (рис. 4.2,г) (см. табл. 4.1 . . .  4.5) 
[83].

Область малых времен. Операторная переходная ха­
рактеристика в области малых времем для усилителей 
ОИ — ОЭ, ОС — ОЭ, ОИ — ОБ и повторителя ОИ — ОЭ 
с общей обратной связью имеет такой же вид, как и для 
простейших усилительных комбинаций (3.9), рассмот­
ренных в гл. 3 [94, 100], а точные и приближенные зна­
чения постоянных времени приведены в табл. 4.3 и 4.4.

Анализ функции h(p) позволяет заключить, что ис­
следуемые схемы могут работать в апериодическом, кри­
тическом и колебательном режимах. В практических схе­
мах, описываемых уравнением второго порядка, как из­
вестно, наиболее употребителен критический режим, 
обеспечивающий монотонную переходную характеристи­
ку с минимальным фронтом [7, 39, 60]. Условие реали-
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Формулы для  ориентировочных практических расчетов пара­
метров комбинированных усилительных каскадов с общей 

обратной связью  в области малых времен

Тип схемы Та

ОС — ОЭ 0 (  Г  4 - ..... Сзи 4-С ^ 'Ср +  («к II Ян)
+  1 + 5 ?Г э  + С 3с J 1 +  Sfr9

ОИ — ОЭ 
(усилитель) Rr (^V +  ^зс)

^  "Ь («к II *н) 
1 +  Рг э /*с

ОИ — ОБ «г (£г +  ^зи “Ь ^зс) та “Ь (^к 4“ Сн) (^к II *н)

ОИ — ОЭ 
(повторитель)

Rr (^Г +  ^зс)
^
1 +  Рг э /*с

зации критического режима в анализируемых усилите­
лях может быть записано с помощью следующих выра­
жений [94, 100]:

— для усилителя ОС — ОЭ

n12 =  2xF— 1 ±  2J/4c(xF— 1), (4.5)
где п = Т2/Т1 (х определяется как и в схеме без общей 
обратной связи);

— для усилителя ОИ — ОЭ и повторителя ОИ — ОЭ

« , , t =  F[( 2 х - 1 ) ± 2 / х ( х - 1 ) ] ,  (4.6)
где

С  Г +  С з и /  ̂  1 ~ Ь  ^ З С  (1  +  К 'и \  )

Х = =  Сг +  Сзи/ (FjF) +  Сзс (1 +  /C V i/ f )" ’

— для усилителя ОИ — ОБ

Я1в1 =  2F — 1 ±  2 ] / F ( F - l ) .  (4.7)
Из рассмотрения выражений (4.5) — (4.7) следует, что- 

критический режим в комбинированных усилителях 
с общей обратной связью возможен при существенна 
различающихся постоянных времени ti и Т2-



Пример. Усилители ОС—ОЭ, ОИ—ОБ с общей обратной связью 
построены на ПТ типа КП305Д и БТ типа ГТ313Б Сопротивления 
в схемах имеют следующие значения: Яг= 1 0  МОм, RK—2 кОм, 
Я и = 1 , 5  кОм, # о с = 3 0  МОм (ОС—ОЭ), # * * ос= 9 0  МОм (ОИ—ОБ). 
Коэффициент усиления схем Ки=3. Соотношения между постоян­
ными времени первого и второго каскадов, при которых обеспечи­
вается критический режим (при Сг= 0 ), следующие: для схемы
ОС—ОЭ /2i = 0 ,0 1, /12= 1 0 1 ; для схемы ОИ—ОБ /i!=0,27, л2=3,73.

Характерным для быстродействующих комбинирован­
ных усилителей при работе от высокоомных источников 
сигнала (Rr>  1 МОм) является режим, при котором зна­
чительно превалирует постоянная времени первого кас­
када [94, 100]. В связи с этим сравнение усилителей бу­
дет проведено для режима, когда T i » t 2.

Время нарастания фронта выходного импульса в кри­
тическом режиме определяется с помощью известной 
формулы /н= 2 ,2  Тэкв V 1—2 т ^ 2 ,0  т Экв. В табл. 4.5 при-

Т а б ли ц  а 4.5
Формулы для ориентировочных практических расчетов времени 

нарастания фронта выходного импульса комбинированных 
усилительных каскадов с общей обратной связью

Усилитель Повторительои-оэос—оэ ои—оэ ОИ—ОБ

2Rr (С г  +
4" Сзс)

Й' ( ‘ + Х - )о v / у ’ 2Rr (СГ +  
4“ Сзс)2  (Rk II Rn) А 

X  [(^г Н~ Сзс) X  
Х(1 +  $$гэ) +  с зи]

S(RK\\Rn) Л 
X  (Сг +  С3ц +С зс)

ведены приближенные формулы для оценки времени на­
растания фронта исследуемых схем в типовом режиме 
( t i > t 2).

Применение общей обратной связи в усилителях 
ОС — ОЭ, ОИ — ОЭ позволяет увеличить их быстродей­
ствие в 5 . . .  15 раз, а в схемах ОИ — ОБ — в 2 . . .  6 раз.

4.3. Сравнение усилителей 
с общей обратной связью

Сравнение усилителей будет проведено по стабильно­
сти и быстродействию. С этой целью ниже дается оценка 
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чувствительностей схем *) и длительностей фронтов в мо­
нотонном режиме.

При сравнении схем предположим равенство коэффи­
циентов усиления схем с обратной связью, идентичность 
параметров активных элементов, источника входных сиг­
налов и нагрузки, равенство сопротивлений режимных 
резисторов. При таких одинаковых условиях работы 
в рассматриваемых схемах реализуются разные глубины 
местной и общей обратной связи, что в конечном итоге 
сказывается на их стабильности и быстродействии.

Установившийся режим. Стабильность. Отношение 
чувствительностей усилителей ОС — ОЭ и ОИ — ОЭ вы­
ражается формулами

aS __  ̂ "Ь II *н) / (Я*и "Ь Я*ос)
G*S 1 "Ь Я г//?ос

1 + № ? + ^ +Уое) Р +  * <*М1 Я *Л
(величины со звездочкой относятся к схеме ОИ — ОЭ).

При выводе формул сравнения в установившемся и 
переходном режимах учтены условия г *к>
»'/?„11Ян, г * к > # э1!Ян. Кроме того, для схем ОС — ОЭ, 
ОИ — ОБ учитывалось неравенство Roĉ R kWRb, справед­
ливое в подавляющем большинстве случаев при работе 
от высокоомных датчиков сигнала — типичном режиме 
работы комбинированных усилителей.

Полученные формулы позволяют утверждать, что от­
ношение чувствительностей прежде всего зависит от пас­
сивного шунтирующего влияния элементов ОС Г98] на 
выходную цепь ОИ — ОЭ и входную цепь ОС — ОЭ. 
В области низких Ки эффект такого влияния заметнее

В простейших схемах с однопетлевой обратной связью глуби­
на обратной связи и чувствительность по усилительному параметру 
транзистора (crs или обычно равны по величине, в результате 
чего при исследовании стабильности можно оперировать только глу­
биной обратной связи, отвлекаясь от понятия «чувствительность». 
В схемах с многопетлевыми обратными связями (например, рассмат­
риваемые в данной главе усилители ОС—ОЭ, ОИ—ОЭ содержат 
местную и общую обратную связь) при оценке стабилизирующих 
свойств схемы необходимо принимать во внимание эффект их сов­
местного влияния, который удобно учитывать с помощью метода 
чувствительности Выраженная через традиционные понятия — глуби­
ны местной и общей обратной связи, чувствительность по наиболее 
важным элементам схемы определяется произведением глубин мест­
ной и общей" обратной связей [92].



в усилителях ОС — ОЭ, а 'с  повышением усиления он 
с большей сцлой проявляется в каскадах ОИ — ОЭ. З а ­
меняя R *JU /? *ос, Roc их выражениями, можно получить

°s  1 + ^ 5  (RK || # н) (Ку — 1)/Ки /л о\
---------------Г Т Т Т ^ ------------: (4-8)

_  П +  ^S(/?K||/?H) (К о-1)/КиГ ,л ох
1 + 1 /*с / • 1 '

Если исходное усиление схемы удовлетворяет условию 
Kv= K 'u= \- \ - I I S (R k\\Rb), то cTs/a*s=l. Если К и Ж 'и  
(как правило, это соответствует типичным коэффициен­
там усиления /Си=3 . . .  5), то лучшей с точки зрения as 
оказывается схема ОС — ОЭ. Для К и <К 'и  (реально та­
кие величины Ки близки к единице) преимущество по 
чувствительности будет на стороне ОИ — ОЭ [98].

Что касается отношения чувствительностей по В, то 
здесь также существует К „, при котором о /о* =  1 (он

tjm г  Р Р
находится ниже уровня л  у). Практически отношение 
чувствительностей ° д/ ° *9 при усилении~/([/=  3 ... 5_ лежит 
в пределах 1 ,7 ...5  [98].

В предельном случае, когда исходное усиление равно 
единице, os fo*s =  o /о*в =  0,5, т. е. схема ОИ — ОЭ дает 
двукратный выигрыш в чувствительности"по S  и р.

Пример 1 . Усилители ОС—ОЭ и ОИ—ОЭ с общей обратной 
связью построены на ПТ типа КП103К (5 = 2  мА/В) и БТ типа 
П416Б ((3=100). Сопротивления в схемах имеют значения RT— 
=  100 кОм, #н =0,5  МОм, # з= Ю  МОм, Ru—2 кОм, # oc =  300 кОм, 
R*и=710 Ом, R* о с~~ 1 >4 кОм. Коэффициент усиления Ки—3. Отно­
шения чувствительностей получаются следующими: G s l e * s =  1,5,

V ' V * 2>9-
В типовом диапазоне усиления Ки= 3 . . .  5 схема 

ОС — ОЭ по стабильности превосходит схему ОИ — ОЭ 
в 2 . . .  10 раз.

Стабилизирующие свойства усилителей ОИ — ОБ и 
ОС — ОЭ нужно оценивать из соотношений

®s ^  (*к II *ц) 6
\_+S(RK\\RH) 1 +  ргэ//?и

в9
{ * +  s ( * KY *„ ) ■■][i + s (r6 + r.)i

(о**, о** — чувствительности схемы ОИ — ОБ). 
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Анализ выражений (4.10) показывает, что схема 
Ъ с —ОЭ намного (в десятки раз) превосходит схему
О И —-ОБ в чувствительности по 5  [98]. Выигрыш ма­
ксимален при 5  (RkWRu) 1, и равен р. Что ка­
сается чувствительности по |3, то усилитель ОИ — ОБ 
оказывается лучше. Однако выигрыш в чувствительно­
сти по р(с*7°0=1>2 . . .  2,5) несоизмерим с проигрышем
в чувствительности по 5. В итоге, как правило, стабиль­
ность схемы ОС — ОЭ в 10 . . .  50 раз лучше.

Пример 2 . Усилители ОС—ОЭ и ОИ—ОБ с общей обратной 
связью построены на ПТ типа КП103К (5 = 2 ,5  мА/В) и БТ типа 
П416Б ((3=100). Сопротивления в схемах имеют значения Rr=  
=  1 МОм, Ян=0,5 МОм, Я л = 4 }3 кОм, Як= 4  кОм, Roc =  3 МОм,

4,7 МОм. Коэффициент усиления /Си=3. Отношения чувстви­

тельностей оказываются равными а5 /о ^ = 5 7 ,  с ^ /с р =  1,4.

Аналогичную картину дает сравнение усилителей 
ОИ — ОБ и ОИ — ОЭ: схема ОИ — ОЭ имеет большое 
преимущество в чувствительности по S  (до десятков раз)
и, как правило, в несколько раз проигрывает схеме ОИ— 
ОБ в чувствительности по (J [98].

Подводя итог сравнения усилителей ОС — ОЭ, ОИ — 
ОЭ, ОИ — ОБ с общей обратной связью, следует под­
черкнуть, что основной высокостабильной схемой явля­
ется комбинация ОС — ОЭ. Испытание этой схемы в ин­
тервале температур —60 . . .  +125 °С  с использованием 
ПТ типа КП103К, и БТ типа ГТ308В (с параметрами 
К и = 3,2, Rr= \ l 0  кОм, 7?н=0,5 МОм, RK= 3 кОм, Roc— 
= 3 6 0  кОм, # и= 1 ,6  кОм) показало, что нестабильность 
коэффициента усиления составляет около 1%.

Сравнительный анализ чувствительностей повторите­
ля ОИ — ОЭ с «родственным» ему повторителем ОС — 
ОК приводит к выражениям [98]

(о*5, о*0 — чувствительности повторителя ОИ—ОЭ); о5 =  
=  о =  F 2 =  1 -f - — чувствительности повторителя

* +  № , +  ' б ) / 0 + ? ) + ' .  ’
(4.11)

(4.12)

ОС—ОК).



Из выражений (4.11), (4.12) очевидны преимущества 
повторителя ОЙ — ОЭ по чувствительности. Реальный 
выигрыш в чувствительности по $  составляет 1,2 . . .  2, 
а по 5  еще выше. По стабильности повторитель ОИ—ОЭ 
превосходит схему ОС — ОК в 1,5 . . .  2,5 раза.

Пример 3. Повторители ОИ—ОЭ и ОС—ОК построены на ПТ 
типа КП103К (5 = 1  мА/В) и БТ типа ГТ311Д (0=100). Сопротив­
ления в схемах имеют значения Rr=  1 МОм, RB= 1 0 0 Ом, R3— 
=  10 МОм, RK= R 3—2 кОм, # и = 6 ,8  кОм, Rc= 300 Ом. При этом 
отношение чувствительностей a *s /<Js=2,7, =  1,5.

