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i Indledning

Denne del af lærebogen omhandler småsignalegenskaberne af simple

transistorforstærkertrin.

Der indledes med en definition af småsignaldrift, idet der her

under redegøres for småsignalmodellens beetemmelse og afhængighed af

hvilepunktet. En del af dette stof er gentagelser fra del II og

del III. Herudover angives der også generelle principper og metoder

for småsignalanalyse, herunder analyse ved hjælp af determinantmetoden,

simplifikationer ved hjælp af Millers sætninger og ved opdeling af små—

signalmodellen i simplere modeller for henholdsvis lave, middel og hØje

frekvenser.

Efter denne generelle indledning behandles de tre grundkonfigura—

tioner: fælles—emitter (source) koblingen, fælles—basis (gate) koblingen

og fælles—kollektor (dram) koblingen ved middelfrekvenser.

De følgende to kapitler: 14 og 5 behandler de samme koblingers egen

skaber ved lave og høje frekvenser, idet der dog også redegøres for tran—

siente egenskaber.

I kapitel 6 omtales en tilnærmet metode til bestemmelse af grænse—

frekvenser for større forstærkerkredslØb ved bestemmelse af visse tids—

konstanter.

Kapitel 7 omhandler spændingsfØlgerkoblinger og kapitel 8 behand

ler den emitterkoblede differensforstærker.

Nogle eksakte formler for de simple grundtrin er udledt i appendix.



Småeignalækvivalens diagrammet - og dets forudsætninger

i Den generelle strategi ved emåsignalanalyse

En elektronisk forstærker, hvori de totale Øjebliksvmrdier af

rØmme og spændinger under signaludstyring hØjst afviger nogle få pro—

nt fra de tilsvarende hvileværdier, kaldes en småsignalforstærker.

Ved udstyringer, der er så små, at der er tale om småsignaldrift,

n men se helt bort fra den ulineære forvrængning og følgelig behandle

edelØbet, som om det var lineært i omegnen af hvileounktet.

Ved en sådan fremgangsmåde opnår man, at de ulineare egenskaber af

helvlederkomponenter, der indgår i kredsløbet, samt egenskaberne af

jævnspændings— eller jmvnstrØmskilder, der er nødvendige til aktive—

ng af kredsløbet, kun manifesterer sig ved pleceringen af hvilemunktet.

snne placering er så til gengæld bestemmende for de lineære småsignal—

enskaber af kredslØbet.

Den generelle fremgangsmåde ved analyse af elektroniske småsignal—

redsløb bliver derfor følgende:

På basis af det virkelige kredsløhadiagram (der i sig selv er

en storsignal—”rapirmodel” af kredsløbet med angivelse af kom—

ponentværdier og forsyningsepændinger) og med stØtte i data—

bladene for de indgående hslvlederkomponenter foretages en

(tilnærmet) grafisk—analytisk bestemmelse af helrlederkompo—

nenternes hvileounkter.

For hver halvlederkomponent opstilles en småsignalmodel gældende

for det ovenfor bestemte hvilepunkt. Denne småsignalmodel er

et lineært kredsløb, der beskriver forbindelsen imellem småsig—

nal—komoosanterne af strømme og spændinger i transistoren eller

dioden.

II Hmlvlederkomponenternes småsignalmodeller indlej res herefter i

småsignaldiagrammet af det ydre kredslØb. Dette sidste frem

kommer ved, at man i det oprindelige diagram erstatter de uaf

hængige jævnspændingskilder med kortslutninger og de uafhængige

jævnstrØmskilder med afbrydelser. Disse modifikationer begrun

des med, at spændingen over en ideel jævnepændingskilde eller

strØmmen igennem en ideel jævnstrØmskilde pr. definition ikke

kan indeholde signalkomposanter.



IV Det resulterende fuldstændige småsignalækvivalensdiagram af

kredsløbet kan ofte simplificeres, idet man kun medtager de

elementer, der har en væsentlig indflydelse på de mere eller

mindre afgrænsede resultater analysen tager sigte på. Sådanne

simolifikationer kan i hØ grad reducere arbeidsindsatsen ved

analysen, men kræver til gengæld en sikker ingeniØrniassig for—

håndsvurdering.

2.2 Den generelle fremgangsmåde belyst ved et simpelt diodekredsløb

For kredsløbet fig. 2.2.1 gælder: = 1.5 V,

5 = 5000, e = 0.006•cos (2zft) v, hvor f kan

+ have værdierne 10 Hz og io Hz. For dioden

foreligger den statiske karakteristik vist må

0 fig. 2.2.2, og endvidere er det opgivet, at

— dens tidskonstant r for opmagasineret minori—

tetsbærerladning er 10 sekunder.
Fig. 2.2.1

Idet diodespændingen VD kan opløses i sum

men af en hvilekomposant V og en småsignal—
ImA Dh

D komposant v,(t): V = V ÷ v,(t), Ønskes
3 I

I vd(t) bestemt for begge frekvenser.

2

VDV
0 0.2 0.4 0.6

Fig. 2.2.2

Ad I

For hviletilstanden: e = 0 må gælde: EDD — HID = V0. Denne rela

tion fremstiller en statisk arbejdslinie i (ID, VD) planen. Skærings—

punktet imellem denne
InmA .

linie og diodekarakteri—
3 j stikken definerer hvile—

2 h punktet.

EDD
Af konstruktionen på

0 VDV

fig. 2.2.3 flg:r, at

0
= o.6 Volt.

0.2 0.60.6 0.8 1.0 1.2 1.4 1.6

Fig. 2.2.3



Det ses, at man ved hvilepunktsbestemmelsen ikke begår nogen

tor fejl ved at sætte Voh = VD(on) ( o.6 Volt for Di og 0.25 Volt

r De). Herved elimineres den grafiske konstruktion og med den beho—

et for diodekarekteristikken.

Ifølge del I afsnit 5.2 har dioden ved forspænding i lederetningen

et på fig. 2.2J4 viste tilnærmede småsignalækvivalensdiagram, hvor små—

signalkonduktansen g er tangenthældningen til

den statiske karakteristik i hvilepunktet, og

Cih er diffusionskapaciteten, der repræsenterer

oplagringen af minoritetsladningsbærere (jfr.

del I afsnit h.2).

kan bestemmes grafisk ved indtegning af

Fig. 2.2.4 tangenten p fig. 2.2.3, men fås mere sikkert ved

beregning, idet der gælder: g = IDh/Vt. Dette

dtryk forudsætter dog, at diodens lille ohmske seriemodstand kan negli—

eres, dvs, at karakteristikken følger den teoretiske diodeligning:

D = I5(exp(V0/V)_ i). Med
‘Oh

= 1.8 mÅ og Vt = 26 mV (stuetemperatur!)

ås g = 0.07(0)

For Cih gælder (jfr. del I afsnit 5.2): Cih = t.g = 1o_6.o.07 F

0.07 iiF.

.d III

Det totale småsignalækvivalensdiagram er vist på fig. 2.2.5. Oa dia—

;rammet er lineært, og signalet er en sinusspænding, anvendes der fra nu

Lf jco—notation, (her kendetegnet ved store bogstaver og små indices for

trØmme og spændinger).

+

E5= 6L0’mV; R= 500Ç2; rdl, = 14.4Q; Cjh= O.071.tF

Fig. 2.2.5



Ad IV

Hesktansen 1/(jwC ) = j 227. 10Q ved 10 Hz og —j0.227 0 ved
7 ih

10 Hz. 10 Hz—værdien er — sammenholdt med modetandsværdierne — så stor,

at den kan negligeres. 10 Hz-værdien er derimod så lille, at strØmmen

i Oh ved denne frekvens praktisk talt bliver lig med kortslutningsstrØm—

men E/H. Man ledes herved til de simplificerede ækvivalensdiagrammer

vist på fig. 2.2.6.

r

_________

10 Hz: Vd E•
H + r

= 6•
500 + ik.k

= o.168 mV

Hz: Vd = r = å.(0.227) = —j 0.0027 mV

10 Hz: vd(t) = 0.168 cos(2s10t) mV

ci) 10Hz

++

Fig. 2.2.6

Hesultatet af småsignalanalysen bliver nu:

b) JO Hz

eller i tidsdomænet

Hz: vd(t) = 0.0027 sin(2ir.107t) mV



3 Rekapitulmtion af småsignalmodellerne for transistorer

A. Bipolære transistorer

En overordentlig velegnet småsignalmodel for bipolære transistorer

d såvel hØje som lave frekvenser er hybrid—n aodellen, der blev udvik

t i afsnit 1i.5 del II. Den fuldstændige hybrid-s model er vist på fig.

2.3.1. r repræsente

rer den ohmske modstand

fra den ydre basistermi—

nal til den aktive del
+

af basisoarådet. r re—

‘lee præsenterer rekombinstio—

nen i basisorsrådet. r

— og r er udtk for basis—

Fig. 2.3.1 breddemodulationen. C

består af diffusionkæpa

teten C repræsenterende den injicerede minoritetslsdning i basis samt

• spærrekapseiteten Ci repræsenterende ruisladningen i emitter—basis spærre

get. Endelig består 0 i alt væsentligt af stærrelagskataeiteten 0. knyt—

t til kollektor—basis spærrelaget. Modellen forudsætter, at transistoren

vendes på normal måde, dvs, med enitter—bmsis overgangen forspændt i lede—

tningen og med kollektor—basis overgangen forspændt i spærreretningen.