Область малых времен. Быстродействие. Отношение 
длительностей фронтов в усилителях ОС — ОЭ, ОИ — ОЭ 
определяется выражением

где индекс * относится к усилителю ОИ — ОЭ. Парамет­
ры Ки, СГу Сзи, Сзс приняты одинаковыми для обеих схем.

Анализ отношения фронтов в рабочем диапазоне уси­
ления показывает, что схема ОС — ОЭ обладает наи­
большим быстродействием [94] (в практических схе­
м ах — в 3 . . .  10 раз). Предельный выигрыш по быстро­
действию реализуется при больших емкостях источника 
входных сигналов Сг^>СзИ+ С зс  и равен

( *̂н/^н)пред= ^  ( I~bl/-Kl7) , (£*н/^н)пред=10 . . .  30.
Сравнение усилителей ОС — ОЭ, ОИ — ОБ в области 

малых времен приводит к выводу о превосходстве уси­
лителя ОС—ОЭ [94]. В пределе при р > 1  и ЗДи|1#вх2>1 
получается

где ta — время нарастания фронта схемы ОИ—ОБ.

Значение (**7 |̂)пред лежит в пределах 20 ...200 . Пос­
ледняя цифра характерна для случая использования 
МДП-транзисторов. В реальных схемах 10... 30.

Пример 4. Усилители ОС—ОЭ, ОИ—ОЭ, ОИ—ОБ с общей об­
ратной связью построены на ПТ типа КП305Д (5 = 5  мА/В) и БТ 
типа ГТ313Б (Р=100). Сопротивления в схемах имеют значения 
R r= l0  МОм, /?н=2 кОм, /?с= 1 ,5  кОм, # к=2,1  кОм, R0с =  30 МОм, 
R * и=330  Ом, J?*oc=660 Ом, R**c = 9 0  МОм. Коэффициент усиле-

1 \  Сг +  CZJ F \ F *  +  Сзс (1 +  КОщ/F*)

<и )  ^ Г  +  ^зи/^ 1 +  ^ зс

(4.13)



Вия Ка*=3. Тогда длительности фронтов составляют: ?н~1.5 мкс 
(ОС—ОЭ), <*«а»9,5 мкс (ОИ—ОЭ), <„* ‘  «43 ,5  мкс (ОИ—ОБ).

Отношения фронтов: <*ц/*в=6,3, <н /<н =  29.
Анализ схем ОИ — ОЭ, ОИ — ОБ показывает, что 

в зависимости от емкости источника входных сигналов 
отношение длительностей их фронтов может варьиро­
ваться в любую сторону. Если емкость удовлетворяет 
условию

C r = С ' г =s С аи S z ( R K \lR a ) - K u  С ас* ( 4 Л 4 ^

то скорость переходных процессов в обеих схемах прак­
тически одинакова [94]. В случае СТ< С 'Г и Сая/Сас> Р * *  
лучшей (при Сг= 0  в 2 . . .  7 раз) переходной реакцией 
обладает схема ОИ — ОЭ. При СГ> С 'Г меньшую дли­
тельность фронта имеет усилитель ОИ — ОБ и в пределе, 
когда Сг»С зи + С зс , выигрыш по быстродействию состав­
ляет приблизительно 1,5 . . .  5 раз.

Пример 5. Начальные условия для схем ОИ—ОЭ, ОИ—ОБ 
с общей ОС те же, что и в примере 4: /Си=3. При величине емко­
сти источника сигналов Сг—С'г= 4,2 пФ длительности фронтов рав­
ны # **= /*=100  мкс. Для нулевых емкостей Ст /*я=9 ,5  мкс 
(ОИ—ОЭ), /**н~43,5 мкс (ОИ—ОБ), *"/< *= 4 ,6 . В случае Сг=  
= 3 0  пФ <*„=660 мкс, <**=440 мкс, <*/<** =  1,5.

В результате анализа импульсных характеристик по­
вторителей ОИ — ОЭ и ОС — ОК можно получить соот­
ношение [100]

_________ Cr -f- Сзи//7! ~Ь СЗС_______  . -
**« “ Cr +  C3„/F *tF* +  Сзс (1 +  Kfit/F*) ’ ( '

где звездочкой отмечены величины, относящиеся к схеме 
ОИ — ОЭ (tH — время нарастания фронта схемы ОС — 
ОК). Анализ выражения (4.15) показывает, что потенци­
альные возможности повторителей по быстродействию 
зависят от результирующего сопротивления на выходе 
схемы:

■̂ рез== ?̂э11^н= ?̂к11̂ ?н,
т. е. в конечном итоге от сопротивления Rn, ибо оно 
в первую очередь определяет величину /?рез. Если резуль­
тирующее сопротивление имеет величину

р/ __i\ рез —=  0 ,5r .f l  +  - £ * - ( l + S f O  +I °зи



+ ] / l l + - fe -< 1+ S J y f + 4 (4.16)

то фронты на выходе обоих повторителей будут иметь 
одинаковую длительность. Если R-pe3>R'vea, то переход­
ные процессы быстрее протекают в схеме ОИ — ОЭ, 
а если Ярез<Я'рез, то в схеме ОС — ОК. При

Практически различие фронтов повторителей ОИ — 
ОЭ, ОС — ОК может составлять от 20 до 200%. Оно за ­
метнее всего проявляется при малых емкостях Сг, а так­
же при использовании ПТ с наибольшим отношением 
Сзи/Сзс, например МДП-транзисторов [100].

Пример 6 . Повторители ОИ—ОЭ и ОС—ОК построены на ПТ 
типа КП305Д (5 = 5  мА/В) и БТ типа ГТ311Д (Р=100). Сопротив­
ления в схемах имеют величины # Г= Ю  МОм, RK= R 3=  1 кОм, Rc =  
= Л и = 1  кОм, гэ=12,5  Ом. При R 1,^:20 Ом фронты на выходе по­
вторителей одинаковы: / * н = ^ н = 2 2  мке. Коэффициенты передачи 
повторителей: /Си=0 ,8  (ОИ—ОЭ), К и = 0,7 (ОС—ОК). Если сопро­
тивление нагрузки взять 50 Ом, то t*B= 9 мке, Ли=0,94 для
ОИ—ОЭ и 17,6 мке, /([7=0,83 (ОС—OK), ta/P *= l,9 .

Рекомендации по применению общей обратной связи.
Полученные выше результаты позволяют дать рекомен­
дации по применению комбинированных усилителей 
с общей обратной связью: ОС — ОЭ, ОИ — ОЭ, ОИ — ОБ 
и повторителей напряжения ОИ — ОЭ, ОС — ОК.

Основной высокостабильной схемой в типовом диапа­
зоне усиления (Ки—3 . . .  5) среди усилительных каска­
дов с общей обратной связью является схема ОС — ОЭ. 
Усилитель ОС — ОЭ имеет выигрыш в стабильности по 
сравнению со схемами ОИ — ОЭ в 2 . . .  10 раз, ОИ — 
ОБ — в 10 . . .  50 раз.

При коэффициентах усиления, близких к единице, 
лучшая стабильность (примерно в 2 раза выше, чем 
в схеме ОС — ОЭ) достигается в усилителе ОИ — ОЭ. 
Такой случай характерен, например, для схем, в которых 
необходимо реализовать предельно высокие величины 
Rbx (Ю9 . . .  1012 Ом). Для достижения таких больших 
величин R BX надо, во-первых, применять схему ОИ — ОЭ 
с включением резистора Ra к истоку ПТ, во-вторых, уве- 
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формула (4.16) существенно упрощается:
Я 'р е з ^ - э  [ 1 + ( С з с / С з „ )  ( l + S t f H) ] .



личивать глубину ОС (что связано со снижением уси­
ления).

Наибольшая эффективность стабилизации коэффици­
ента передачи в схемах повторителей напряжения дости­
гается применением повторителя общий исток — общий 
эмиттер. Стабильность коэффициента передачи повтори­
теля ОИ—ОЭ в 1,5 . . .  2,5 раза выше, чем в схеме 
ОС — ОК.

Наивысшим быстродействием среди основных схем 
комбинированных усилителей, охваченных петлей общей 
обратной связи, обладает схема общий сток — общий 
эмиттер. Выигрыш по быстродействию усилителя ОС — 
ОЭ по отношению к схеме ОИ — ОЭ составляет 3 . . .  10, 
а к схеме ОИ—ОБ примерно 10 . . .  30.

Сравнительные импульсные характеристики усилите­
лей общий исток — общий эмиттер, общий исток — об­
щая база зависят от соотношения между емкостями ис­
точника входных сигналов и полевого транзистора. При 
достаточно больших емкостях источника сигналов (Сг>  
> С 'Г) переходные процессы протекают быстрее в схеме 
ОИ — ОБ. При малых емкостях меньшую длительность 
фронта, как правило (особенно в схемах с МДП-транзи- 
сторами), имеет усилитель ОИ — ОЭ. В обоих указан­
ных случаях отношение фронтов схем ОИ — ОЭ, ОИ — 
ОБ колеблется в пределах 1,5 . . .  5.

Сравнительные характеристики повторителей напря­
жения по быстродействию прежде всего зависят от вели­
чины сопротивления нагрузки. При условии Rn\\Ro>R/ve3 
наименьшая длительность фронта получается в повтори­
теле ОИ — ОЭ. При сопротивлениях, меньших этой вели­
чины, лучшим быстродействием обладает повторитель 
ОС — ОК. Различие фронтов указанных схем может со­
ставлять 20 . . .  200%.

Переходные процессы в области малых времен в ком­
бинированных каскадах с общей обратной связью с до­
статочной для инженерного применения точностью опи­
сываются уравнением второго порядка.

4.4. Усилители с местной обратной 
связью на комбинированных каскадах

Усилители ОИ—ОЭ. Основу комбинированных усили­
телей с местной обратной связью составляют усилители 
ОИ—ОЭ. Наибольшее практическое применение имеют 
две схемы (рис. 4.6) [3, 5, 74]: 1) с параллельной обрат-



Формулы для расчета параметров усилителей О И  — ОЭ 
с местной обратной связью в установившемся режиме

Пара­
метр

С последовательно последова­
тельной ОС С параллельно-последовательной ОС

Явх1 5  (/?с || Я вх2)

Язе II Я вх 1 ч ^
Яг 4 “ Я зс || RBxl

. . Я г Язс II Я ВХ1 w

Я г +  Я Вх1 1 +  SRH Я зс Я г +  Я зс || # вх1

X  5  (Яс II Я 8Х 2 || Я зс) 
X  5  (Rc || RBX2 || Я зс )

I<U2
ЗТк (Як II Ян)

Явх2

ЯвХ2 гб +  (гэ +  Я э) (1 +  3Yk)

Yk
Г* к

Л с + Я к И Я н  +  Дэ

Я Вх Яз (Язс II Я 3 ) / Р £

Явых [Г* к 0  +  ТбЗ)] II Як

Л 1 + 5яи
1 R r +  R 3c I IR3 S  ^ /?вха Ч

^2 1 +  ТкТбР

Я э +  гэ
Y6 ЯвыХ1 +  ,,б +  ^Э +  ГЭ

ЯдыХ! [гси +  Яи (1 +  х^)] || Rc ('•си II II

П р и м е ч а н и е .  К и  =  %U\ * Bxl =  * 3\ F f i  =  p t <ЯГ °°>’» ~ Fl



Рис. 4.6. Усилитель ОИ—ОЭ с параллельно-последовательной (а) и 
с последовательно-последовательной (б) обратной связью

fi(p)h

Рис. 4.7. Эквивалентная схема усилителя ОИ—ОЭ с параллельно-по­
следовательной местной обратной связью для установившегося ре­
жима и ооласти малых времен

ной связью по напряжению в первом каскаде и последо­
вательной обратной связью по току во втором каскаде 
(для краткости такое сочетание обратной связи будем 
называть параллельно-последовательной ОС) и 2) с по­
следовательной обратной связью по току в первом и вто­
ром каскадах (последовательно-последовательная ОС . 
Для создания нормального режима первого каскада по 
постоянному току в схемах с параллельно-последователь­
ной ОС, использующих ПТ, необходим дополнительный 
режимный резистор в истоковой цепи /?ир (он может 
быть заменен источником напряжения). Если применя­
ются МДП-транзисторы, резистор /?ир не нужен.

*> Другие варианты местной ОС в усилителе ОИ—ОЭ имеют 
худшие показатели [101], а схема с параллельной ОС в первом и 
втором каскаде не имеет практического смысла.



Для расчета параметров установившегося режима 
и области малых времен можно использовать эквивалент­
ную схему усилителя ОИ—ОЭ с параллельно-последова- 
тельной ОС (рис. 4.7). Параметры установившегося ре­
жима усилителей сведены в табл. 4.6. Для ориентиро­
вочной практической оценки параметров Ки, R bx, Явых 
можно пользоваться следующими формулами [101]:

— для схемы с параллельно-последовательной ОС

IS __Азе Rk II ft, Q _____ Азе II R, п __ D.
и RT Ra > 1 +  S ( f l c ||pr9) > А вых —  ^к»

— для схемы с последовательно-последовательной ОС
if ' Rc Rk II Rh
Д У “Г.. Ru R3 >

Rbx̂ R s, R bux^̂ ^Rk-
Изменения крутизны ПТ в рассматриваемых схемах 

стабилизируются обратной связью первого каскада. По­
этому чувствительность по S  определяется формулой 
o s = F  1. Стабилизация коэффициента усиления р зависит 
от глубины ОС во втором каскаде: <з9 =  Рг.

Д авая качественную оценку действию местных ОС, 
следует отметить специфическую особенность, которой 
обладает схема с параллельно-последовательной ОС. 
В ней параллельная ОС по напряжению в первом каска-

Т а б л иц а 4.7
Формулы ̂ для расчета параметров усилителей ОИ—ОЭ 

с местной обратной связью  в области малых времен

Параметр
С последовательно-последова­

тельной ОС С параллельно-последовательной ОС

Т1 + * 2 +  2̂

т Л ^ /^ э к в ^

*1 (Rr II R3) [£г ( C ^ F X) +  
+  С’зс (1 +  К *Ш)]

{Rr II R3C II R3 ) [Сг +  ^зя  +  
+  С 3с (1 +  iCvi)]

+  £ к 0  +  Р) {Rk II «н)
2̂

Yk 1 +  УкУбР

П р им еч а ни е .  х(,|= т1 (3= 0) ; К°и\—Кц\ (Rr—0)



де, даже при отсутствии внешней ОС во втором каскаде 
(/?э= 0 ) ,  способствует стабилизации не только крутизны, 
но и коэффициента р. Действительно, в итоге влияния 
параллельной ОС по напряжению уменьшается выходное 
сопротивление RBыхь а это вызывает рост глубины внут­
ренней ОС по току в биполярном транзисторе (/72=  1 — 
+7кУбР) [Ю1].

Переходные процессы в каскадах ОИ — ОЭ с местной 
ОС в области малых времен без существенных погреш­
ностей описываются переходной характеристикой (3.3) 
[83]. Общие формулы расчета усилителей в области ма­
лых времен приведены в табл. 4.7, а приближенные — 
в табл. 4.8. Анализ показывает, что при любых соотноше­
ниях между постоянными времени первого и второго 
каскадов колебательный режим отсутствует ( т < 0 ,2 5 ) .  
Иными словами, переходные процессы в усилителях 
ОИ — ОЭ с местной ОС протекают монотонно, без вы­
бросов.

Сравним рассматриваемые усилители по стабильнос­
ти и быстродействию. Условия для сравнения остаются 
такими же, что и в усилителях с общей ОС (см. § 4.3). 
Кроме того, примем, что при сравнении чувствительно­
стей по одному из параметров чувствительности по дру­
гому параметру должны быть одинаковыми. Например, 
оценка чувствительностей по крутизне ПТ должна про­
изводиться в условиях равных чувствительностей по ко­
эффициенту усиления тока базы БТ.

Т а б л и ц а  4.8

Формулы д/ ’Я ориентировочных расчетов параметров усили­
телей ОИ—ОЭ с местной обратной связью в области  

малых времен

Параметр С последовательно-последова­
тельной ос

С параллельно-последова­
тельной ос

*4 • Лг( Сг +  l + S / ? „  )  +

4 -Сг ^зс ^

(Rr II ^зс) (С*г 4" С*зи 4* 
4" C3CSRC)

*=8
4- ^кВ (Rk II Ru) 
1 +  3 (Rs/Rc)

4- CKfJ (Rk II Rn)
S$R3/( l ~{-R3c/Rr)



Анализ стабилизирующих свойств усилителей с па­
раллельно-последовательной и последовательно-последо­
вательной конфигурацией местных ОС приводит к фор­
муле [101]

v ^ L - ( 1 + - ™ r ) - r a r  <4-,7>

где величины со звездочкой относятся к схеме на 
рис. 4.6,а. Если сопротивление обратной связи в первом 
каскаде имеет величину

R 'sc— R tI ( 5 / ? с ||-/?вх2— 1)>

то рассматриваемые схемы с точки зрения стабильности 
равноценны.

В типовых схемах ОИ—ОЭ R3c > R r3c, при этом 
стабильность усилителя с параллельно-последовательной 
ОС выше по сравнению с усилителем с последовательно­
последовательной ОС на 5 . . .  50%.

Оценка постоянных времени с учетом анализа чувст­
вительностей показывает, что лучшими характеристика­
ми в области малых времен обладает схема с параллель­
но-последовательной ОС. Практически длительность ее 
фронта меньше, чем в схеме с последовательно-последо­
вательной ОС в 1,1 . . .  2 раза.

Таким образом, из всех комбинаций местной обратной 
связи в усилителях общий исток — общий эмиттер наи­
лучшую стабильность и наивысшее быстродействие 
в большинстве случаев обеспечит применение параллель­
ной обратной связи по напряжению в каскаде на полевом 
транзисторе и последовательной по току в каскаде на 
биполярном транзисторе. Решая вопрос о выборе обрат­
ной связи, необходимо принимать во внимание то обстоя­
тельство, что практическая реализация параллельной 
местной ОС для ПТ с р — n-переходом требует введения 
дополнительных элементов — резистора и конденсатора 
(или источника напряжения) в первый каскад схемы 
с целью обеспечения режима по постоянному току. 
В схемах с МДП-транзисторами параллельную местную 
ОС осуществить проще: нет необходимости в применении 
дополнительных мер.

Усилители ОС—ОЭ, ОИ—ОБ. Если ввести последовательную 
обратную связь по току в каскад на БТ (рис. 4 8 ,а) в усилитель 
ОС—ОЭ, то это вызовет увеличение глубину обратной связи не
140



Рис. 4.8. Усилитель ОС—ОЭ (а) и ОИ—ОБ (б) с местной обратной 
связью

только во втором, но и в первом каскаде (из-за возрастания 
Явхг)- В результате улучшится стабильность и быстродействие 
каждого каскада, а значит, и всей схемы.

Для расчета указанного усилителя можно воспользоваться 
данными табл. 3.1, 3 5 применительно к схеме ОС—ОЭ, если под 
сопротивлением гэ в соответствующих формулах понимать сумму
Гэ+Яэ [86].

На рис. 4.8,6 показана схема усилителя ОИ—ОБ2) с последо­
вательной обратной связью по току в каскаде на ПТ с глубиной 
ОС F i^ l - fS / ? . .  Как изменятся характеристики установившегося 
режима и области малых времен по сравнению со схемой без об­
ратной связи (рис. 3.3)? Коэффициент усиления первого каскада 
(и всей схемы) уменьшится примерно в (\-[-SR^) раз. Во столько 
же раз уменьшится емкость затвор — исток в формулах постоян­
ных времени (см. табл. 3.1, 3 5). Кроме того, незначительно уве­
личится выходное сопротивление первого каскада Явых1= Я с 11[гСи +  
4-1(1+Кст)Яи]. Обратная связь такого типа увеличивает стабиль­
ность и повышает быстродействие только в первом каскаде.

Применять параллельную обратную связь по напряжению 
в каскаде на БТ усилителя ОС—ОЭ, как правило, нецелесообразно, 
ибо выходное сопротивление первого каскада данной схемы имеет 
обычно довольно низкую величину, в результате чего глубина этой 
обратной связи получается незначительной.

2> Параллельная обратная связь по напряжению в первом кас­
каде схемы ОИ—ОБ неэффективна из-за весьма низкого входного 
сопротивления каскада с общей базой.



Г л а в а  п я т а я

Интегральные усилители на полевых 
транзисторах

5.1. Специфика интегрального 
исполнения усилителей

Методы проектирования линейных интегральных' 
схем (ЛИС) существенно отличаются от традиционных' 
методов проектирования схем на дискретных компонен­
тах. Специфика схемотехники ЛИС обусловлена прежде 
всего технологическими ограничениями. До последнего 
времени к ним относились такие ограничения, как труд­
ность изготовления на одном кристалле полевых и би­
полярных транзисторов, невозможность получения пре­
цизионных и подстраиваемых элементов, резисторов 
большого номинала, трудность получения интегральных 
пар ПТ с хорошим согласованием характеристик.

В настоящее время указанные ограничения в значи­
тельной степени преодолены: многими фирмами в нашей 
стране и за рубежом освоена технология совместного 
изготовления ПТ и БТ, МДП-транзисторов и БТ; взаимо­
дополняющих МДП-транзисторов и БТ; освоены методы 
получения ионнолегированных и тонкопленочных резис­
торов с номиналом 10 МОм и более, лазерной подгонки 
номиналов тонкопленочных резисторов и др. В свяяи 
с освоением указанных технологических методов усилите­
ли на основе ПТ в ближайшее время, по-видимому, зай­
мут ведушее место в общем производстве интегральных 
усилителей благодаря значительному превосходству этих 
схем перед биполярными по таким параметрам, как вход­
ной ток, быстродействие, шумы и входное сопротивление 
при сравнимых значениях остальных параметров.

Ниже рассмотрены основные варианты интегральных 
усилителей на полевых транзисторах: полупроводнико­
вые и гибридные ИС операционных усилителей (ОУ), 
усилителей постоянного тока с промежуточным преобра­
зованием сигнала (УПТ типа МДМ) и малошумящих 
усилителей низкой частоты (У Н Ч ) .



5.2. Интегральные усилители 
постоянного тока прямого усиления

Усилители постоянного тока (УПТ) прямого усиления 
обычно выполняются в виде операционных усилителей 
(ОУ). Операционный усилитель является наиболее рас­
пространенным и широко применяемым классом линей­
ных интегральных схем. Точностные характеристики ОУ 
определяются главным образом параметрами входного 
к а с к а д а В х о д н ы е  каскады ОУ строятся по дифферен­
циальной (балансной) схеме. При интегральном испол­
нении такая схема автоматически обеспечивает высокое 
качество усиления вследствие хорошего согласования 
параметров идентичных интегральных компонентов2).

Типовой ОУ с ПТ на входе (|лА740). Первые инте­
гральные ОУ с ПТ на входе (цА740 и др.) проектировались 
на основе хорошо отработанной схемы «биполярного» 
ОУ типа {яА741 (подробнее описание ОУ типа цА741 см. 
в [104]) путем замены активных биполярных транзисто­
ров входного дифференциального каскада полевыми 
транзисторами. В упрощенной схеме входного каскада 
ОУ типа |лА740 (рис. 5.1) используются ПТ с р-каналом 
ТЗ и Т4, изготавливаемые совместно с биполярными 
транзисторами на одном кристалле (см. рис. 1.1).

Транзисторы 77, Т2 и резистор R1 образуют стабиль­
ный источник постоянного тока. Транзисторы 77 и Т2 
расположены рядом на одной подложке и имеют иден­
тичные характеристики, благодаря чему осуществляется 
компенсация температурных изменений напряжения меж­
ду базой и эмиттером транзисторов 77 и Т2 и поддер­
живается стабильность тока / 1 в широком диапазоне тем­
ператур. Эмиттерные токи транзисторов 77 и Т2 пропор­
циональны площадям эмиттеров: / i/ /2=j4iA42, где Ах и 
Лг — площади эмиттеров Т1 и Т2.

К точностным характеристикам УПТ относятся: величина на­
пряжения смещения Ucм, входной ток / вх, разность входных токов 
Д /вх  и величины температурного дрейфа этих параметров. Если 
скомпенсировать начальный разбаланс и обеспечить стабильность 
температуры, то чувствительность усилителя будет определяться 
уровнем низкочастотных шумов и помех. Поэтому к точностным 
характеристикам относятся также величины низкочастотных шумов 
U ш и / ш и коэффициента Кос сф, который характеризует помехо­
устойчивость усилителя, а значит и чувствительность УПТ в реаль­
ных условиях (при наличии помех).

2) Повышение симметрии плеч дифференциального каскада по­
зволяет улучшить такие важнейшие параметры ОУ, как Ucм, Д£/см/Д7\ 
Д /вх, Д (Д / в х ) / Д 7 \  Кос сф-



Для увеличения коэффи­
циента усиления до 60 дБ 
и более во входном каскаде 
вместо нагрузочных рези­
сторов используются актив­
ные нагрузки — транзисторы 
Тб и 77. Напряжение сме­
щения на объединенные ба­
зы транзисторов Тб и Т7 
подается с помощью эмит- 
терного повторителя Т5—R4.

Интегральное исполнение 
обеспечивает высокую иден­
тичность плеч дифференци­
ального каскада, поэтому 
в сбалансированном каскаде 
(при нулевых значениях на­

пряжения смещения и входного сигнала) выходное на­
пряжение приближенно равно разности потенциалов
между базой транзистора Т5 и «землей»:

U и  П2— 11 ■ ^ ? 2 /2 —  U бэб—  U бэб»

где С/бэ5«=£Л>эб^=Д7 В.
Помимо задания смещения, повторитель Т5 — R4 вы­

полняет еще одну функцию: с его помощью дифференци­
альный выход каскада преобразуется в однотактный, 
т. е. выходной сигнал на коллекторе транзистора 77 
усилен в такое же число раз, как и дифференциальный 
сигнал между коллекторами транзисторов Тб и 77. Пре­
образование дифференциального выхода в однотактный 
объясняется тем, что транзисторы Тб и ТЗ образуют уси­
лительный каскад, с помощью которого сигнал отрица­
тельной обратной связи подается на вход повторителя 
Т5 — R4. Повторитель Т5 — R4 передает сигнал ошибки 
(разность между сигналом обратной связи и усиленным 
сигналом на стоке транзистора ТЗ) на базу транзистора 
77. Сигнал ошибки, усиленный транзистором 77, склады­
вается с сигналом, усиленным транзистором Т4. В ре­
зультате этого сложения на однотактном выходе каскада 
(на стоке транзистора Т4) появляется сигнал, равный 
дифференциальному выходному сигналу (при этом сиг­
нал на стоке транзистора ТЗ близок к нулю).