Ifølge taleksemplet i afsnit 11.5 del II kan følgende typiske talvær—

er anfØres for en lave ffekt videotransistor med hfe = 100 og en kollektor

ilestrØm på 2 mA:

= 77 mA/V ; r 0.1 k0 ; r = 1.3 k0 ; r = 13 140

r = 1.3 140 ; C = 80 pE og 0 = o.6 pF.

En anden småsignalmodel, der blev omtalt udførligt i afsnit 11.8 del II,

er h—parameter modellen

vist på fig. 2.3.2. For

lave frekvenser kan denne

÷ models parametre bestemmes

på særlig simpel måde ud

‘lee fra transistorens kærak—

— teristikfelter. For høje

frekvenser bliver elemen

terne frekvensafhængige

—Ic

Fig. 2.3.2



i modsætning til hybrid—irnodellens elementer), og h—perameter modellen

er derfor kun bekvem at bruge ved lave frekvenser.

Da hybrid—n modellen således er mere universelt anvendelig, lægges

den til grund for småsignalbehandlingen i denne lærebog. Her støder man

imidlertid på det problem, at databladene ofte er h—parameter orienterede,

og at man derfor må omregne fra h—parametre med supplerende oplysninger

til hybrid—n parametre. Dette er gennemgået i afsnit 14.9 del II, hvor det

vises, at der gælder følgende relationer:

=

r = hf/g

r h. —r
x ie IT

r r/h (2.3.1)

r 1/(h — (1+hf)/r)

(ç/2nf) —

er hvilekollektorstrømmen, som er nøglen til alle hybrid—7T para—

metrene (på nær C1j, og som derfor må bestemmes før noget andet (jfr.

punkt I, afsnit 2.1). Med
‘Oh

kendt kan h—parametrene findes i datablade—

ne, der desuden giver oplysning om gain—båndbredde produktet f, knyttet

til strømforstærkningen s( ‘hf) (jfr. afsnit 14.6 del II) samt kollektor—

basis kapaciteten når emitteren er åben: Herefter kan hybrid—n para—

metrene beregnes i den anførte rækkefølge.

Skønnes det, at transistorens spændingsforstærkning er “lav” eller

“moderat”, kan r og r i hybrid—n modellen negligeres (idet de regnes for

uendelig store). Svarende hertil kan hoe og hre h—modellen negligeres

(idet de tillægges værdien nul).

Ved “lave” frekvenser kan 0 og 0 i hybrid—It modellen negligeres

(idet de tillægges værdien nul).

De nærmere betingelser for tilladeligheden af disse simplifikationer

vil blive præciserede efterhånden som det bliver relevant.

Der findes andre småsignalmodeller, f.eks. y—parsneter modellen, hvor



‘ansistoren beskrives ved sine (frekvensafhængige) to—port kortslutnings—

Lmittansparametre. Det vil dog fØre for vidt at medtage disse i denne

kst.

B. Felteffekttransistoren

Småsignalmodellen for felteffekttransistoren er behandlet i afsnit

9 del II. Modellen er gengivet på fig. 2.3.3. afhænger her af, om

der er tale om en MOSFET

(eksakt kvadratisk overfØrings—
I’ + karakteristik) eller en JFET

v (3/2—potens overfØringskarak—
gs ds

teristik). Nærmere betegnet
-

— gælder der:

)SFET: Depletion type:

21 V

_______

DSS GSh 2
=

— —--—(1 —

—-— = TVi /IDhID55 (2.3.2)

)SFET: Enhancement ty-pe:

21 V

______

— ‘(i - GSh

= TT 1IDhID (2.3.3)

PET:

= G(1
h)

(G0 = 3) (2.3.)

ror de indgående stØrrelser er definerede i ovennævnte henvisning. For—

gnene er sådan, at g altid er positiv.
Iss

og VP er tilgængelige i

tabladene.

Udover den her anviste mulighed for beregning af g kan man ofte di—

kte finde kurver for g i databladene, eller man kan selv bestemme

afisk ud fra transistorens udgangskarakteristikfelt, jfr. fig. 5.9.2 og

gning (5.9.1T) i del II.

Det bemærkes, at medens g for den bipolære transistor er proportio—

il med ICh (g IchI/vt), så er den for de to fØrstnævnte felteffekt—

Fig. 2.3.3



transistortyper proportional med VÇ. (For den sidste type kari sammen

hængen ikke angives så simpelt). Generelt gælder det også, at man opnår

langt stØrre og dermed forstærkning i bipolære transistorer end i felt—

effekttransistorer (ved samme hvilestrØm).

er felteffekttransistorens udgangskonduktans i hvilepunktet. Da

der ikke kan anvises noget simpelt udtryk for er man afskåret fra at

beregne den og er henvist til databladene. kan dog bestemmes grafisk

ud fra udgangskarakteristikfeltet, jfr. fig. 5.9.2 og ligning (5.9.18)

del II.

De dynamiske kapaciteter Cg5 og Cd er (for MOSFET’ens vedkommende)

behandlet i afsnit 5.8, del II. I praksis er man henvist til at måle dem

(se slutningen af afsnit 5.9 del II) eller til at benflte de oplysninger

databladene måtte give.

Ved lave frekvenser, hvor man kan se bort fra C og C , kan felt—gs gd
effekttransistorens indgangsimpedans regnes for uendelig stor. Dette kan

ikke opnås med bipolære transistorer, der til gengæld er overlegne med

hensyn til forstærkning.

2.b Hvilepunktsbestemmelse for transistorer

Et gennemgående træk i de to foregående afsnit er, at man må kende

hvilepunktet for at kunne bestemme småsignalmodellen for den pågældende

halvlederkomponent. I afsnit 2.2 er der redegjort for hvilepunktsbestem—

melsen, når det drejer sig om dioder. Her skal det tilsvarende problem

tages op for transistorer.

A. Bipolære transistorer

Afsnittene 3.2—3.5—3.T og 3.8, del III indeholder tilsammen blandt

andet en detaljeret redegørelse for hvilepunktsanalyse og hvilepunktsdi—

mensionering under hensyntagen til temperaturvariationer for de to mest

almindeligt anvendte fælles—emitter storsignal RC—koblinger.

I småsignalkredslØb er man ikke konfronteret med problemer vedrøren

de mætnings— eller afskæringsbegrænsninger for udstyringen. Bestemmelsen

af småsignalmodellen for transistoren er imidlertid behæftet med mange

andre usikkerheder, hvorfor det ved hvilepunktsbestemmelsen er berettiget



b anvende en mere grov teknik baseret på:

i) Negligering af basisstrØmnen

2) Erstatning ad VBE med VBE(onp dvs.

ad den virkelige indgangskarakteristik

med en simpel knækkarakteristik

3) Negligering af kollektorkarakteristik—

kernes svage positive hældning.

For standard—forspændingskonfigurationen vist på fig. 2i.1 tager

vilepunktsbesteraelsen sig herefter ud som fØlger:

v
B2

E I 201
B

-

R1+B2 CC B - o)

VE = — VBE() (2.0.2)

(VBE(on) 0.6v for Si og 0.25v for De)

‘Ih = VE/RE (2.0.3)

VCEh Ecc— BE»Ch (2.0.0)

Beregningen af VCEh er ikke essentiel for småsignalmodellen (undtagen

Aske med hensyn til skalering af C CCBD der er spændingsafhængig).

midlertid bØr den altid medtages til kontrol ad at transistoren ikke er i

mtning. (VCEh for en NPN transistor eller (_vCEh) for en PNP transistor må

kke blive mindre end oa. 0.5 Volt).

Det ses, at hvilepunktet i den tilnærnelse,der arbejdes med her, er

.elt uafhængig ad strØnforstærkningen B (at negligere basisstrØmisen svarer

il at regne g for uendelig stor). I andre koblinger kan man komme ud for

t skulle bruge B på et eller andet stadium af hvilepunktsberegningen.

t eksempel på en sådan situation er vist på fig. 2.0.2, hvor der anvendes

0 transistorer i den såkaldte Darlingtonkobling (der har den egenskab, at

Len totale strØmforstærkning med god tilnærmelse er lig med produktet af de

.ndividuelle strØmforstærkninger).

Fig. 2.4.1



Her gælder, idet
‘Bl

negligeres:

BB2

B +B 1C (2.k
El B2

v8
VB_VBE1(on)_VBE2(on) (2.

Negligeres i fØrste omgang

I =1 får man:

1Ch2 VE/RE (2.k

1Chl
kan dernæst findes, idet man nu ikke længere negligerer 1B2:

khl = ICh2//62 (2.k

og sluttelig kan VCEh2 beregnes som i (2.k.k).

B. Felteffekttransistorer

Forspændingsteknikken for felteffekttransistorer har i modsætning til

forspændingsteknikken for bipolære transistorer ikke været behandlet tidli

gere, hvilket hænger sammen med, at felteffekttransistorer på grund af deres

stØrre ulinearitet ikke egner sig til storsignalforstærkning.

I småsignalforstærkere, hvor der stilles krav om hØjimpedansede eller

støjsvage indgangstrin er felteffekttransistoren derimod et vigtigt koblings—

element, og det er derfor på sin plads at ofre dens forspændingsteknik lidt

mere opmærksomhed her.