Полная принципиальная схема ОУ типа цА740 пока­
зана на рис. 5.2,а  его основные параметры приведены 
144

Рис. 5.1. Упрощенная схема 
входного каскада ОУ типа 
|iA740



Рис. 5.2. Принципиальная схема ОУ типа |хА740

в табл. 5.1. Данная схема относится к так называемым 
интегральным ОУ второго поколения, основные отличия 
которых от ОУ первого поколения следующие [10]:

1. Используются два усилительных каскада вместо 
трех. При этом амплитудно-частотная характеристика 
разомкнутой системы имеет только два полюса и устой­
чивость усилителя может быть обеспечена с помощью 
одного (а не двухг как в ОУ первого поколения) конден­
сатора частотной коррекции (конденсатор С на рис. 5.2). 
Обычно этот конденсатор имеет небольшой номинал 
( 1 5 . . . 3 0  пФ) и изготавливается в виде МДП-структуры 
на одном кристалле с интегральным ОУ.

2. Вместо нагрузочных резисторов широко использу­
ются динамические нагрузки (транзисторы Т4, Т5 в пер­
вом каскаде и транзистор Т12 во втором каскаде з а ­
меняют нагрузочные резисторы). Динамическое сопро­
тивление нагрузочных транзисторов велико по сравне­
нию с сопротивлением интегральных резисторов (едини­
цы мегом вместо десятков килоом), поэтому два каска­
да усиления в ОУ второго поколения обеспечивают 
больший коэффициент усиления по сравнению с трехкас­
кадным ОУ первого поколения.

Активные транзисторы второго каскада T9, Т10, сое­
динены по схеме Дарлингтона. В связи с этим второй 
каскад имеет высокое входное сопротивление и не шун­
тирует активную нагрузку первого каскада. Смещение 
10— 273 145
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на активную нагрузку второго каскада (транзистор Т12) 
подается с помошью той же цепи смещения, что и в пер­
вом каскаде — с коллектора транзистора 77.

Цепь частотной коррекции C l — R6 включена между 
высокоомными выходами первого и второго каскадов, 
поэтому достаточно большая постоянная времени цепи 
частотной коррекции получена с помощью конденсатора 
С1 небольшого номинала (30 . . .  50 п Ф ), выполненного 
в виде МДП-структуры на одной подложке с интеграль­
ной схемой.

Выходной двухтактный каскад, выполненный на ком­
плементарных транзисторах 773 и 775, работает в ре­
жиме класса АВ. Транзистор 77/ предназначен для ком­
пенсации напряжений между базой и эмиттером тран­
зисторов Т13 и Т1 5 *).

При положительной полуволне входного сигнала 
транзистор 773 закрыт и ток нагрузки протекает к ис­
точнику питания £/и п! через транзистор 775. При отри­
цательной полуволне входного сигнала транзистор 775 
закрыт и ток нагрузки протекает от источника £/и п2 че­
рез транзистор Т13.

Транзисторы T12, T10, Т13 и T15 могут выйти из строя, если 
при коротком замыкании выхода усилителя ток через эти тран­
зисторы не будет ограничен до приемлемой величины. Для защиты 
выходных каскадов используются следующие цепи Транзистор Т14 
и резистор R12 ограничивают ток через транзистор 775, резистор 
R11 ограничивает ток через транзистор Т13, резистор R10 и тран­
зистор Т8 ограничивают ток через транзистор Т10. При нормальной 
работе схемы транзисторы Т8 и Т14 закрыты и открываются лишь 
при коротком замыкании в выходной цепи При возрастании вы­
ходного тока падение напряжения на резисторе R12 увеличивается 
и транзистор Т14 при падении напряжения, равном / Вых#12^0,7 В, 
открывается. Через него ответвляется часть базового тока транзи­
стора Т15 и тем самым выходной ток ограничивается до безопас­
ной величины /в ы х ^ Ю ...5 0  мА. Аналогично ограничивается ток 
через транзистор Т10. Поскольку коллектором транзистора Т13 
является подложка и он имеет хороший теплоотвод, то для него 
используется упрощенная схема защиты, состоящая из одного ре­
зистора R11, сопротивление которого составляет 50 Ом.

Быстродействующие ОУ. В ОУ с ПТ на входе удается 
получить высокое быстродействие в сочетании с малым 
входным током, в то время как увеличение быстродейст­
вия ОУ, выполненного на биполярных транзисторах, как

Компенсация необходима, чтобы ликвидировать «мертвую зо­
ну» ± и бэ, в которой отсутствует усиление сигнала, если базы ком­
плементарных транзисторов выходного каскада объединены.



Правило, приводит к ухудшению его точностных харак­
теристик (£/см, A U cm/ A T ,  / Вх  и др.). Это связано с тем, 
что малый входной ток обеспечивается тогда, когда кол­
лекторные токи входного дифференциального каскада 
достаточно малы. Но уменьшение коллекторного тока 
приводит к уменьшению быстродействия ОУ, поскольку 
скорость заряда конденсатора цепи частотной коррекции 
тем меньше, чем меньше коллекторный ток транзистора 
входного каскада •>. Применение во входном каскаде би­
полярных транзисторов со сверхвысоким усилением 
(Р = 2 0 0 0 . . .  6000) или схемы Дарлингтона позволяет 
уменьшить входной ток (можно получить / Вх < 5  нА при 
коллекторных токах порядка 10 мкА), но и при этом не 
удается достичь такого сочетания высокого быстродейст­
вия с малыми входными токами, как в схемах с ПТ на 
входе.

Входной ток ОУ с ПТ на входе не зависит от рабочего 
тока (тока стока) входного каскада. Соответственно ма­
лые входные токи (токи затвора) можно получить одно­
временно с достаточно большими рабочими токами, 
обеспечивающими быстрый перезаряд емкости частот­
ной коррекции и паразитных емкостей, а следовательно, 
высокое быстродействие.

Скорость нарастания выходного напряжения можно 
повысить увеличив ток стока полевых транзисторов вход­
ного каскада при одновременном уменьшении крутизны 
ПТ [10]. Крутизну ПТ, включенного по схеме с общим 
истоком, уменьшают как подключением резистора отри­
цательной обратной связи в исток ПТ, так и уменьшени­
ем ширины канала ПТ.

ОУ типа |лА740 имеет следующие преимущества по 
сравнению с его биполярным аналогом цА741: входной 
ток уменьшен от 500 нА до 60 пА, входное сопротивле-. 
ние увеличено от 0,4 до 10е МОм, скорость нарастания 
выходного сигнала увеличена от 0,5 до 6 В/мкс.

Указанное преимущество ПТ (высокое быстродейст­
вие в сочетании с малым током затвора) используется 
и при проектировании сверхбыстродействующих ОУ, вы­
полненных по двухканальной схеме, например типа 
НА2530 (рис. 5.3). Параметры ИС такого типа даны 
в табл. 5.1.

Скорость нарастания выходного напряжения в двухкаскадных 
интегральных ОУ второго поколения определяется главным образом 
временем перезаряда конденсатора частотной коррекции.



В двухканальной схеме
ОУ сигнал усиливается одно­
временно 'обоими параллель­
ными каналами У1 и У2 и 
затем суммируется широкопо­
лосным усилителем УЗ с ма­
лым коэффициентом усиле­
ния и мощным выходом [112].
ОУ проектируется так, чтобы 
канал У2 пропускал более 
высокие частоты, но обладал значительно меньшим 
коэффициентом усиления по сравнению с каналом 
У1. В этом случае, поскольку коэффициент усиления 
Кг канала У2 значительно меньше К\, приведенные ко 
входу напряжения смещения, дрейфа и низкочастотных 
шумов определяются главным образом низкочастотным 
каналом У1. По мере роста частоты сигнала происходит 
уменьшение коэффициента усиления К\. Когда этот ко­
эффициент оказывается меньше коэффициента Кг, уси­
ление осуществляется главным образом каналом У2. 
Поэтому в области высоких частот амплитудно- и фа­
зочастотная характеристики всего ОУ определяются 
только параметрами высокочастотного параллельного 
канала У2.

В ИС типа НА2530 основной канал, выполненный на 
биполярных транзисторах со сверхвысоким усилением, 
обеспечивает хорошие точностные характеристики 
ОУ, но обладает невысоким быстродействием. На высо­
ких частотах сигнал усиливается с помощью высокочас­
тотного канала, входным каскадом которого является 
истоковый повторитель1). В двухканальной схеме удает­
ся достичь высоких значений скорости нарастания выход­
ного напряжения: 280 В/м кс для полупроводниковой ИС 
типа НА2530 фирмы Harris Semiconductor [105] и 
1000 В/м кс для гибридной ИС типа АМ-500 фирмы 
Datel System s [106].

Прецизионные ОУ. Напряжение смещения и его дрейф 
в интегральных ОУ на ПТ, относительно большие по 
сравнению с параметрами биполярных ОУ, можно умень­
шить усовершенствованием технологии изготовления (ис­
пользование ионного легирования) и топологии (повы-

*) Более подробно способы построения ОУ с параллельным 
быстродействующим каналом описаны в [И 2].

Рис. 5.3. Быстродействую­
щий двухканальный ОУ 
типа НА2530
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р-канальный Биполярный п-нанильт/и

 ̂ МДП-транзистор транзистор МДП-транзистор

Рис. 5.4. Структура биполярного и взаимодополняющих МДП-тран­
зисторов, изготовленных на одной кремниевой подложке

шение симметрии парных ПТ с помощью разветвленных 
«змейковых» структур), учета тепловой асимметрии и 
некоторых других способов [107] ОУ прямого усиления. 
В настоящее время параметры полупроводниковых ин­
тегральных ОУ прямого усиления (LF156A) приближа­
ются к параметрам лучших гибридных ОУ, в которых 
используются подобранные пары ПТ и подстраиваемые 
с помощью лазера тонкопленочные резисторы (напри­
мер AD515L, см. табл. 5.1).

Некоторые зарубежные фирмы (Siliconix, Harris Se­
miconductor и др.) разработали технологию совместного

Рис. 5.5. Принципиальная схема ОУ типа САЗ 130 
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изготовления МДП- и биполярного транзистора на одном 
кристалле (структура показана на рис. 1.5), а также 
взаимодополняющих МДП- и биполярных транзисторов 
на одной подложке (фирма RCA, структура показана на 
рис. 5.4). ОУ с МДП-транзисторами на входе уступают 
ОУ с ПТ по уровню шумов, но превосходят их по допус­
тимому диапазону входных сигналов и простоте изготов­
ления, имеют меньшие входные токи. Последним дости­
жением в области разработки ОУ на МДП-транзисторах 
явилось создание фирмой RCA усилителя типа САЗ 130 
на взаимодополняющих МДП-транзисторах и БТ 
(рис. 5.5) [108]. В этой схеме МДП-транзисторы исполь­
зуются не только в качестве активных элементов вход­
ного каскада, но и в качестве токозадающих элементов 
входного каскада (каскодное соединение Т2 и Т4) , ди­
намической нагрузки второго каскада (каскодное соеди­
нение транзисторов ТЗ и Т5) и в цепи смещения (77).

Во входном каскаде используются активные нагрузки 
Т 8— T9. В данной схеме так же, как и во входном кас­
каде рассмотреннего выше ОУ типа (хА740, осуществлен 
переход от дифференциального выхода к однотактному 
без потери в усилении.

Генератор стабильного тока во входном каскаде 
(транзисторы 77, Т2, Т4, диоды Д 2 ...Д 5 , резистор R1) 
питается от внутреннего источника неизменного напряже­
ния, образованного стабилитроном Д1 и резистором R2, 
и благодаря этому имеет повышенную стабильность ра­
бочего тока.

Каскодное соединение МДП-транзисторов Т2 и Т4 
позволяет повысить выходное сопротивление источника 
тока по сравнению с однотранзисторным источником тока 
и благодаря этому получить высокое значение коэффи­
циента ослабления синфазного сигнала /Соссф= 9 0  дБ.

Диоды Д2 . . .Д 5  служат для создания разности по­
тенциалов между затвором транзистора Т4 и затвором 
транзистора Т2. Величина разности потенциалов выбра­
на такой (.—2,8 В ), чтобы транзистор Т4 работал в по­
логой области вольт-амперных характеристик1).

Топология активных транзисторов входного каскада 
представляет собой вложенные друг в друга «гребенки»,

Для нормального функционирования усилителя все МДП- 
транзисторы схемы должны работать в пологой области вольт- 
амперных характеристик.



что позволяет обеспечить высокую Идентичность пара­
метров этих транзисторов и тем самым уменьшить ти­
пичное значение напряжения смещения от 1 0 .. .  20 до 
2 мВ, а температурный дрейф напряжения смещения от 
2 0 . . .  50 до 5 мкВ /°С. Входной ток определяется током 
утечки охранных диодов Д 6 . . .  Д9 и током затвора вход­
ных МДП-транзисторов и не превышает 5 пА; входное 
сопротивление составляет 1012 Ом.

Во втором каскаде усиления (транзисторы ТЗ, Т5, 
Т10) биполярный транзистор Т10 является активным 
прибором, а каскодное соединение МДП-транзисторов 
ТЗ и Т5 — высокоомной динамической нагрузкой. По­
скольку входное сопротивление следующего каскада ве­
лико: оно равно входному сопротивлению по затвору 
МДП-транзисторов 77/, Т12 и не шунтирует высокоом­
ную нагрузку второго каскада, то коэффициент усиления 
второго каскада очень высок — Ки2 ̂ 6 0 0 0 .

Мощный двухтактный выходной каскад, выполненный 
на взаимодополняющих МДП-транзисторах, обладает 
тем преимуществом перед биполярным, что не требует 
специальных цепей защиты от короткого замыкания на 
выходе ОУ. Основные параметры ОУ типа САЗ 130 при­
ведены в табл. 5.1. Поперечное сечение структуры пока­
зано на рис. 5.4.

Для получения величины пробивного напряжения 
р—/i-перехода более 40 В, необходимой в ЛИС с на­
пряжением питания 15 В, удельное сопротивление р-об­
ласти должно составлять 4 Ом*см, а я-области 5 Ом*см. 
В этом случае p-область можно использовать в качестве 
подложки и-канального МДП-транзистора, а я-область — 
в качестве подложки р-канального МДП-транзистора 
[108].

Технологические и схемотехнические возможности ОУ 
с полевыми транзисторами. Типовые параметры компонен­
тов быстродействующих полупроводниковых ОУ фирмы 
Harris Semiconductor, выполненных по технологии сов­
местного изготовления взаимодополняющих МДП-тран- 
зисторов и БТ, приведены в табл. 5.2 [105].

В настоящее время параметры гибридных ИС на ос­
нове ПТ приближаются к параметрам лучших модульных 
(дискретных) измерительных усилителей с высокими ко­
эффициентом усиления и входным сопротивлением, элек­
трометрических усилителей со сверхнизкими входными 
токами и высоковольтных ОУ с мощным выходным



Параметры транзисторов в интегральной схем е, выполненной  
по совмещенной технологии фирмой Harris Semiconductor

Параметр и класс транзистора Тип проводимости

Биполярный р — п — р п — р — п
Коэффициент усиления по току, (J 150 400
Частота единичного усиления, /ед Ус»

МГц 600 700
Напряжение смещения (разность потен­

циалов база—эмиттер у парных БТ)
Д£/бэ, мВ 0 ,3 0 ,3

М Д П -m ранзиспго р п V
Пороговое напряжение U0TC, В 0 ,5 — 2 ,5
Пробивное напряжение /̂Ппоб с - и * В 45 60
Напряжение смещения Ас/0ТС, мВ (раз­

ность пороговых напряжений у парных
МДП-транзисторов) 10 10

каскадом. Примерами таких ГИС являются ОУ типа 
Т Р 103502 фирмы Teledyne Philbrick и ВВ3582 фирмы 
Burr Brown [109]. ОУ типа ТР103502 имеет входной ток 
на уровне варакторных УПТ (/Вх<£0* 10-15 А) при зна­
чительно меньших величинах Ucм и Аиом/АТ. ОУ типа 
ВВ3582 представляет собой мощный высоковольтный 
интегральный усилитель с размахом выходного напряже­
ния ±  145 В при выходном токе 15 мА.

В настоящее время происходит внедрение линейных 
ИС, изготовленных по комбинированной технологии сов­
местного изготовления ПТ и БТ, в области, ранее тради­
ционно занятые биполярными ИС.

Благодаря использованию ПТ вместо БТ во входных 
каскадах входной ток уменьшен примерно в 1000 раз, 
шумовой ток в 10 и более раз, быстродействие увели­
чено в 10 раз [110]. Использование ионного легирова­
ния в ОУ на основе ПТ позволяет значительно улучшить 
такие параметры, как UCM и ДС/см/АГ, благодаря более 
точному контролю удельного сопротивления и глубины 
залегания легированных слоев кремния. Технология сов­
местного получения взаимодополняющих МДП- и-бипо­
лярных транзисторов, с помощью которой изготовлена 
рысококачественная ИС САЗ 130, является основой для



создания аиаГлого-цифровых ИС с большой степенью 
интеграции. В стадии разработки находятся интеграль­
ные усилители на основе /г-канальных ПТ, которые по 
сравнению с рассмотренными ИС на р-канальных ПТ 
имеют примерно в 2 раза большие крутизну и быстро­
действие и в 4 раза меньшие шумы [110].

5.3. Интегральные усилители 
постоянного тока с преобразованием 
сигнала

Усилители постоянного тока (УПТ) прямого усиления 
по ряду параметров (н. ч. шумы, напряжение смещения 
и его дрейф) часто не удовлетворяют техническим требо­
ваниям при измерении слабых сигналов (с амплитудой 
в единицы микровольт) от датчиков с высоким выход­
ным сопротивлением, например в медицинском приборо­
строении, геофизике, системах автоматического контроля, 
решающих усилителях

Решением этой проблемы является создание надеж­
ных и экономичных УПТ с преобразованием сигнала. Пои 
построении УПТ такого типа на дискретных компонентах 
они оказывались сложными, ненадежными, дорогими и 
поэтому не получили широкого распространения. Ин­
тегральное исполнение устраняет все указанные недо­
статки, поэтому созданные в последнее время в нашей 
стране и за рубежом интегральные УПТ с преобразова­
нием сигнала найдут широкое применение в прецизион­
ной контрольно-измерительной аппаратуре.

Структурные схемы УПТ с преобразованием сигнала. 
УПТ с преобразованием сигнала подразделяются на 
УПТ типа МДМ, УПТ с управляемым генератором и 
УПТ с периодической компенсацией дрейфа (ПКД).

В структурной схеме УПТ типа МДМ (рис. 5.6,а) 
входной низкочастотный сигнал (рис. 5.6,6) модулирует­
ся с помощью модулятора; в качестве модулятора ис­
пользуется аналоговый ключ К1, который управляется 
импульсами с амплитудой t/ynp, генерируемыми мульти­
вибратором (рис. 5.8,в) 1\  Промодулированный сигнал 
(рис. 5.6,г) далее усиливается «бездрейфовым» усилите-

*> Аналоговый ключ представляет собой электронное устройство, 
действующее как замыкающийся и размыкающийся управляемый 
контакт. Этот контакт пропускает сигнал между двумя точками схе­
мы или блокирует его.



Рис. 5.6. Структурнай 
схема и временные диа­
граммы УПТ типа МДМ

лем низкой частоты УНЧ 
с RC-связями (усиленный 
сигнал показан на рис. 5.6,д) 
и демодулируется аналого­
вым ключом К2, работаю­
щим синхронно с модулято­
ром (рис. 5.6,е). В результа­
те синхронной демодуляции 
восстанавливаются постоян­
ная составляющая сигнала 
и полярность входного сиг­
нала ^  Первоначальный 
спектр частот входного сиг­
нала восстанавливается с по­
мощью фильтра нижних час­
тот R3—СЗ (см. выходной 
сигнал на рис. 5.6,ж ).

Точностные характери­
стики УПТ типа МДМ опре­
деляются главным образом 
параметрами модулятора 
[ 1 1 1 ] .  в  модуляторах на 
МДП-транзисторах напря­
жение смещения может со­
ставлять единицы микро­
вольт, а его температурный 
дрейф — десятые доли мик­
ровольта на градус [112].

УПТ с управляемым генсра- 
ратором представляет собой автоколебательную систему, в которой 
входной сигнал управляет амплитудой автоколебаний [113]. Обыч 
но это усилитель, охваченный положительной обратной связью через 
нелинейный четырехполюсник, коэффициент передачи которого за­
висит от амплитуды входного сигнала и амплитуды колебаний 
генератора.

При асинхронной демодуляции информация о полярности 
входного сигнала теряется.



УПТ с управляемым генератором обладают крайне малыми 
значениями входного (10“ 14 А) и шумового (10“ 16 А) тока [И З]. 
Однако по сравнению с УПТ типа МДМ усилители с управляемым 
генератором имеют следующие недостатки:

— высокий дрейф напряжения смещения (десятки микровольт 
на градус);

— невозможность микроминиатюризации, поскольку в схеме 
имеются трансформаторные связи.

Для УПТ типа ПКД характерно то, что рабочие интервалы, во 
время которых происходит усиление сигнала, чередуются с интер­
валами, во время которых входной сигнал отключается, вводится 
глубокая отрицательная обратная связь и напряжение дрейфа «за­
поминается» на конденсаторе [112]. Во время рабочего интервала 
напряжение дрейфа, зафиксированное на запоминающем конденса­
торе, подключается ко входу со знаком, противоположным напря­
жению разбаланса, и тем самым начальный разбаланс и его дрейф 
значительно уменьшаются. Дрейф, приведенный ко входу, опреде­
ляется по формуле

^ д р =  1 +  +  ^ д р к »  ( 5 . 1 )

где £/др0 — напряжение дрейфа УПТ без компенсации; Ки — коэф­
фициент усиления УПТ; £/др к — напряжение дрейфа, вносимое 
ключом.

Из (5.1) следует, что при достаточно большом коэффициенте 
усиления дрейф УПТ может быть уменьшен до величины дрейфа, 
вносимого аналоговым ключом.

Общим недостатком схем типа ПКД является потеря инфор­
мации об измеряемом сигнале в нерабочий полупериод, поэтому 
при проектировании УПТ с преобразованием предпочтение следует 
отдать схеме типа МДМ, наиболее широко используемой в различ­
ного вида аппаратуре [112].

Широкополосные операционные усилители с М Д М  каналом. 
Для УПТ типа МДМ характерно низкое быстродействие: гранич­
ная частота обычно не превышает 1 0 . . .  20% от частоты преобра­
зования, которая для обеспечения малого дрейфа напряжения сме­
щения должна выбираться достаточно низкой (обычно менее
1 кГц).

Однако граничную частоту можно значительно повысить, если 
использовать двухканальные схемы, в которых широкополосный 
(но с весьма большим дрейфом) операционный усилитель стаби­
лизируется с помощью прецизионного УПТ типа МДМ.

В 1950 г. была впервые предложена схема двухканального ОУ 
[114], приведенная на рис. 5.7,а. В ней 'параллельно каналу МДМ 
(усилитель У о с коэффициентом усиления Ко) включен канал по­
стоянного тока без преобразования сигнала. В такой схеме дина­
мические свойства в линейной области определяются усилителями 
прямого усиления У1 и У2. Дрейф напряжения разбаланса усили­
теля У1 ослабляется в KolKi раз, а усилителя У2 — в Ко раз. В дан­
ной схеме отсутствует компенсация дрейфа входного тока, поэтому 
она получила распространение в УПТ с малыми входными токами, 
в частности в ОУ с входными каскадами на полевых транзисторах.

В УПТ на биполярных транзисторах большее распространение 
получила структура, аналогичная рассмотренной, но с использова­
нием усилителя переменного тока вместо УПТ [115] (рис. 5.7,6),



Рис. 5 7. Широкополосный ОУ со стабилизирующим МДМ каналом, 
выполненный по схеме Гольдберга

При включении в схему конденсатора С1 ток 7 Bxi не протекает 
через суммирующую точку, а создает падение напряжения на ре­
зисторе R1, что позволяет уменьшить влияние тока 7 Bxi в (1+/Со) 
раз, где Ко — коэффициент усиления МДМ канала.

Схемотехнические и технологические требования 
к транзисторным аналоговым ключам. Как уже упомина­
лось, точностные характеристики УПТ типа МДМ опре­
деляются главным образом параметрами модулятора. 
Наиболее широко применяемыми и перспективными 
с точки зрения интегральной реализации являются мо­
дуляторы на основе транзисторных аналоговых ключей.

Транзисторные аналоговые ключи на ПТ (рис* 5.8) 
имеют ряд преимуществ по сравнению с ключами на БТ.

Главным преимуществом аналоговых ключей на ПТ является 
то, что у ПТ в открытом состоянии область канала образует чи­
сто омический контакт с обла­
стями стока и истока, поэтому 
величина U0ст (рис. 5.8) в этом 
случае практически равна нулю.

В эквивалентной схеме ключа 
на БТ имеется источник так на­
зываемого остаточного напряже­
ния между коллектором и эмит­
тером открытого ключа. Остаточ­
ное напряжение представляет со­
бой разность падений напряже­
ния на р—«-переходах насыщен­
ного БТ, и именно оно в основ­
ном определяет погрешность ана­
логового ключа на БТ при комму­
тации малых сигналов. У ключей 
на МДП-транзисторах (генератор 
/ Ут на рис. 5.8) благодаря диэлек-

Рис. 5.8. Эквивалентная схема 
транзисторного аналогового 
ключа



Трической изоляции между цепью управления и цепью аналогового 
сигнала ток утечки минимален. У аналоговых ключей на ПТ значение 
/'си составляет 5 Ом, у МДП-транзисторов 2 0 . . .3 0  Ом, что при­
мерно равно сопротивлению открытого аналогового ключа на БТ.

Основным недостатком аналоговых ключей на МДП-транзисто­
рах, снижающим быстродействие ключа, является необходимость 
использования повышенной амплитуды управляющих импульсов 
(1 2 .. .2 4  В), что вызвано высоким пороговым напряжением по­
левых транзисторов *>, а также необходимостью получения малых 
значений гси: у МДП-транзисторов с индуцированным каналом 
величина гси обратно пропорциональна напряжению на затворе.

Другой недостаток ключа на МДП-транзисторах — зависимость 
сопротивления от амплитуды аналогового сигнала и связанная 
с ней погрешность коэффициента передачи [119]. Сравнительные 
характеристики аналоговых ключей на БТ, ПТ и МДП-транзисторах 
приведены в табл. 5.3.