Fig. 2.4.3 viser et fællea—aource ac—amåsignalforetærkertrin med en
JFET. Hvilepunktsdelen af kredslØbet er fuldt optrukket.

Da gatestrØmmen er nul gælder for

VG = + B
E0 (2.lt.9)

BG1 G2
B

For gate—eouroe masken gælder:

Fig. 2.4.2

= VO— BOlD (2.’. 10)
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VGS

Transistoren indfører fØlgende bånd imellem b og

b =

—

(2.4.11)

det det sidste udtryk dog forudsætter, at transistoren befinder sig i det

Lormale arbejdsområde over pinoh off (v05 > V0— v2), saint at man her kan

egne udgangskarakteristikkerne for næsten vandrette svarende til at b

Lnses for uafhængig af V05.

Den fØrste ligning udtrykker V0 ved kendte stØrrelser. Af de næste

;o ligninger kan man ved elimination af VGS udlede en andengradsligning

or I, hvori den numerisk set mindste rod vil være den søgte hvilestrØm

Loh. Simplere og mere instruktivt er det dog at lØse problemet grafisk.

)ette gØres ved at indlægge en do—arbejdslinie svarende til (2.4.10) og

an overfØringskarakteristik svarende til (2.4.11) i b— V5 planen, hvor—

red hvilepunktet bliver skæringen imellem disse, se fig. 2.4.4.

Fabrikationsspredningerne på parainetrene VP og
‘DSB

kan for samme

IFET type være overordentlige store, men generelt gælder, at hvis V21 er

stor, så er det også. Maksimal— og minimalværdierne er ofte af en

sådan karakter, at det med ovennævnte forspændingsteknik er muligt at sta—

bill sere transkonduktansen og dermed smås ignalforstærkningen overfor

pars.meterspredningen. Fig. 2.4.5 belyser denne mulighed. Karakteristik I

Ved hvilepunktsbestemmelse kan vi med god tilnærmelse regne overfØrings—

karakteristikken for en JFET kvadratisk.

1DSS

VP VGSh

Fig. 2.4.3 Fig. 2.4.4



-I-

repræsenterer en minimum transistor

og karakteristik II en maximum tran

sistor. Ved dimensioneringen kan man

f.eks. bende med at vælge et udsty

ringsmæssigt fornuftigt hvilepunkt fo:

minimumtransistoren eller et hvilepuni

hvori tangenthældningen g1 har den

for forstærkningen nødvendige værdi.

Derpå fastlægger men hvilepunktet på

maksimumkarakteristikken som det punki

der har samme tangenthældning. Dc—ar

bejdslinien er da defineret af de to

hvilepunkter, og med denne er også B

samt deleforholdet for spændingsdele—

ren
MG1 HG2 bestemt.

Fig. 2.4.5 Ved udskiftning af den ene transi

stor med den anden ændrer hvilepunkts

strØmmen sig med belØbet
Dh’

men g er den samme. Denne stabiliseringstek—

nik er principielt forskellig fra stabiliseringsteknikken for en bipolær tran

sistor, hvor stabilisering af g er ensbetydende med stabilisering af

Det ovenfor beskrevne forspændingskredslØb er også anvendeligt på en

MOSFET af depletion typen. For en MDBFET af enhancement typen er det derimod

mindre praktisk, da VP her har samme fortegn som VDs og en forspænding

> V derfor ville kræve en urimelig stor værdi af forsyningsspændingen EDI
Her kan man i stedet for anvende det på fig. 2.+.6 viste kredslØb, hvor source

er dc—5ordet og gatens de—

forspænding etableres ved

hjælp af spændingsdeleren

RGlRG2RG3 der er forbundet

mellem dram og source.

Hvis
‘Dh

har tilbØjelig

hed til at stige som følge

af et temperaturfald, eller

fordi man udskifter transi

storen, bliver VD og dermed

hæidning:

gmii =

hældning - _L
Rs

Pil

Fig. 2.4.6



11Q3
V0

= 001+ 1102+ 1103
VD

mindre, hvilket modvirker strØmforØgelsen. Mari siger, at der er do

pændingsmodkobling. For at forhindre at der også opstår modkobling over—

or signalspændingsvariationer, opdeler man den Øvre modstand i spændings—

leleren og afkobler delepunktet med en stor kondensator CO.

Dette forspændingsprincip kan også analyseres grafisk:

If figuren fås umiddelbart:

(2.k. 12)

et praktisk kredslØb vil spændingsdelerens modstande være så store,at

;pændingsdelerstrØmmen kan negligeres i sammenligning med 10. Med denne

ilnærmelse er = bo— Æ110 (2.15.12) lyder da:

11
v —

03
— I 11 2 15 i

0 — OS
- R+ G2 1103 ‘ 00 0 0’

)enne relation fremstiller dc-arbejdslinien i 10— VGS planen. Fig. 2.14.7

riser hvilepunktskonstruktionen for to forskellige overfØringskarakteri—

stikker

E DD

R0

R G3

EDD
+

R02+ R03

Fig. 2.4.7

2.5 Lavfrekvens. middelfrekvens oe hd.ifrekvenstilnærmelsen

Den logaritmiske frekvenskarakteristikt for simple EC—koblede forstær—
• • • . • . t

kertrin har i almindelighed en krsækkurveapproximation af den pa fig. 2.5.1

Disse begreber forudsættes bekendte fra kredslØbsteorien.
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G = 20 logA(f)j dB (A v21V1)

4ekLe\

__ Lave LMidde1 J< Høje
frekvenser I frekvenser I frekvenser

Fig. 2.5.1

viste art.

Det karakteristiske er, at der eksisterer 3 frekvensområder, hvori
gainfunktionen 0 = 20 loglAI opfører sig forskelligt.

Middelfrekvensområdet, der som regel omfatter adskillige stØrrelses—

ordener (dekader), karakteriseres af, at frekvensen dels er så høj, at re—
aktanserne af de store koblings— og afkoblingskapaeiteter kan betragtes

som forsvindende små, og dels samtidig så lav, at reektanserne af de små
kapaoiteter i transistorernes emåsignalmodeller kan betragtes som uende
ligt store. Da alle remktive effekter således er negligibie i middelfre—
kveneområdet, er forstærkningen her konstant.

Hvis man i det fuldstændige småsignalækvivalensdiagran for forstærke
ren kortsiutter alle koblings— og afkoblingskapaoiteter og fjerner (afbry
der) alle treneistorkapaciteterne, fremkommer et simplificeret diagram

hvoraf middelfrekvensforetærkningen kan beregnes.

Lavfrekvensområdet er det åbne frekvensområde, hvori forstærkningen
falder med aftagende frekvens på grund af koblings— og afkoblingskondensa—
torernes reaktanser. Området omfatter den nedre grænsefrekvens f define—

-n
ret ved at forstærkningen er 3 dB (dvs. & gange) lavere end middelfrekvens—
forstærkningen.

Hvis man i det fuldstændige småsignalækvivalensdiagram fjerner (afbryder



ille de små transistorkapaciteter, men bibeholder de store koblings— og

ifkoblingskondensatorer fremkommer et simplificeret diagram hvoraf lav—

‘rekvensforlØbet af forstærkningen og den nedre grænsefrekvens kan be—

egnes

HØjfrekvensområdet er det åbne frekvensområde, hvori forstærkningen

alder med voksende frekvens på grund af transistorens egne kapaciteter.

)mrådet omfatter den Øvre grænsefrekvens f0 defineret ved, at forstærk—

ungen er 3 dB lavere end middelfrekvensforstærkningen.

Hvis man i det fuldstændige småsignalækvivalensdiagram kortsiutter

Ule de store koblings— og afkoblingskapaciteter, men bibeholder de små

ransistorkapaciteter fremkommer et simplificeret diagram, hvoraf hØjfre—

vensforlØbet af forstærkningen og den Øvre grænsefrekvens kan beregnes.

.6 Generelle definitioner og regnemetoder i ____yse

R I

_____________

Fig. 2.6.1 definerer de

r’4—1l smsigno—1*_ stØrrelser man normalt er in—

+ + modet af + L teresseret i at bestemme for

Ç , forstærker V2 R2 elektroniske småsignalkreds—

— J7 j lØb. Der anvendes symbolsk

f f notation for spændinger og

Avo=V2/E1 Av=V2/V1 strømme.

(a)
Selve forstærkerens små

signalmodel kan i reglen op

fattes som en treterminal—to—

port. I det følgende reser—

veres knudepunktsnumrene 1

til indgangsporten og 2 til

udgangsporten. Det fælles

knudepunkt, der tillægges po—

tentialet nul, kaldes f.

Fig. 2.6.la definerer de

søgte forstærkninger, idet

indgangen er forbundet til en

signalgenerator med elektro—

motorisk kraft E1 og indre

(b)

zo = v2/12

(c)

Fig. 2.6.1
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modstand R1 og udgangen er belastet med en modstand B2. Av0 = V2/E1 kai—

das EMK—spændingsforstærkningen. A = V2/V1 kaldes terminaispændingsfor—

stærkningen. A afhænger i modsætning til Av af generatormodstsnden B1.