Помимо статической погрешности, всем транзистор­
ным ключам присуща динамическая погрешность — про­
никновение управляющего напряжения в цепь сигнала

через межэлектродные емкости 
ключа (С1 и С2 на рис. 5.8).

На рис. 5.9 показаны вре­
менные диаграммы управляю­
щего напряжения и выходного 
сигнала на аналоговом ключе 
при нулевом входном сигнале. 
Пики помехи от управляющих 
импульсов являются основной 
причиной ненулевого напряже­
ния разбаланса в УПТ типа 
МДМ с модулятором на ПТ, 
создают ошибку в схемах ди­

намических запоминающих устройств [120] и ограничи­
вают быстродействие многоканальных коммутаторов 
[127]. В связи с тем, что полевые транзисторы в схемах 
прецизионных аналоговых ключей в большинстве случаев 
предпочтительнее биполярных, схемотехника аналоговых 
ключей на полевых транзисторах в настоящее время 
быстро развивается и ряд указанных ограничений сни­
мается схемотехническим путем [121].

В связи с бурным развитием линейных ИС в послед­
нее время большое внимание уделяется созданию особо-

*> Амплитуда управляющих импульсов U3K) амплитуда аналого­
вого сигнала £/си и пороговое напряжение U0тс связаны между со­
бой условием работы полевого транзистора в крутой области:
U «зи ^  ^ с и “Ь ^ о т с -

Рис. 5.9. Временная диа­
грамма напряжения, управ­
ляющего аналоговым клю­
чом (UуПр), и пиков поме­
хи на выходе аналогового 
ключа ( t /вы х)
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го класса приборов — интегральных аналоговых ключей 
и ИС на их основе. Разработчики ИС стремятся улуч­
шить характеристики аналоговых ключей не только схе­
мотехническим путем, но и совершенствуя технологию 
изготовления полевых транзисторов [118].

Общим критерием качества аналогового ключа на 
полевом транзисторе может служить показатель качест­
ва D [128]:

D =  ( Г с и / у тС з с ) - 1 . (5 .2 )

Для увеличения показателя качества D, т. е. улучше­
ния качества ключа, необходимо разрешить следующее 
противоречие: при уменьшении 
гси увеличиваются площади за ­
твора, р—я-переходов, стока и 
истока и соответственно воз­
растают /ут и Сзс. ^Поэтому 
приходится выбирать компро­
миссное решение — оценивать 
относительную важность со­
множителей в формуле (5.2) 
в зависимости от области при­
менения аналогового ключа.
В качестве примера рассмот­
рим два наиболее распростра­
ненных типа ИС, в которых 
используются аналоговые клю­
чи: многоканальные коммутаторы и модуляторы слабых 
сигналов для усилителей постоянного тока.

ИС многоканальных коммутаторов (рис. 5.10) выполняются 
главным образом на МДП-транзисторах благодаря их хорошей тех­
нологичности. Количество каналов в современных коммутаторах 
достигает 16 Аналоговый ключ в коммутаторах обычно выполнен 
по последовательной схеме, т. е. транзистор включен последова­
тельно с нагрузкой.

Коммутатор обладает следующими специфическими особенно­
стями:

— погрешность коэффициента передачи тем меньше, чем мень­
ше Гси]

— от коммутатора обычно требуется высокое быстродействие, 
которое растет с уменьшением Гси;

— емкость Сзс и соответственно амплитуда пиков помехи 
в коммутаторе не влияют на статическую ошибку, так как считы­
вание аналогового сигнала производится в промежутке между пи­
ками.

Таким образом, компромисс необходим только между пара­
метрами гси и / ут и на практике решается в пользу гси: сопротив­

Рис. 5.10. Интегральный 
многоканальный коммута­
тор



ление открытого ключа в коммутаторах стремятся сделать как 
можно меньше. Ширина канала МДП-транзисторов в коммутато­
рах достигает нескольких миллиметров при длине канала несколько 
микрон.

Современная тенденция развития ИС многоканальных комму­
таторов на МДП-транзисторах состоит в том, что на одном кри­
сталле изготавливаются и ключи, и схемы согласования с логиче­
скими схемами ТТЛ, управляющими этими ключами. Для улучше­
ния качества ИС аналоговых ключей используются последние до­
стижения технологии: «самосовмещение» затворов с использованием 
ионной имплантации или кремниевых затворов [14] и технология 
изготовления взаимодополняющих транзисторов [105]. Технология 
получения МДП-транзисторов с самосовмещенным затвором позво­
ляет уменьшить емкости Сзи и Сзс, а применение взаимодополняю­
щих транзисторов — частично компенсировать пики помехи в про­
стом последовательном ключе 4).

В УПТ типа МДМ к аналоговым ключам модулятора 
не предъявляется жестких требований по быстродейст­

вию: обычно частота переклю­
чения составляет 1 кГц. Учи­
тывая также, что в модулято­
рах малых сигналов пики 
помехи создают статическую 
ошибку (напряжение смеще­
ния), целесообразно использо­
вать транзисторы с малыми 
значениями Сзи, Сзс даже при 
относительно больших гси 
(единицы килоом). Погреш­
ность коэффициента передачи 
модулятора, существенную в 
последовательной схеме при 
больших гси, можно свести 

практически к нулю путем использования последова­
тельно-параллельной схемы. Последняя имеет еще одно 
важное преимущество: пики помехи от разнополярных 
импульсов, управляющих ключами, частично компенси­
руются.

Первая полупроводниковая интегральная схема модулятора ма­
лых сигналов (рис. 5.11) была изготовлена в 1968 г. Она пред­
ставляет собой последовательно-параллельный модулятор (транзи­
сторы 77 и Т2). Транзистор ТЗ вместе с навесным резистором R 
образует инвертор, необходимый для получения противофазных

*> Взаимодополняющие МДП-транзисторы управляются разно­
полярными импульсами, поэтому при параллельном включении таких 
транзисторов положительные пики помехи частично компенсируются 
отрицательными.

Рис. 5.11. Интегральный по­
следовательно параллель­
ный модулятор



импульсов, управляющих ключом Т2. Параметры ИС МЕМ 2008 
даны в табл. 5.3.

В отличие от дискретного варианта данная ИС характеризует­
ся улучшенной компенсацией пиков помехи от положительного и 
отрицательного управляющих импульсов благодаря малому разли­
чию емкостей интегральных транзисторов. Однако даже в случае 
идентичных фронтов положительного и отрицательного импульсов 
полной компенсации не получается из-за различной зависимости 
емкостей Сзс закрывающегося и открывающегося МДП-транзисто­
ров от величины управляющего напряжения.

Проблема уменьшения коммутационных помех (пи­
ков помехи при переключении) является одной из основ­
ных при построении высокочувствительных УПТ с мо­
дуляторами на полевых транзисторах. Некоторые спосо­
бы уменьшения коммутационных помех рассмотрены 
ниже.

В работах [130, 131] предложен способ уменьшения площади 
пиков помехи путем осуществления фазового сдвига между им­
пульсами, управляющими последовательным и параллельным клю­
чами. В [123] показано, что применение специальных схем для по­
лучения симметричных положительного и отрицательного управ­
ляющих импульсов позволило в 4 раза уменьшить площадь пиков 
помехи в последовательно-параллельном модуляторе по сравнению 
с простой последовательной схемой.

В [124] предлагается в качестве ключей модулятора исполь­
зовать МДП-тетроды. На один из управляющих входов МДП-тет- 
рода подаются прямоугольные импульсы, на второй — синусоидаль­
ное' напряжение. Такая комбинация управляющих напряжений по­
зволила уменьшить площадь пиков помехи по сравнению с обыч­
ными триодными ключами.

Для компенсации коммутационных помех в УПТ типа МДМ 
используют дополнительные цепи с подстроечными конденсаторами 
[119] или резисторами [125], через которые на выход модулятора 
передается заряд, нейтрализующий пики помехи. Однако введение 
подстроечных элементов может ухудшить температурный дрейф 
напряжения смещения нуля из-за различия температурных коэффи­
циентов емкости подстроечного конденсатора и емкости Сзс.

Еще один метод уменьшения коммутационных помех — исполь­
зование балансных модуляторов совместно с дифференциальным 
усилителем. Если плечи балансного модулятора достаточно сим­
метричны, то дифференциальный усилитель подавляет пики помехи, 
одинаковые для обоих плеч.

В качестве мрдулятора, оптимального для интеграль­
ного исполнения, целесообразно использовать балансную 
последовательно-параллельную схему (рис. 5.12), в кото­
рой объединяются преимущества балансной и последова­
тельно-параллельной схем. В схеме на рис. 5.12 осу­
ществляется двойная компенсация пиков помехи от 
управляющих импульсов [126]: а) в ,каждом из плеч 
компенсируются пики помехи от положительного и от- 
11* 163



Рис. 5.12. Балансный последо­
вательно-параллельный моду­
лятор

рицательного управляющих импульсов, б) остаточные, 
почти одинаковые (благодаря идентичности плеч, обес­
печиваемой интегральной технологией) пики помехи 
в обоих плечах в значительной степени подавляются по­
следующим дифференциальным усилителем.

Точностные характеристики интегральных усилителей 
типа МДМ. Напряжение смещения в УПТ типа МДМ 
с модулятором на МДП-транзисторах определяется глав­
ным образом коммутационными помехами модулятора 1\  
Пики помехи от импульсов, управляющих ключами мо­
дулятора, проходят на выход УПТ в виде периодической 
последовательности экспоненциальных импульсов, по­
стоянная составляющая которых выделяется на выход­
ном фильтре нижних частот (ФН Ч).

Величина напряжения смещения УПТ, равная приве­
денной ко входу постоянной составляющей экспоненци­
альных импульсов, определяется по формуле2)

( 5 . 3 )

где Лпом — площадь пика помехи на выходе модулятора; 
/пр — частота преобразования.

Расчет площади пиков помехи в реальной схеме модулятора 
весьма сложен, и его целесообразно проводить на ЭВМ в связи 
с тем, что необходима учесть такие факторы, как зависимость со­
противления канала МДП-транзисторов от управляющего напряже­
ния, скорость нарастания и временной интервал между положи­
тельным и отрицательным фронтами управляющих импульсов,

Аналогичные погрешности ключа демодулятора приводятся 
ко входу путем деления на коэффициент усиления УПТ и близки 
к нулю при достаточно большом коэффициенте усиления.

2> Формула получена в предположении, что экспоненциальные 
пики помехи усиливаются усилителем низкой частоты без искажений.

Рис. 5.13. Эквивалентная схе­
ма МДП-транзистора, исполь­
зуемая при машинном расчете 
площади пиков на выходе мо­
дулятора



разброс пороговых напряжений и других физико-технологических 
параметров балансного модулятора.

Для анализа площади пиков помехи использовалась отече­
ственная программа «ПАРИС» и эквивалентная схема МДП-тран­
зистора (рис. 5.13), где Сэи> Сзс — емкости, образованные в ре­
зультате перекрытия затвором областей стока и истока; Сзк — ем­
кость между электродом затвора и областью канала, С 0 с — 
емкость обедненного слоя подложки. Распределенное сопротивление 
канала заменено сосредоточенными элементами — резисторами 
Гси/2. Значение сопротивления подложки учитывается включением 
резистора Дп последовательно с Сос. В эквивалентную схему не 
включены емкости между стоком и подложкой, истоком и подлож­
кой, поскольку они слабо влияют на процесс формирования пиков 
помехи, а учет этих емкостей приводит к усложнению эквивалент­
ной схемы и значительному увеличению времени машинного рас­
чета Емкости Сзс и Сзи определяются по формуле

Сзс===Сзи==8о8д Ŵ /nep/̂ , (5.4а)
где /пер — величина перекрытия областью затвора областей стока 
и истока; d — толщина подзатворного диэлектрика.

Для расчета Сзк величину /Пер в выражении (5.4а) надо за­
менить на эффективную длину канала L:

Поскольку заряд, переносимый из цепи управления 
в цепь сигнала (площадь пика помехи), пропорционален 
величине проходной емкости между управляющим элек­
тродом и выходом аналогового ключа Сщ)=Сзс+С зк  и 
амплитуде управляющих импульсов [И 2], то (5.3) мож­
но записать в виде

где коэффициент К  отражает степень компенсации пи­
ков помехи:

Считая размеры L= 5 мкм и W= 20 мкм минималь­
ными для современных МДП-транзисторов с «самосов- 
мещенным» затвором, определим предельное значение 
Ucм. Подставляя в (5.5) типичные значения Сяк=  
= 0 ,0 2  пФ, Сзс= 0  для МДП-транзисторов с «самосовме- 
щенным» затвором, /Пр=1  кГц, [ / ^ = 1 5  В, /С=103 Ом 
(для балансного последовательно-параллельного моду­
лятора), получаем предельную величину t/CM= l  мкВ. 
Температурный дрейф напряжения смещения опреде­
ляется в первую очередь дрейфом емкости (С зс + С з к )  
транзисторов модулятора. Типичное значение AUCKjAT 
для балансного последовательно-параллельного моду­
лятора составляет 0,1 мкВ/°С.

Для уменьшения напряжения смещения UCM и его 
температурного дрейфа AUCM/AT необходимо компенси­

C3K—EoenWL/d. (5.46)

Uсм К  (СзсН -Сзк) t^ynpfnp, (5.5)



ровать пики помехи, используя схемы балансного после­
довательно-параллельного модулятора, и уменьшать 
емкости Сзк и Сзс МДП-транзисторов модулятора путем 
уменьшения площади затвора транзисторов модулятора 
и использования технологии получения МДП-транзисто­
ров с самосовмещенным затвором.