Foruden disse forstærkninger er man interesseret i forstærkerens

indgggsimpedans Z = V1/11, der er defineret ved det på b—figuren viste

eksperiment, og forstærkerens udgangsimpedans Z = V2/12, der er defineret

ved det på c—figuren viste eksperiment.

Z. er ifØlge sagens natur uafhængig af B1, men pricipielt (i praksis

dog ofte svagt) afhængig af B2. Z måles med nulstillet generator (E1=o).
Den er uafhængig af B2, men principielt (i praksis dog ofte svagt) af

hængig af B1.

Ved hjælp af indgangsimpedansen kan forbindelsen imellem Av0 og Av
udtrykkes på særlig simpel måde. Der gælder: V1 = E,’Z./(B1+ Z)t hvoraf

følger at:

A = A (2.6.1)vo vB+Z.
i i

Ved beregning af A og A behøver man dog ikke at bestemme Z. Ofte

nøjes man med at investere det egentlige arbejde i udJ.edelse af et udtryk

for A . A kan herefter findes ved grænseovergangen:vo v

A = lim A (2.6.2)v vo
B

Udgangsimpedansen I har navnlig betydning, når man ved analyse af

en forstærkerkaskade Ønsker at ækvivalere det netop undersØgte trin med en

Theveningenerator, der driver det næste

trin, se fig. 2.6.2. Der gælder da:

ZTH Z (2.6.3)

E ‘lim A
vo

B2-’’

1TH
= eller: (2.6.14)

V •lim A1 v
Fig. 2.6.2

(ETB er det betragtede forstærkertrins tomgsngs—udgangsspænding).



For det indrammede

kredsløb på fig. 2.6.3

omfattende selve for

stærkeren og belast—

ningsmodstandene R
og

R2, der kun fØdes med

de ydre strØmme J1 og

antager knudepunkts—

ligningerne følgende

form:

1n
Ji

2n
= J2

y V 0
nn n

Af og til er man interesseret i strØrnforstærkningen A = 12/I1•

a I = V1/Z. = E1/(R1+ z.) og 12 = —V2/R2 (minus på grund af pilkonven—

ionen på fig. 2.6.la) kan A. udtrykkes ved A eller A0, R1, Z og R2

om følger:

-A Z/R2

A. = eller (2.6.5)

—A
(B+

z.)/s2

Som det vil blive påpeget i de følgende kapitler, er der overordent—

ig mange tilfælde, hvor det er tilladeligt at simplificere småsignalmodel—

erne så meget, at de fleste forstærkninger og impedanser kan opskrives ved

impel inspektion eller ved anvendelse af en meget beskeden regneindsats,

g der vil blive lagt vægt på at indøve en sådan praksis.

Der kan imidlertid forekomme koblinger eller ekstreme belastnings—

ilfælde, hvor de sædvanligt anvendte simplifikationer er tvivlsomme eller

tilladelige, og hvor man derfor må gå mere systematisk til værks. Her

iser de fra kredslØbsteorien kendte knudepunktsligninger sig særligt vel—

gnede.

Fig. 2.6.3

21

yn i

(2.6.6)
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Sættes i dette generelle ligningssystem J1 = E/R (generatorens

kortslutningsstrøm) og J2 = 0 haves et tilfælde, der er ækvivalent med

fig. 2.6.la, og som har følgende løsninger for terminaispændingerne

— (—1) d1
1

E1 —

—

— (2.6.7)

(1)12d12 E1
12• = (2.6.8)

hvor d er determinanten af hele Y—matricen og . . er determinanten af

den undermatrix, der fremkommer ved sletning af række i og søjle j i

Y—matricen. Af (2.6.7) og (2.6.8) samt definitionerne på A0 og Av
følger

A =

-d12
(2.6.9)vo

—d
A =—- (2.6.1ov

Sættes i ligningssystemet J111 (B1o) og J20 svarer situationen

til fig. 2.6.lb. bliver nu lig med (d11/d)11, idet og for Z

gælder følgelig, idet er uafhængig af

Z.
=

(2.6.11)
i limd

B

Sættes i ligningssystemet J1=0 og J2=12 (R2*o) svarer situationen

til fig. 2.6.lc. V2 bliver nu lig med (d22/d)12, idet R2*= og for Z0 gæl

der følgelig, idet d22 er uafhængig af

= 22
(2.6.12)o limA

12

Udtrykkene (2.6.9—12) i forbindelse med fig. 2.6.3 og ligning (2.6.6)

udgør det formelle regnegrundlag man kan falde tilbage på, hvis simplere

fremgangsmåder ikke kan bringes i anvendelse.



.7 Simplifikationer baseret på Millers sætninger

KredelØbsteorien byder på to sætninger, hvis (tilnærmede) anvendel—

er i mange tilfælde gr det muligt at undgå de ofte besværlige regninger

aseret på determinantmetoden.

I. Millers sætning

(Q)

Fig. 2.7.1

ad fig. 2.7.la repræsentere et underkredslØb i småsignalmodellen, der kun

ar forbindelse med resten ad kredslØbet igennem knudepunkterne p, g og r.

ntag at underkredslØbet indoholder en impedens Z’ indskudt direkte imel—

em p og q samt at spændingsomaætningsforholdet Kv = Vgr!Vr for det så—

edes definerede kredslØb er kendt.

Z’ kan da erstattes ad en impedans: Z’/(1—K) indskudt imellem p og

og en enden impedane: Z’Kv/(Kv_l) indskudt imellem g og r, se fig.2.7.lb.

De to kredslØb må være ækvivalente set udefra, hvis de delstrØmme

ler på grund af Z’ tappes direkte fra knudepunkterne p og g er ens i de

;o tilfælde. I så fald ændres der nemlig intet i knudepunktsligningerne.

For figur 2.7.la kan I og I (= —I ) skrives
pg q.p pg

v -v
— pr gr

— v (i—ic )/z
pg 5’ - pr v

v -v= gr pr
— v (1—1/ic )/z’
— gr v

(2.7.1)

•pq qp

= Vqr/Vpr Z’/O — K)

(b)

Z’K/(K— 1)

(2.7.2)



For figur 2.7.lb kan I og I skrives
pr qr

Lad fig. 2.7.2a repræsentere et underkredslØb, der kun har forbindel

se med resten af kredslØbet igennem knudepunkterne p, q og r. Antag at

vejen ind i underkredslØbet fra knudepunkt r går igennem impedsnsen B’ samt

at strØmomsætningsforholdet K. = I/I for det således definerede kredslØb

er kendt.

B’ kan da erstattes med en kortslutning, hvis der samtidig indskydes

en impedans: Z’(1+K) i serie med knudepunkt p og en anden impedans:

z’(l+Kj/K. i serie med knudepunkt q, se fig. 2.7.2b.

Bevis

De to kredslØb må være ækvivalente set udefra, hvis spændingsfaldene

V,og V,på (b)—figuren hver for sig er lig med spændingsfaldet V,

pr = VprI(Z?/(1_Kv)) = Vpr(1_Kv)/ZT
=

(2.7.3)

I = v /(z’K /(K —i))= V (1—11K )/z’ = I (2.7Jt)qr qr v v qr v

Da I = I og I = I er ækvivalensen bevist.
pr pq qr qp

B. Millers duale sætning

—?

p

LP —>

q

z’

Ca)

Z’(1 +

(b)
Fig. 2.7.2



L)—figuren. I så fald ændres der nemlig intet i maskeligningerne.

For (a)—figuren gælder:

sl (1+K.)
p i

= z’(I+ i) = (2.7.5)

I’ IC 1+17K.)

For (b)—figuren gælder:

v = z’(l+KjI = StI (1+K.) (2.7.6)
pp ip p i

= (E’(1+K)/K)I = z’I(1+1/K) (2.7.7)

,ilket bekræfter ækvivalensen.

C. Anvendelser

Strengt taget indebærer Miller ækvivalenterne kun en pseudo—simpli—

[kation, da størrelserne K. og K forudsættes bekendte og disse stØrrel—

r principielt afhænger af I’. I elektronikicen viser det sig imidlertid

ete, at 5’ er så stor i shunttilfældet, at dens indflydelse på Kv kan

sgligeres, eller så lille i serietilfældet, at dens indflydelse på K kan

sgligeres, og ved benyttelse af denne tilnærmelse er der store gevinster

b hente i analysen af forstærkerkredslgb. Dette vil blive demonstreret

ilrige gange i de fØlgende kapitler.

To vigtige rendyrkede anvendelser af de eksskte sætninger skal dog

agives her.

sempel i Miller—multiplikation af kapaciteter.

Fig. 2.7.3a viser en ideel spændingsstyret spændingsgenerator med

bor negativ spændingsforstærkning A. En kapacitet C er forbundet fra

indgang til udgang. Fig.

rH H1L 2.7.3b viser det ækvivalent—
+ C

°j J°fl kredslØb der fremkommer ved

V ç)A,,V C1

T t- J2 anvendelse af Millers sæt-

— 0 0 O-——- ning. Kapaciteten C2 æ C

Aneg. c1 =c( -Av)
over udgangen er uinteres

sant, da den sidder paral—

I A,j»’ = CO.IAI) lelt over spændingsgenera—

Ca) (b) toren. Det, der er interes

sant, er den tilsyneladende
Fig. 2.7.3
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kapacitet C1 også kaldet Millerkapaciteten der optræder over indgangen,

og som er langt stØrre end C. Princippet kan anvendes til på simpel må

de at realisere unormalt store kapacitetsværdier (f.eks. i Farad—området)

ved multiplikation af normale kapacitetsværdier med Millerfaktoren (1HAvJ)

I transistorforstærkere giver de små kapaciteter eller Cgd ofte

anledning til relativt store Miller—bidrag til indgangskapaciteten, hvilket

er stærkt medvirkende til at begrænse frekvensområdet. Dette tages op i

afsnit 5.3.

Eksempel 2 Miller—multiplikation af modstande.

Fig. 2.7.ka

viser en ideel strØ:

styret strømgenerat

med stor strØmfor—

_______________

stærkning A.. En m

stand B er indskudt

serie med såvel ind

gsng som udgang. V

anvendelse af Mille:

duale sætning fremlo

mer det ækvivalente

kredslØb vist på fi

2.7.kb. Modstanden B2 B i udgangen er uinteressant, da den sidder i serie

med strØmgeneratoren. Det, der er interessant, er den tilsyneladende indgang

modstand B1 der er langt stØrre end B. Princippet bruges ofte til forøgelse

af indgangsimpedansen (på bekostning af spændingsforstærkningen) i bipolære

transistorforstærkere.

3. Middelfrekvensegenskaberme af de tre BC-koblede grundkonfigurationer

3.1 Fælles—source og fælles—emitter koblingen

Fig. 3.1.1 a—b viser et fælles—source grundtrin baseret på en M—kanal

JFET og det tilhØrende fuldstændige småsignalækvivalensdiagram gældende for

middelfrekvenser. Fig. 3.1.1 c—d viser det tilsvarende for et fælles—emitter

grundtrin baseret på en bipolær NPN transistor.

Som nævnt i afsnit 2.5 fremkommer middelfrekvens—småsignalmodellen for

forstærkeren ved at man indsætter transistorens småsignalmodel, erstatter

--
nn

= (3 + A1)R

» i

(b)(Q)

Fig. 2.7.4
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Fig. 3.1.1

RD’ RDIIR2

(b)

it

(d)

+

v2

pændingsforsyningen samt de store koblings- og afkoblingskapaciteter med

ortsiutninger og undlader (dvs, afbryder) transistorens små egenkapacite—

er. For fælles—source trinet medfører disse operationer, at RG1 og

arallelkobles, B0 og B2 paraflelkobles (med rå), og at forsvinder (kort—

luttes). Tilsvarende gælder for fælles—emitter trinet.

Betegnelsen fælles—source (—emitter) refererer til at source (emitter)

• småsignalniæssig henseende er fælles for indgang og udgang.

A. Fælles—Source trinet. Forskellige tilnærmelser

Ofte er rd så stor i forhold til den effektive ydre drainbelastning

= DI B2, at det er berettiget at negligere rd. For udgangskredsen på

+

v2

(Q)

R0 RG1II R02
R0

2

(c)

r RB RBIIRB2 i
R R0

Rc5 RcII R2



2
den således simplifice—

+
rede småsignalmodel, se

v fig. 3.1.2, gælder:
2

V2=(_&mVgs)•HDI og for

indgangskredsen gælder:

V=E1
G’1G

Her

af fås:

RD’ = RDII R2

V -gR’
A

= 2_ mD
311)vo E1

1+—
RG

(rd

Da A = lim A for R -* 0 fås endvidere:
v VO 1

A = _gR’ (3.1.2)

(rd

og endelig ses wniddelbart af figuren, at

R. = RG R0111 R02) (3.1.3)

(râ

B = B0 (3.1.)

(rd

Da transistorens gate—strøm er forsvindende lille, anvender man i
6praksis meget store modstandsværdier i spændingsdeleren B01, HG2 ( 10 0).

Dette giver en høj indgangsimpedans og indebærer også normalt at

dvs.atA A.
VO V

rd er normalt mellem en og to størrelsesordener større end HD’. At

negligere rd medfører derfor, at A0, A og R bliver mellem 10% og 1% for

store.

r
R.

rd

R
0

Fig. 3.1.2

Et typisk eksempel er = 2mA/V og HD’ = 2k0, der giver A =



et er karakteristisk for JFET—forstmrkere, at transkonduktansen og

ermed forstærkningen er beskeden. Det er da heller ikke foretærkningen,

en derimod den høje indgangsimpedans (salat lav egenstØj), der motiverer

ovendelsen af FET—trin i visse situationer.

B. Fælles—esiitter trinet. Forskellige tilnmrmeleer

Hvis den effektive belastningsimpedans B0’ og dermed A ikke er u—

ormal stor (dvs. Avl > oa. 102) og generatorimpedansen Bl heller ikke

r unormel stor, kan man negligere den meget store modstand r i transi—

torens småsignalmodel. En moderat værdi af B0’ gØr det endvidere rime—

igt at negligere den store modstand r. Med disse simplifikationer fås

en simplificerede småsignalmodel på fig. 3.1.3.

= R0IIR2

Tt 2

+

E1 i

+

v2

r .. r

R
0

Fig. 3.1.3

For udgangskredsen gælder

= (—g5V).B0’ (3.1.5)

For indgangskredsen gælder:

r
v = (3.1.6)

s r +r 1x 5

ivor kan findes af knudepunktsligningen for knudepunkt 1:

V1- E1 V1 V1

B +R+r +r
= 0

B x u
(3.1.7)



2

der har 1sningen
E1

v = (3.1.8)

B r+r
B x r

Af (3.1.8), (3.1.6)og(3.1)uciledes:

V -g.R’_2 inC
voE —, R, r R

\ R/\ r5/ r

(ros, r’)

Med R1-0 fås:

V —gR’
A

2 mC
(3.1.10v V r

i
1+—

r
7T

(r , r
1.1 0

Ved inspektion a±’ figur 3.1.3 fås endvidere:

i = 1i (r+ r) (3.1.11)

(r o r
Ii 0

og

R0 = B0 (3.1.12)

(r’=, r0)

Nu er r omvendt proportional med (r = 8Vt/ICh), medens r

er uafhængig af
‘Ch

Dette medfører, at rx«rn for moderate til små

værdier af
‘Ch

Negligering af r betyder eksempelvis for Av:

A = _15B’ (3.1.13)

(r r r “0)p 0 X

Da = ICh/Vt og
‘Ch

standardkoblingen fig. 3.1.lc er næsten

uafhængig af hvilken transistor der anvendes, kan man, som udtrykket

for A viser, på dette tilnærmelsesniveau dimensionere eller analysere

fælles—einitter trin uden at man behøver at bekymre sig om transistorens

data



Hvis forudsætningerne for den hidtidige tilnærmede analyse ikke er

ilstede (jfr. indledningen) må der tages hensyn til r0 og r. r0 er

riviel at tilgodese, da den indgår parallelt med Hel . r kan man på

impel måde tage hensyn til ved tilnærmet anvendelse af Millers sætning

jfr. afsnit 2.7). Med henvisning til det eksakte diagrsm fig. 3.1.ld

estår tilnærmelsen i følgende:

Selv med store værdier af Hd’ vil det gælde, at r er henimod tre

tØrrelsesordemer stØrre end r011 Hel . For store værdier af He’ vil end—

idere V«1v21 , dvs, spændingen over r vil næsten være lig med spænd—

ngen over den samlede belastningsmodstand r011
Hel

,men heraf følger,

.t strØmmen i r vil være Ca. tre stØrrelsesordener mindre end strømmen

ru He Under disse omstændigheder er det en rimelig tilnærmelse at

‘egne den indre spændingsforstærkning V2/V i transistoren for uafhængig

r. Denne forstærkning kan i så fald udledes af (3.1.5), (idet Se

[og erstattes af He” = r0H Hel

= H11 (Hel? = r011 e”
H2) (3.1.111)

Anvendes Millers sætning nu på r er K netop lig med V2/V og man

år det på fig. 3.1.11 viste diagram:

2

_

jjf2

________

— rgR’/(It QmRc”) r

Af dette diagram fremgår det, at r divideret med Millerfaktoren

(1+H”) optræder som parallelmodstand til r5, og at en modstand, der

næsten er lig med r, optræder som parallelmodstænd til He” Den sidste

aodstand (zr) kan klart negligeres i henhold til ovenstående diskussion.

Den første modstand vil derimod udgøre en mærkbar belastning af 1T—knude-

rI(1 •gR”)

Fig. 31.4
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punktet, hvis den indre forstærkning, og dermed Millerfaktoren er stor.

Denne belastning vil navnlig gå ud over Avo hvis er stor, hvorimod

den kun har meget lille indflydelse på Av Endvidere vil den bidrage

til reduktion af indgangsimpedansen B..

Af det ovenstående fremgår, at man kan tage hensyn til r saint til—

nærmet hensyn til r ved i den simple småsignalmodel fig. 3.1.3 samt i

formlerne for denne (3.1.9—13) at erstatte:

i) Dc’ = Dcli B2 med DC” = ru Dcli B2

(specielt i (3.1.12): Dc med ru Dc)

2) r med rW (r/(1+gE0t’))

og at dette er nØdvendigt, når der er tale om stor indre forstærkning i

transistoren samt stor generatorimpedans.