Входной ток интегрального УПТ типа МДМ опреде­
ляется двумя составляющими: а) обратным током р — 
n-перехода подложка — сток транзисторов модулятора 
/вхр-n (подложка модулятора обычно соединена с ис­
точником питания, запирающим р — /г-переходы МДП- 
транзисторов модулятора) и б) емкостным током / Вхс, 
обусловленным прохождением управляющих импульсов 
через емкость между затвором и стоком транзисторов 
модулятора *).

Обратный ток р — «-перехода в свою очередь состоит 
из трех компонентов [7]: теплового тока / т, тока термо­
генерации / тг и тока утечки /ут.

Для кремниевых приборов температурная зависи­
мость / Вх Р-п(Т) вплоть до Г = 1 2 5 .. .150°С определяется 
зависимостью тока термогенерации от температуры. Сле­
довательно, зависимость 1Вх Р- п(Т) имеет вид

1ехр- п(Т) =  1тс(25°С) е*дг, (5.6)

где а=0 ,07 .
Тепловой ток растет с температурой значительно 

быстрее тока термогенерации (удваивается на каждые 
5°С ), однако его величина при комнатной температуре 
крайне мала (доли пикоампер) и начинает оказывать 
влияние на /вх(Т’) лишь при Т >150°. Ток утечки на прак­
тике оказывается либо сравнимым с величиной / тг, либо 
больше нее. Изменение тока утечки с температурой не­
значительно.

Вторая составляющая входного тока — емкостной 
ток — определяется по формуле, аналогичной (5.5):

/вх C=Klfvp (Сзе-j—Сзк) Uyщ>> (5.7)
где K i — коэффициент, зависящий от степени компенса­
ции пиков помехи от управляющих импульсов, прохо­
дящих на вход модулятора.

В предположении, что третья составляющая входного тока — 
ток утечки разделительного конденсатора (или ток затвора МДП- 
транзистора) на входе усилителя низкой частоты значительно мень­
ше двух указанных составляющих.



Рис. 5.14. Эквивалентная шумовая схема МДП-транзисторного УПТ
типа МДМ

Изолируя МДП-транзисторы модулятора от общей 
подложки ИС (МДП-транзисторы модулятора помеща­
ются в «карман» и их подложки «заземляю тся»), можно 
уменьшить составляющие / Вхр-п и Д/Вхр-п/АГ до нуля. 
В этом случае (при нулевом потенциале на подложке 
модулятора) величины входного тока и его температур­
ного дрейфа определяются только емкостной составляю­
щей входного тока.

Для уменьшения входного тока и его температурного 
дрейфа необходимо уменьшать емкости Ст  и Сзс и токи 
утечки р — я-переходов путем уменьшения площади за ­
твора и р — /г-переходов сток — подложка и исток — под­
ложка транзисторов модулятора.

Низкочастотные шумы усилителя типа МДМ характеризуются 
меньшими значениями по сравнению с УГ1Т прямого усиления, по­
скольку в результате модуляции низкочастотный спектр усиливае­
мого сигнала переносится в область более высоких частот, где 
коэффициент шума минимален.

Основные источники шума УПТ типа МДМ на МДП-транзи­
сторах приведены на эквивалентной «шумовой» схеме УПТ 
(рис. 5.14). Обозначения на рис. 5.14 следующие: Rr — сопротивле­
ние источника сигнала; £/ш г — тепловой шум источника сигнала; 
Uт т — тепловой шум модулятора; гси — сопротивление канала 
открытых МДП-транзисторов модулятора; / ш др — дробовой шум 
входного тока / Вх; / ш изб — избыточный шум модулятора; г0бр — 
сопротивление обратносмещенного р—я-перехода сток — подложка 
(исток — подложка) транзисторов модулятора; ,^ш у н ч — шумовое
напряжение усилителя низкой частоты УНЧ, приведенное ко вхо­
ду УНЧ, RBX унч— входное сопротивление УНЧ; # ВыХ^ н ч ~ вы*
ходное сопротивление УНЧ, Uml — суммарное шумовое напряже­
ние на выходе УНЧ (результирующий шум модулятора и входного 
каскада УНЧ, усиленный усилителем низкой частоты в Ки раз); 
Ср — разделительный конденсатор; RB — сопротивление нагрузки. 
Модулятор (М) и демодулятор (Д) представлены на эквивалент­
ной схеме в виде идеальных ключей.



Рис. 5 15. Преобразование шума 
усилителя низкой частоты (УНЧ) 
демодулятором:
а) шумовой сигнал, генерируемый УНЧ 
на входе демодулятора; б) функция 
преобразования сигнала демодулято­
ром; в) шумовой сигнал на выходе де­
модулятора

Как видно из эквивалентной схемы, шум, вносимый транзи­
сторами модулятора, преобразуется так же, как полезный сигнал, 
т. е. модулируется *), усиливается и демодулируется.

Шумовое напряжение ^ ш унч’ вносимое усицителем низкол ча­
стоты, преобразуется только демодулятором Д  (источник шумового 
напряжения Um уНч стоит в эквивалентной схеме после модулятора

М). Преобразование напряжения шума УНЧ, осуществляемое де­
модулятором, иллюстрируется на рис. 5 15.

Спектр шумов УНЧ до преобразования демодулятором 
на рис. 5.15,а) расположен в полосе пропускания усилителя низкой 
частоты, т. е. в диапазоне частот fB—/н, где /в — верхняя граничная 
частота УНЧ; /н — нижняя граничная частота УНЧ. После преоб­
разования демодулятором (рис. 5.15,в) в спектре шума усилителя 
низкой частоты появляются составляющие с частотами / < f H, ко­
торые находятся в полосе пропускания УПТ типа МДМ и вносят 
вклад в низкочастотный шум УПТ.

Анализ шумов показывает (выражения для инженерного рас­
чета шумов даны в приложении), что низкочастотные шумы УПТ 
типа МДМ на МДП-транзисторах определяются главным образом 
шумами входного каскада усилителя низкой частоты и зависят от 
частоты преобразования. Для уменьшения шумов необходимо в пер­
вую очередь увеличивать ширину и длину канала активных МДП- 
транзисторов входного каскада УНЧ и повышать частоту преоб­
разования (с соответствующим уменьшением постоянной времени 
фильтра верхних частот УНЧ) [142].

Входное сопротивление УПТ типа МДМ определяется по фор­
муле

Каждый из транзисторов модулятора в один из полупериодов 
открыт, а в другой закрыт. Поэтому источник теплового шума кана­
ла открытых транзисторов модулятора £/шт действует только в один 
из полупериодов (когда транзисторы открыты), а в другой полупе- 
риод, когда рассматриваемые транзисторы закрыты, действует источ­
ник дробового шума / ш др (представляющий собой главным образом 
дробовой шум тока утечки обратносмещенных р—/г-переходов за ­
крытых транзисторов). Так как указанные источники шума дейст­
вуют только в один из полупериодов, имеет место амплитудно­
импульсная модуляция шумов, вносимых транзисторами модулятора.

(5.8)



Рис. 5.16. Принципиальная схема интегрального УПТ типа МДМ 
(140УД13)

где Сип, ССп — емкости исток — подложка и сток — подложка тран­
зисторов модулятора; Свх ус — входная емкость усилителя низкой 
частоты; г0бр — динамическое сопротивление обратносмещенных 
переходов исток — подложка и сток — подложка МДП-транзисторов 
модулятора. Входное сопротивление УПТ определяется главным 
образом входной емкостью усилителя низкой частоты и частотой 
преобразования.

Коэффициент ослабления синфазных сигналов определяется по 
формуле

где f с — частота входного синфазного сигнала; f0 — граничная ча­
стота фильтра верхних частот (на уровне —3 дБ), п — количество 
фильтрующих звеньев в фильтре верхних частот; К'о с сф— коэф­
фициент ослабления синфазных сигналов входным дифференциаль­
ным каскадом УНЧ; 6 г си — разброс сопротивлений канала парных 
транзисторов балансного модулятора; 6СВХ у с— разброс входных 
емкостей парных МДП-транзисторов дифференциального каскада 
УНЧ.

Коэффициент ослабления синфазных входных напряжений мак­
симален на нулевой частоте синфазного сигнала (типичное зна­
чение 120 дБ) и уменьшается с увеличением частоты сигнала (ти­
пичное значение 90 дБ при f c= 50 Гц).

Полупроводниковая ИС усилителя 140УД13. Принци­
пиальная схема интегрального УПТ типа МДМ 140УД13 
приведена на рис. 5.16. Микросхема выполнена по тех­
нологии совместного получения МДП-транзисторов и ион­
нолегированных резисторов. УПТ состоит из балансного
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последовательно-параллельного модулятора (Т4, 75,
77 и 75), мультивибратора (7 /, 72), двухкаскадного 
дифференциального усилителя модулированного сигнала 
(Т 10.. .729) и демодулятора (T9). Обычно используе­
мое емкостное разделение модулятора и усилителя мо­
дулированного сигнала заменено непосредственной 
связью, что оказалось возможным благодаря крайне ма­
лым входным токам затвора МДП-транзисторов [126].

Применение ионного легирования обеспечило прак­
тически нулевое перекрытие областей стока и истока об­
ластью затвора и тем самым уменьшило емкости между 
затвором и стоком. Соответственно уменьшился заряд, 
протекающий из цепи управления в цепь сигнала, что 
позволило в 1 , 5 . . . 2  раза уменьшить напряжение смеще­
ния по сравнению с вариантом, полученным по стандарт­
ной технологии [142, 144].

Основные параметры интегрального усилителя при­
ведены в табл. 5.4 1>. Точностные характеристики ИС пре­
восходят характеристики зарубежных приборов НА2900

Значения параметров приведены при частоте преобразования



с преобразованием сигнала
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и SN62088, разработанных одновременно с данным ва­
риантом,1).

Напряжение разбаланса линейно зависит от частоты 
преобразования; температурный дрейф напряжения раз­
баланса определяется частотой преобразования и асим­
метрией температурных коэффициентов емкостей между 
затвором и стоком МДП-транзисторов балансного моду­
лятора. Вклад, вносимый в общий дрейф усилителя тем­
пературной нестабильностью частоты преобразования, 
не превышал 0,05 мкВ/°С.

Спектральная плотность напряжения НЧ шумов УПТ 
практически постоянна в полосе частот 0 , 1 . . . 10  Гц и 
составляет 0,1 м кВ/Гц,/2 для частоты преобразования 
1 кГц. Из рис. 5.17 видно, что напряжение шума можно 
уменьшить до 0,5 мкВ путем увеличения частоты преоб­
разования до 30 кГц [142].

*) Полупроводниковые ИС типа НА2900 и SN 62088 представ­
ляют собой ОУ, стабилизированный усилителем ПКД- Усилитель 
типа ПКД этих ОУ выполнен на основе балансного последователь­
но-параллельного модулятора на МДП-транзисторах, на входе вы­
сокочастотного канала также используются полевые транзисторы. 
Более подробно эти усилители описаны в [135, 136].



Рис. 5.18. Стабильный УПТ на основе 
ИС типа 140УД13

Рис. 5.17. Зависимость 
напряжения шума ИС 
типа 140УД13 (между- 
пикового значения в по­
лосе частот 0,01..Л0 Гц) 
от частоты преобразова­
ния

Некоторые варианты при­
менения ИС типа 140УД13 
в контрольно-измерительной 
аппаратуре повышенной точ­
ности приведены на рис. 5.18— 
5.21. Стабильный УПТ с не­

большим коэффициентом усиления (рис. 5.18) имеет 
характеристики, представленные в табл. 5.4. Наличие 
дифференциального входа, малые шумы, большая вели­
чина входного сопротивления и коэффициента подавле­
ния синфазных помех позволяют использовать ИС в ка­
честве предварительного усилителя биопотенциалов 
(рис. 5.19).

На основе ИС 140УД13 и серийных микросхем реали­
зуются схемы высокочувствительного УПТ с коэффици-

Рис. 5.19. Малошумящий усилитель биопотенциалов на* основе ИС 
типа 140УД13



Рис. 5.20. Измерительный УПТ на основе ИС типа 140УД13

ентом усиления более 107 (рис. 5.20) и широкополосного 
операционного усилителя, стабилизированного МДМ ка­
налом (рис. 5.21). Параметры типовых схем применения 
ИС 140УД13 даны в табл. 5.4.

Рис. 5.21. Широкополосный ОУ со стабилизирующим МДМ каналом
173



5:4. Малошумящие интегральные 
усилители низкой частоты

При работе с высокоомными датчиками (гидроакус­
тическими пьезоэлементами, датчиками инфракрасного 
излучения, конденсаторными микрофонами, высокоомны­
ми магнитными головками и т. п.) усилители на полевых 
транзисторах обеспечивают значительно большую чувст­
вительность по сравнению с биполярными благодаря 
меньшему коэффициенту шума при больших сопротивле­
ниях источника сигнала.