I appendix A er der angivet helt eksakte udtryk for Avo Av B. og

B gældende for den fuldstændige småsignalmodel fig. 3.1.ld. Udtrykkene

er til dels udledt ved hjælp af determinantmetoden beskrevet i afsnit 2.6.

Taleksempler

Til illustration af den ovenfor givne diskussion vedrØrende tillade—

ligheden af forskellige tilnærmelser for fælles—emitter koblingen betragtes

sluttelig to taleksempler:

I det fØrste tilfælde ar der — set i relation til den anvendte tran

sistor — tale om moderate værdier af generatormodstanden og belastnings—

modstanden. Her giver tilnærmelserne rimeligt gode resultater. I det an

det tilfælde er disse impedanser store, hvorved de grovere tilnærmelser

giver dårligere resultater.

Der anvendes en transistor med hfe = 100 HvilestrØmmen er 2 mA, og

der er tale om stuetemperatur. For hybrid—ir småsignalmodellen gælder:

r = O.lkQ; r = 1.3k!?; r = 1300k!?; = 77 mA/V; r = 13k!?

For forspændingsmodstandene gælder B3 = B31 B32 = 25k!?



ilfælde 1: Moderat indre forstærkning: Mc R2= 2k0

Moderat generatorimpedans
R=

ikO

A A R.kD RkS
VO V i 0

ksakt. —36.6 —66.0 1.25 1.63

iller—tiln.for rt —36.7 —66.1 1.25 1.73

—37.8 —66.k 1.33 1.73

, r —o.8 —71.5 1.33 2.00

ilfæde 2: Stor indre forstærkning: R0 lOkÇ2

Stor generatorimpedans : 5k0

A A R.kQ SkO
VO V i 0

ksakt —4.5 —252 1.07 4.23

iller—tiln.for r —1414.6 —253 1.07 5.65

—514.1 —258 1.33 5.65

, r —357 1.33 10.00

Det ses at Miller-tilnærmelsen for r (i forbindelse med bibeholdel—

e af r) giver freagende resultater forA, A og . i begge tilfælde.

or 5 giver Miller—tilnærmelsen ingen fordel over den næste grovere til—

Lærmelse, der går ud på at negligere r.

Negligering af r giver stadig gode resultater for alle stØrrelser

første tilfælde, men kun godt resultat for AV i andet tilfælde.

Negligering af både r og r giver acceptable resultater i første

ilfælde, men helt utilfredsstillende resultater i andet tilfælde.

Den stØrrelse, der holder bedst stand overfor tilnærmelser ses i

Ivrigt at være A
v

Ved Miller—tilnærmelsen for r er kun medregnet belastnings—

bidraget over r



-5

r+R
R = r R I( ii 5)

0 0 CH1+gR

R er således den
5

ratoren.

irnpedans man ser ind i fra s—knudepunktet ud imod gene—

(b)

Da er den eneste størrelse, der ikke kommer helt tilfredsstil

lende ud i nogen af de nævnte tilnærmelser, kan der være grund til sær

skilt at trække det eksakte udtryk for R fra appendix A frem her.

Udtrykket lyder:

hvor

R r (r i-B RB)5 5 x i

(3.1.15

(3.1.16

3.2 Fæl1esgate og1les-bas is koblinn

R

E1

+

v2

(a)

r RD’ RDIIR2 }
R R0

R1

E1

+

v

r Rc’ RcII R2 j
R

(c)
i R0

(d)
Fig. 3.2.1



Fig. 3.2.1 a—b viser et fælles—gate grundtrin baseret på en N—kanal

FET og det tilhØrende småsignalækvivalensdiagram gældende for middelfre—

venser. Fig. 3.2.1 c—d viser det tilsvarende for et fælles—basis grund—

nn baseret på en bipolær NPN—transistor.

Betegnelsen fælles—gate (—basis) refererer til, at gate (basis) i

måsignalmmssig henseende er fælles—terminal for forstærkerens indgang og

dgang. I elektrisk henseende er dette opnået ved en kraftig afkobling

f gate (basis) med den store kapacitet CG (CB).

A. Fælles—gate trinet. Forskellige tilnærmelser

Da det i praksis gælder at rd»RD? er det naturligt at indlede ana—

ysen med negligering af rd. I ækvivalensdiagrajmnet fig. 3.2.lb bemærker

ian dernæst, at V = -v , dvs, man kan erstatte e V med -g V og derpå
gs 1 -mgs m1

jerne minusset ved at vende strØlogeneratoren. StrØmgeneratoren kan der—

å opdeles i to strØmgeneratorer som vist på fig. 3.2.2a, idet denne om—

formning ikke ænd

rer Kirchhoffs strØm—

lov for noget af de

+ involverede knude—

punkter.

Den venstre strØm—

generator styres nu

af spændingen over

sig selv og kan der

for erstattes af en

+ modstand med værdien

1/gm. Det resulte—

2 rende kredslØb, der

— er vist på fig.3.2.2b,

er nu topologisk set

af samme art som den

simplificerede små—

signalinodel for fæl—

les—source trinet,

fig. 3.1.2. Af en

sammenligning følger,

v2

( r c.o)

(a)

r
R1

rd

RD’ = II R

(b)
Fig. 3.2.2

R0

et fig. 3.1.2 kan ændres til fig. 3.2.2, hvis man erstatter:
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1) B med B
G Sg

2) g med eiler vender strØmgeneratoren

IndfØres de samme ændringer i udtrykkene (3.1.1—k) for fælles—source

trinet fås de tilsvarende udtryk for fælles—gate trinet:

gR’
A

= m D
(3.2.1)

i + R1/(RII—1—)

(rdoo)

= g0’ (3.2.2)

(rdo)

B. = R511.1 (3.2.3)

(rdoo)

B
=

(3.2.!)

(rdoo)

Som det fremgår af (3.2.3) må (i/go) i denne tilnærmelse være lig

med selve transistorens source—indgangsimpedans. I1 bliver af samme stØr

relsesorden som 1/g og er dermed adskillige størrelsesordener mindre end

B. for fælles—source trinet (=BG). Ligeledes gælder i denne tilnærmelse,

at A for fælles—gate trinet er lig med (—A) for fæfles—source trinet

samt at B er den samme for de to trin (R5).

Da selve transistorens ind— og udgangsatrØmme i denne kobling er

henholdsvis og I (=—i) opererer transistoren i denne kobling med strØm—

forstærkningen 1. (I fælles source koblingen er transistorens strØmforstærk—

ning uendelig stor, da IG=O).

Mere nØjagtige resultater kan opnås ved tilnærmet anvendelser af Mil—

lers sætning på rd (jfr. afsnit 2.7). Tilnærmelsen beror på, at rd anses

for så stor i forhold til R0’ , at den indre forstærkning Kv (i dette til

fælde lig med A) kan betragtes som uafhængig af rd. K er da lig med



mED’
Tages der hensyn til rd på denne måde, udvides det simple kreds—

øb på figur 3.2.2b til kredslØbet vist på fig. 3.2.3.

:4

_

R R

rd 1(1 - gR) rgR0’!(gR’- 1) r

r <i
R. R=R2IIRD RD” rdHRD R2 R0

Fig. 3.2.3

Selv om den indre forstærkning for FET—trin, dvs. gR5’ ikke kan

iges at være meget stor i forhold til 1, er det dog rimeligt at tilnær—

ie Miller—bidraget over udgangen med rd. For denne kobling bør udgangs—

)idraget medtages, da r typisk kun er Ca. i størrelsesorden større end

Miller—bidraget over indgangen vil være en negativ modstand, som

midlertid absorberes af de positive modstande den sidder i parallel med.

Af det ovenstående fremgår, at man kan tage tilnærmet hensyn til

ved i den simple småsignalmodel fig. 3.2.2 samt i formlerne for denne

3.2.1—k) at erstatte

1) = RDU 2
med RD” = rII SD” 2

2) R llmedR IIi_Il rd

S S

I appendix A er der angivet helt eksakte udtryk for A0, Av R og

R0 gældende for den fuldstændige småsignalmodel: fig. 3.2.lb.

Taleksempel

Som et eksempel på typiske talværdier for et moderat dimensioneret
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fælles—gate trin sættes:

= 2 mA/V, rd 30 k12, RD_ n2 6 kQ, B= 0.5 kll og R 0.1 kO

Man finder da i de forskellige tilnærmelser:

R.k12 R kOv i 0

eksakt 14.00 5.55 0.260 5.12

Miller—tiln.for rd 39h4 5.145 0.260 5.00

rd_ 14.29 6.00 0.250 6

Det ses, at Miller tilnærmelsen (med bibeholdelse af udgangsbidraget) giver

glimrende resultater selv med så lille indre forstærkning som her. Den gro—

vere tilnærmelse: giver tåleligt gode resultater (gode nok til over—

slagsdimensionering).

B. Fælles—basis trinet. Forskellige tilnærmelser

Småsignalmodellen for dette trin: fig. 3.2.ld minder topologisk om små—
signalmodellen for fælles gate trinet, fig. 3.2.lb, såfremt den meget store
modstand r negligeres. Den væsentligste forskel er, at medens styrespændingen
Vg5 på fig. 3.2.lb er lig med (—v1), så er styrespændingen V på fig. 3.2.ld
kun brkdelen r/(r+ r) af (—v1). Denne forskel kan elimineres ved at man
erstatter V med V = —v og reducerer transkonduktansen tilsvarende, dvs.5 5 1
erstatter g med g’ = gr/(r+ r). Negligeres indledningsvis også den sto

re modstand r0 fås

det simplere ækvi—

valensdiagram vist

fig. 3.2.11a.