До последнего времени малошумящими считались 
только усилители на ПТ, так как они имели значительно 
меньшее напряжение шума по сравнению с усилителями 
на МДП-транзисторах, в которых избыточный шум, свя­
занный с флуктуациями носителей заряда на ловушках 
в подзатворном окисле, существенно больше аналогичной 
составляющей шума в усилителях на ПТ. Однако в на­
стоящее время сконструированы специальные малошу­
мящие МДП-транзисторы и интегральные усилители на 
их основе, имеющие уровень шумов, сравнимый с шумом 
усилителей на ПТ: спектральная плотность шума состав­
ляет 1 0 ...2 0  нВ /Гц1/2 на частоте 100 Гц (у усилителя 
на ПТ типа LF156 она составляет 12 нВ /Гц1/2). При 
интегральном исполнении усилителя предпочтение следу­
ет отдать МДП-транзисторам, характеризующимся отно­
сительно простой технологией и чрезвычайно высоким 
входным сопротивлением на низких частотах. Ниже рас­
смотрены особенности проектирования малошумящих ин­
тегральных усилителей низкой частоты на МДП-транзис­
торах на примере микросхемы К167УНЗ.

Схема малошумящего интегрального усилителя низ­
кой частоты, выполненного» 
на МДП-транизсторах с ин­
дуцированным каналом р-ти- 
па и диффузионных резисто­
рах (рис. 5.22), состоит из 
трех усилительных каскадов,, 
охваченных общей глубо­
кой отрицательной обратной 
связью по постоянному то­
ку. Благодаря использова­
нию гальванических связей 
между каскадами схема до­

Рис. 5.22. Принципиальная 
электрическая схема усилителя 
К167УНЗ



вольно просто реализуется в полупроводниковом инте­
гральном исполнении.

Верхняя граничная частота /в пр и входная емкость 
Свх определяются в основном первым и вторым каскада­
ми, проектирование которых подчинено выполнению 
основного требования — получению минимального шума. 
Вместо активных транзисторных нагрузок (как известно, 
занимающих меньшую площадь) используются диффузи­
онные резисторы, обладающие лучшими шумовыми ха­
рактеристиками.

Как видно из рис. 5.23, шумы микросхемы К167УНЗ 
достаточно малы (40 нВ /Гц ,/2 на частоте 10 Гд), а ко­
эффициент шума минимален при сопротивлениях источ­
ника сигнала 100 к О м ...1  МОм (рис. 5.24). Для повы­
шения температурной стабильности параметров ИС, рас­
ширения частотной характеристики, уменьшения входной 
емкости в ИС предусилителя введена общая отрицатель­
ная обратная связь по току резистором R4, имеющим 
температурный коэффициент, одинаковый с нагрузочным 
резистором R3. Одинаковый температурный коэффици­
ент у резисторов R4 и R3 обеспечивается автоматически, 
так как они выполнены методом диффузии в одном кри­
сталле.

В одной из схем включения ИС К167УНЗ 
(рис. 5.25,а) резистор R служит для обеспечения сме­
щения по постоянному току на первый каскад. Через 
этот резистор осуществляется также отрицательная об­
ратная связь по напряжению. Схема обладает высокой 
стабильностью рабочих режимов транзисторов по по-

Рис. 5.23. Частотная зави­
симость спектральной плот­
ности напряжения шума 
малошумящего усилителя 
К167УНЗ

Рис. 5.24. Зависимость коэффициента 
шума малошумящего усилителя 
К167УНЗ от сопротивления источника



стоянному току благодаря общей 100%-ной параллель­
ной отрицательной обратной связи по постоянному на­
пряжению и высокому коэффициенту усиления разомкну­
той петли (более 500).

В схеме предусилителя с повышенной температурной 
стабильностью коэффициента усиления по напряжению 
Ки (рис. 5.25,6) температурная стабильность повышается 
за счет уменьшения величины Ки путем введения общей 
отрицательной обратной связи по току через внутренний 
диффузионный резистор, имеющий температурный коэф­
фициент, одинаковый с нагрузочным резистором выход­
ного каскада.

Основные параметры ИС типа К167УНЗ следующие: 
спектральная плотность напряжения шума на частоте 
1 кГц составляет 10 нВ /Гц1/2, коэффициент усиления по 
напряжению— 1000, верхняя граничная частота полосы 
пропускания— 100 кГц, выходное сопротивление —
1,8 кОм.

Рассмотренные интегральные усилители обладают 
всеми положительными свойствами полевых транзисто­
ров: они имеют крайне малые входные токи (менее 
0,1 нА), высокое входное сопротивление (более 
100 МОм) и быстродействие (граничная частота усиле­
ния более 70 МГц, скорость нарастания выходного сиг­
нала 2 8 0 ...  1000 В/м ке).

Сравнительно большие низкочастотные шумы и дрейф 
МДП-транзисторов до последнего времени сдерживали 
их широкое применение в линейных схемах. Однако эти 
недостатки в значительной мере преодолены как совер­
шенствованием технологии и топологии ИС (например, 
УПТ с малым дрейфом САЗ 130 и малошумящий УНЧ 
К167УНЗ), так и использованием оптимальной схемотех­
ники (прецизионный УПТ типа МДМ 140УД13).



Интегральные усилители с полевыми транзисторами 
недороги, универсальны, выпускаются в виде ИС Амассо- 
вого применения. Они все шире используются в аппара­
туре, особенно прецизионной, и активно внедряются 
даже в те области, в которых ранее традиционно приме- 
нялись биполярные ИС.

ПРИЛОЖЕНИЕ К ГЛ. 5

Количественная оценка 
низкочастотного шума УПТ типа М Д М  
на МДП-транзисторах

В эквивалентной шумовой схеме УПТ типа МДМ (рис. 5.14) 
низкочастотные шумы УПТ обусловлены шумами модулятора й 
усилителя низкой частоты. Для количественной оценки шума, вно­
симого транзисторами модулятора в общий шум УПТ, достаточна 
рассчитать величины LJmт, I ш изб и / ш др, так как эти источники 
находятся непосредственно на входе УПТ. Для оценки шума, вно­
симого усилителем иизкой частоты, необходимо использовать ме­
тодику расчета низкочастотных составляющих, появляющихся 
в спектре шумов УНЧ после преобразования шума демодулято­
ром.

Шумы модулятора. При оценке этих шумов будем считать, что 
все- рассматриваемые источники шума статистически независимы 
[133].

Спектральная плотность дробового шума входного тока вы­
числяется по формуле Шоттки *>:

/ш д р /К д /=  К Щ | .  (П.1)

Типичное значение дробового шума входного тока в полосе 
частот 0 ,0 1 ... 10 Гц, рассчитанное согласно (П.1), составляет 
5-10~14 А, что гораздо меньше величины общего шумового тока 
УПТ. Величина шумового тока УПТ определяется главным обра­
зом ИЗбыТОЧНЫМ ШуМОМ МОДуЛЯТОра / щ  изб-

Спектральная плотность теплового шума канала открытых 
МДП-транзисторов модулятора определяется по формуле Най- 
квиста:

UmT/VTf =  V 2(4kTrc„), (П.2)

где k — постоянная Больцмана; Т — абсолютная температура; гси— 
сопротивление канала МДП-транзистора.

Удвоенное значение среднего квадрата спектральной плотно­
сти шума, обусловленного транзисторами модулятора, связано с тем, 
что в интегральном УПТ целесообразно использовать балансный 
последовательно-параллельный модулятор, в котором в открытом 
состоянии одновременно находятся два транзистора.



Результирующее шумовое напряжение, возникающее на входе 
УПТ в peзyльтafe действия источников t/ш т , /  ш изб и /ш др, опре­
деляется выражением (см. эквивалентную «шумовую» схему) 1>

U2Ш р ={72 Ш T - f “ ( / 2 ш И 3 б ~ 1 - /2 Ш др) {Rbx унч11̂ сиНгО б р ) 2* (Г1.3)

Используя типичные величины 72ш и зб + /2ш др=Ю ” 24 А2, гси= 3  кОм, 
Гобр=108 Ом, /?в х у н ч > 1 0 12 Ом, находим, что величина (Рт Изб +  
+ / 2ш Др)/(Я вх унчН^сиНгобр)2 составляет 9-10“ 18 В_в полосе частот 
Ю ,01... 10 Гц. С помощью (П.2) находим, что и 2ш т = 9 * 10“ 16 В 
в полосе частот 0,01 . . .  10 Гц.

Сравнение полученных значений слагаемых в выражении (П.З) 
показывает, что вклад шумов модулятора в шумовое напряжение 
УПТ в полосе частот 0 ,0 1 ... 10 Гц определяется главным образом 
тепловым шумом открытых транзисторов модулятора Uш т и со­
ставляет 10-8 В. Значение Um т можно уменьшить, уменьшив со­
противление канала гси транзисторов хмодулятора, которое, в свою 
очередь, можно уменьшить, увеличив удельную крутизну (отноше­
ние W/L транзисторов модулятора).

Вклад усилителя низкой частоты в шумовое напряжение УПТ 
типа МДМ. Шумовое напряжение усилителя низкой частоты пре­
образуется демодулятором, в результате чего появляются низкоча­
стотные составляющие шума, расположенные в полосе пропускания 
УПТ. Выражение для спектральной плотности шума усилителя низ­
кой частоты, преобразованного демодулятором и приведенного ко 
-входу УПТ типа МДМ, имеет вид

Б  выражениях (П.4) — (П.6) приняты следующие обозначения: 
в  — период следования импульсов, управляющих демодулятором; 
®и — длительность полупериода, в течение которого демодулятор

*> Шумовое напряжение УПТ определяется при сопротивлении 
источника сигнала Rr= 0.

тде коэффициенты Ст вычисляются по формуле

функция Y(f—mfnp) определяется по формулам



открыт (пропускает сигнал на выход); т = О, — 1, —3 . . .  *>; Ут —  
тепловой шум входного дифференциального каскада (ДК) УН Ч2); 
fo — частота, на которой вклад избыточного шума входного ДК со­
ставляет 50% от общего шума ДК; /н — нижняя граничная частота» 
УНЧ по уровню —3 дБ; п — число звеньев в фильтре высокой ча­
стоты (на рис. 5.14 приведено одно звено — Ср/?н).

На рис. П.1 приведена зависимость V y * (f), рассчитанная со­
гласно (П.4) для различных частот преобразования /пр и двух ти­
пов фильтра высокой частоты* однозвенного '(я = 1 )  и двухзвеннога 
(п = 2). При расчете использовались следующие величины, типичные 
для интегрального УПТ типа МДМ на МДП-транзисторах: /0=  
=  100 кГц, /н=0,1/пр, @и/@=0,5, *Si=«S2==0,l мА/В.

Значения функции Vy' (f) на рис.П.1 представляют собой спект~ 
ральную плотность шумового напряжения УПТ типа МДМ, обус­
ловленную шумами усилителя низкой частоты.

Как показано выше, спектральная плотность шума модулятора 
определяется тепловым шумом каналов открытых МДП-транзисто­
ров и составляет 10~8 В /Гц1/2, . .
что в 10 раз меньше шума, вно- У ,В/Гц 
симого усилителем низкой ча­
стоты при частоте преобразова­
ния 1 кГц, и в 2 раза меньше 
при /пР= 3 0  кГц.

Шумовое напряжение УПТ 
типа МДМ определяется глав­
ным образом шумами усили­
теля низкой частоты (рис.П.1).
Как видно из рис. П.1, спек­
тральная плотность шума ин­
тегрального УПТ типа МДМ 
практически постоянна в поло­
се частот 0,01 . . .  10 Гц и 
уменьшается с увеличением 
частоты преобразования.

Величина избыточного шу­
ма МДП-транзисторов обратно 
пропорциональна площади ка­
нала: и 2ш ~  1/WL. Величина
теплового шума МДП-транзи­
сторов U2ш т обратно пропор­
циональна величине W и прямо 
пропорциональна величине L 
(так как 1 [rcvl̂ W  JL). Следовательно, избыточный и тепловой шумы 
можно уменьшить, увеличив ширину канала МДП-транзисторов при 
постоянной длине канала.

Рис. П.1. Зависимость спектраль­
ной плотности напряжения шума 
МДП-транзисторного УПТ типа 
МДМ от частоты для л =  1 
(---- г —) и п = 2  (------- )

Коэффициент т принимает нечетные отрицательные значения, 
так как при четных т коэффициенты С™*-=0, а при положительных 
значениях т аргумент функции Y(f—mfnv) становится отрицатель­
ным, что противоречит физическому смыслу частоты.

2) Считая, что шум входного каскада определяется главным
образом активными транзисторами, величину Ут можно записать
в виде yT=4^7,(l/5 i+ l/S 2)> где Si и S2 — крутизны активных тран­
зисторов; & — постоянная Больцмана; Т —- абсолютная температура.



Используя указанные зависимости избыточного и теплового 
шумов от величины W, с помощью (П.4)— (П.6) получаем, что 
^увеличение ширины канала МДП-транзисторов входного каскада 
УНЧ на порядок приводит к снижению спектральной плотноси 
напряжения шума интегрального УПТ типа МДМ в 3 раза (рас­
чет проводился для /Пр=1 кГц).

Выражения (П.4) — (П.6) носят общий характер и могут быть 
использованы для расчета шухмов УПТ типа МДМ с усилителем 
низкой частоты как на МДП-транзисторах, так и на ПТ и Б Г 
Например, подставив в (П 4) — (П.6) значение /о=1 кГц, харак­
терное для полевых транзисторов с р—я-переходом, получим, что 
использование во входном каскаде УНЧ ПТ вместо МДП-транзи- 
стора с такой же крутизной обеспечивает выигрыш в спектраль­
ной плотности шума УПТ типа МДМ в 3 раза (расчет проведен 
для /пр= 1  кГц).
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