Ved videre at fØ

_______ ______ ____________________

ge den strØmgenerat

omformning der blev

anvendt for fælles—

gate trinet, jfr.
+

3.2.2, når man frem

til et kredslØb:

— fig. 3.2.14b, der

strukturmæssigt set

svarer nØje til fig

3.2. 2b.

A
VO

A

1
— g’V1 +

R
__ _______

Rc R2V2
+ I

— i +j__________
(a)

R1

2

E1

r0..)r i
R1

‘= gr1I(r+ r.), Rc RcJIR2 R0

(b)

Fig. 3.2.4



Det ses, at man kan komme fra fig. 3.2.2b til fig. 3.2.kb ved at

rstatte:

1) g med = r)

2) IHL med R (r + r )H-1
S E x r

3) med og dermed RD’ med

ndfØres de samme ændringer i udtrykkene for fælles—gate trinet fås de

ilsvarende udtryk for fælles—basis trinet:

g ‘B
A

= m C (3.2.5)

i + R1/(RlI (r+r)lj-,)

(r, r)

A = g’B’ (3.2.6)

(r =°, r
p 0

= REfI (r+r)(I——, (3.24)

(r , r
.I 0

B = B (3.2.8)
0 C

(r, r)

avor i disse udtryk er givet ved:

= gr/(r+r) (3.2.9)

Leddet (r+r)jI (1/gm’) i udtrykket for R. må — i denne tilnærmelse —

være selve transistorens emitter—indgangsimpedans. Indføres udtrykket for

g’ heri, og benyttes det, at kan denne impedans: RiE også skrives:

r +r
B

— r X (3210)
iE 1+

Da r+r er af størrelsesordenen 100 og er af størrelsesordenen i02, bli

ver RiE at’ størrelsesordenen 10 0
.

B. består at’ RE(102_103 ç ) parallel med

R.E, og vil således også være af størrelsesordenen 100. Fælles—basis trinet
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har derfor meget lav indgangsimpedans,hvorimodudgangsimpedansen på grund

af er af samme stØrrelsesorden (iO3Q) som for fælles—emitter trinet.

Størrelsen af A for fælles—basis trinet er sammenlignelig med størrelsen

af (—A ) for fælles—emitter trinet.v

Oa selve transistorens ind— og udgangsstrØmme i denne kobling er hen

holdsvis
‘E

og -I opererer transistoren her med strØmforstærkningen a 1.

(I fælles—emitter koblingen opererer transistoren med strØmforstærkningen

»1 ).

Mere nøjagtige resultater kan opnås ved tilnærmet anvendelse af Millers

sætning på r0, idet man stadig negligerer r. I lighed med fremgangsmåden

for fælles—gate tilfældet fås herved fØlgende småsignalmodel:

+

RE+ -

r0/(1 gR

Fig. 3.2.5

For denne kobling bØr Millerbidraget i udgangskredsen (= r) medtages,

da r typisk kun er Ca. i stØrrelsesorden stØrre end Rc’.

Sammenholdes denne model med den foregående: fig. 3.2.4 ser man,

at Miller—tilnærmelsen indebærer, at man i de tidligere udtryk: (3.2.5—9)

skal erstatte:

1) R 11Cr +r )II-1-med R I (r +r )11i
r

E x g E x s g’ l—g’50

2) = Il R2 med = ru
(Specielt i (3.2.8): med ru B)

+

L



I appendix A er der angivet helt eksakte udtryk for A0, A, R. og

gældende for den fuldstændige småsignalmodel: fig. 3.2.ld.

sleks einpel

Som et eksempel på typiske talværdier for et konservativt diniensio—

sret fælles—basis trin sættes transistorens data til:

r = 0.1 kO, r= 1.3 kO, r= 1300 kO, g= 77 mA/V, r= 13 kçl

edens der for det ydre kredsløb gælder:

0.01 kO, 0.5 kO, R_ R— 2 kO

an finder da i de forskellige tilnærmelser

A A R.kQ
VO V i

ksakt 39.1 66.1 0.oi25 1.82

iller tiln.for r 66. O.O15 1.73

p

°, r li.1.0 71.5 0.0135 2.00
0

or størrelserne A, A og er afvigelsen imellem den komplicerede

ksakte løsning og lØsningen baseret på i1iller—tilnærnielsen væsent—

ig mindre end 1%. Den grovere tilnærmelse svarende til negligering af

åde r og r giver resultater, der er gode nok til overslagstimensione—

ing (forudsat at generator— og belastningsimpedanserne ikke er unormalt

tore). Også her ses det, at Miller—tilnærmelsen er mindre effektiv når

et gælder B
0

B kO
0



3.3 Fælles—dram og fælles—kollektor koblingen

[__> RG=RG1IIRG2 •-i
R”ÇII RsIIR2

(b)

1g V1. —

II=

(d)
Fig. 3.3.1

2

Fig. 3.3.1 a—b viser et fælles—dram grundtrin baseret på en B—kanal

JFET og det tilhØrende småsignalækvivalensdiagren gældende for middelfre

kvenser. Fig. 3.3.1 c—d viser det tilsvarende for et fælles—kollektor

grundtrin baseret på en bipolær NPN—transistor.

Betegnelsen fælles—dram (kollektnr) refererer til, at dram (kollek—

tor) i småsignalmæssig henseende er fælles—terminal for forstærkerens ind

gang og udgang.

+

v2

(a)

E1

(c)

*1

Disse koblinger er de simpleste eksempler på de såkaldte spændings—



lgerkoblinger, der er karakteriserede ved at udgangsspændingen groft

et fglger indgangsspændingen (A er en anelse mindre end 1) samtidig

ed at indgangsimpedansen er meget stor og udgangsimpedansen meget lille.

ere avancerede flgerkoblinger, for hvilke disse egenskaber er mere ud—

rægede vil blive behandlet senere. De simple kredslØb på fig. 3.3.1 går

gså under navnet source—fØlgeren, henholdsvis emitter—fØlgeren.

A. Fælles—dram trinet

Småsignalmodellen på fig. 3.3.lb er så simpel, at der ikke er grund

il at lave tilnærmelser. For udgangskredsen gælder: = (Vg5)R5”.

or styrespændingen Vgs gælder: V= hvor = El•RG/(Rl+RG). Af

isse ligninger udledes:

=
= 1 + i + 1/(R”)

(3.3.1)

(eksakt)

ed fås:

Av = i + 1/(gR5t)
(3.3.2)

(eksakt)

.f figuren ses umiddelbart:

=

(eksakt)

or at bestemme nulstilles generatorspændingen E1 og source påtrykkes

n hjælpespænding 5’. Kaldes den resulterende strØm ind i source for I’ er

R = 5/I’.
0

Tankeeksperimentet

er vist på fig. 3.3.2.

Da
R II 5G

er strØinlØs

må V være lig med
gs

-5’, dvs. g V =- 5’.
—m gs m

For I’ må da gæl

de:

Fig. 3.3.2
d

= ÷ .!_ + g E’
BS rd m

(3.3.1)
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fås

(eksakt)

Med typiske talværdier som:

2 mA/V, rd= 30 k0,B1 50 kH, i M0ogB= 6 k2

A = 0.805; A = o.8L5; R. i MD; B = 0.i55 kÇ7VO V i 0

B. Fælles—kollektor trinet. Forskellige tilnærmelser

Indledningsvis benyttes tilnærmelserne: r0, r og Herved

omdannes småsignalmodellen på fig. 3.3.ld til det simplere kredslØb Vist

fig. 3.3.3.

For udgangsspændingen må gælde:

1•

E1

ri
R1 R0

RE’ REI! R2

Fig. 3.3.3

÷

v2

v2= (1+8)I.R’ (3.3.6)

Den indre indgangsimpedans B’

er lig med V2/I , dvs.

B.’ = (1+8)B
‘

i B (3.3.)

Benyttes Theveninækvivalentet for

den del af kredslØbet, der ligger

til venstre for strØmgeneratoren

fås det på fig. 3.3. viste ækvi—

valensdiagram til bestemmelse af

I (og kun til dette), hvor

Dette kunne også udledes ved hjælp

sætning, jfr. afsnit 2.7., eksempel 2.

af Millers duale

Heraf fØlger at R = E’/I’ kan skrives:

BhIrIIi
o S dg

m

Taleksempel

(3.3.5)

‘Tt

R1

r
R1



I er givet ovenfor medens der for ETH og
8TH

+
R1’ ETH = E1R3/(R1+ (3.3.8)

RT
gælder

RTH = (R1In8) + r (3.3.9)

Fig. 3.3.4

orI fås
5

RB/’(Rl + RB)
(3.3.10)I =E /(B +Rt)=E.

R+r +(i +S)Rn TH TH I i
B w

f (3.3.10) og (3.3.6) fås endelig:

v2

_________ _____________________________

A =—=
(3.3.11)

vo E i + R/R i + (B IH + r )/((i + )R ‘)
18 1 B s E

(r =, r =, r ‘to)
O p x

og med

v2

_________________

A = — = (3.3.12)
V i + r /((1+ 9)R ‘)

i E

(r =, r ==, r =0)
O X

I’f fig. i forbindelse med ligning (3.3.7) fås:

B. = HBh (r + (i +s)RET)
(3.3.13)

(r =æ, r =æ, r =0)
o j x

For at bestemme B nulstilles generatorspændingen
Ii

og emitteren

påtrykkes en hjælpespænding E’ . Kaldes den resulterende strØm ind i

emitteren I’ er R = E’/I
0

Tankeeksperimentet er

vist på fig. 3.3.5. Det
+

R1IIR.r ni RE E’
fremgår af figen at:

I —E’/(R R +r ) (3.3.1k)
(E1=O) 5 1 Bit

Fig. 3.3.5



4,

For I’ må da gælde:

I’
=

- (i+)i
= + (B1j BB+r)/(1+6)

(3.3.15)

hvoraf fØlger at

r + B U B
B = B311

1 B
(3.3.16)

(r , r , r =0)
0 j X

Almindeligvis vil A antage værdier meget nær 1. B. vil være af
størrelsesorden som BB (ion— 10 0). I udtrykket for B er modstanden
(r+ B11J BB)/(1+S) selve transistorens emitter—udgangsimpedans. Denne
impedans er normalt af stØrrelsesordenen lOD hvilket er oa. 1—2 stØrrel—
sesordener mindre end BB. B bliver derfor også af stØrrelsesordenen
10 B.

De benyttede tilnærmelser kan retfærdiggØres som fØlger:
regnes for uendelig stor, fordi den normalt er mellem 1 og 2 stØrrel—

sesordener større end BE’ som den sidder parallelt med. r regnes for
uendelig stor, fordi den normalt er mellem 1 og 2 stØrrelsesordener stØr
re end BB og oa. 1 stØrrelsesorden stØrre end Bt’. r kan sættes til
nul, fordi den er oa. 3 stØrrelsesordener mindre end Bl. (I mere avan
cerede fØlgerkoblinger, hvor der tilstræbes langt hØjere indgangsimpe—
danser end her, vil det ikke længere være tilladeligt at negligere ru).

De udledte formler kan uden videre bære, àt der tages hensyn til
r og r . Man erstatter blot0 ZC

i) BB’ = BEll B2 med
3E

= rJj BEll B2

(specielt i formel (3.3.16) BB med rØIIBE)

2) r med r + r
ZT ZC

Derimod kan de ikke på simpel måde modificeres med hensyn til r.

De eksakte udtryk for emitterfØlgeren er angivet i appendix A.

Taleksempel

For en emitterfØlger med de typiske talværdier:



= 0.1 kIl, r = 1.3 Ml, r = 1300 Ml, g = 77 mA/V, r = 13 kO,

gr = 100 ssmt = 1 k11 = 1 1(0,
2

= 1 kO og = 25 Ml fås,

A A R.kQ 0k12
VO V i 0

&sakt 0.917 0.972 i6.6 0.0228

r= 0.917 0.97k 16.9 0.0228

r’,r=,r=0 0.920 0.975 16.9 0.0219

Det ses, at selv den groveste tilnærmelse giver udmærkede resulta

ter.

3.k Semmenligning af de tre grundkoblinger

De karakteristiske forskelle for de tre grundkoblinger manifesterer

sig klarest for koblingerne med bipolære transistorer på grund af disses

stØrre forstærkningsevne.

Fælles—emitter koblingen har værdier af Al og IAI af stØrrelses

ordenen io2 og værdier af 0. og B at stØrrelsesordenen 1011
.

A er be

grænset af B og B af R. Koblingen er velegnet til kaskadeforbindelser

for opnåelse af meget store forstærkninger.

For fælles—basis koblingen er der tale om følgende stØrrelsesordener:

IAH io2 (ingen fasevending som i fælles—emitter tilfældet), IAl< i (be

grænset af ° lOÇlog 0 1O30 (begrænset af Oc). Som det vil bli

ve vist i afsnit 6.k har denne kobling lengt større båndbredde (dvs. mid—

delfrekvensområde) end fælles—smitter koblingen.

For fælles—kollektorkoblingen gælder Al- 1, lAl< B, o.
= 10k

io5o

O 100. Koblingen anvendes som indgengstrin, når generatorimpedansen

er meget stor, eller som udgangstrin når belastningsimpedansen er lille.

Også for denne kobling er der, som det vil blive vist i afsnit 6.3, tale

om et meget stort middelfrekvensområde.

Koblingerne baserede på felteffekttransistorer har lignende egenska

ber med de modifikationer, der følger af, at transistorens forstærkning er

beskeden samtidig med at dens gate—indgangsimpedans er uendelig stor.



k Indflydelsen af koblings— og afkoblingskapaciteterne på de

dynemiske forhold i simple forstærkertrin

Ved lave frekvenser udviser forstærkningen frekvensafhængighed på

grund af koblings— og afknblingskapaciteterne, hvis impedanser ikke læn

gere kan anses for forsvindende små. Alternativt vil det gælde, at en

lavfrekvent firkantspænding af forstærkertrinnet vil blive forvrænget på

grund af en mærkbar op— og afladning af disse kapaciteter.

FØrst undersØges disse virkninger for forstærkertrin hvori der kun

optræder 4n koblingskondensator, dernæst for forstærkertrin hvori der

kun optræder n afkoblingskondensator og endelig for forstærkertrin hvori

begge optræder samtidigt. Sideordnet hermed udvikles en tilnærmet inspek—

tionsteknik, der ofte kan spare lange regninger i analysen.

k.i Virkningen af en koblingskondensator alene

+

v2

+

DD

+

v2

(a) (b)

= RG1IIRG2

Cc) Cd)

Fig. 4.1.1



Fig. 14.1.la viser en simpel fælles-source forstærker baseret på en

—kanal MOSFET af enhancementtypen og indeholdende en koblingskondensa—

or C5. Fig. 4.1.lb viser småsignalmodellen af forstærkeren gældende for

ave frekvenser. Fig. 1.1.1 c—d viser det tilsvarende for et simpelt fæl—

es—emittertrin baseret på en bipolær NPN—transistor. Af hensyn til over—

kueligheden er transistorerne her repræsenterede ved deres simplificerede

måsignalmodeller.

Under forudsætning af sinusformede strØmme og spændinger gælder i

w-notation for indgangskredsen af det fØrstnævnte trin:

5
v

= G E (l.i.i)
gs

1 l/JWCG i

g da V = —g V 5 fås for forstærkningen ved lave frekvenser: A
2 mgsD vo,l

-g R B
A

= m D G (.1.2)
vo,l

1
1/jaC5

ier også kan skrives på den generelle normerede form:

= R.1.3)

1j

wor

A = -g (k.i.b)

r middelfrekvensforstærkningen (A = lim A for f-) og
vo vo,l

2n(R1+ s5)c
(k.1.5)

er den frekvens hvor den numeriske værdi af forstærkningen er /? gange

aindre end middelfrekvensforstærkningen. f kaldes den nedre grænsefre—

kvens.

I praksis opererer man med den polære form af den komplekse funk

tion V-+.1.3), dvs, man betragter den relative stØrrelsesfunktion:



vo,Jj —

____________

A I
- 1+(f/f)2VO

for sig,. og den relative vinkelfunkti

for sig.

80

60

z (Avo,lN

A ) arc tg (f If)
n

VO

(14.1.7)

fIf
(a)

- f/f
(b)

Fig. 41.2



Fig. k.1.2a viser den relative stØrrelsesfunktion som funktion af den

rmerede frekvens i dobbeltlogaritmisk afbildning. Ved valg af denne af—

ldningsform opnås særligt simple asymptotiske forhold, idet der bliver

tle om en retlinet vandret asymtote i hØjfrekvensområdet (f>f) og en ret—

net skrå asyntote med hældningen 1 dekade/dekade i lavfrekvensområdet

nL Asymptoterne skærer hinanden for f
= n’

og ved denne frekvens er

n virkelige funktionsværdi Æ gange mindre end den hØj frekvente asymptote—

erdi.

Fig. 24.1.2b viser den relative vinkelfunktion som funktion af den

)rmerede frekvens i enkeltlogaritmisk afbildning. Vinklen går imod +900

r f/f går imod nul og imod 00 når “‘n
går imod =, og for f = f er

Lnklen lig med 245 . For at fa den virkelige fasevinkel af Av0 1
skal man

række 1800 fra alle punkter på den relative kurve, da Av0 er en negativ

bØrrelse svarende til en konstant fasedrejning på _1800 ved middelfrekven—

Ved mere rutinemæssig analyse nøjes man ofte med at konstruere de

unkterede knækkurvetilnærmelser til de virkelige stØrrelses— og vinkel—

unktioner. For stØrrelsesfunktionen består knækkurven af asymptoterne

Lene. For vinkelfunktionen består den i områderne:
‘n>1°

og

f de vandrette yderasymptoter og i det mellemliggende område af en skrå

jælpelinie, der forbinder yderasymptterne. Den skrå hjælpelinie er hver—

an asymptote eller vendetangent, men har den egenskab, at fasekurven slyn—

er sig om den med en fejl, der er mindre end oa. 6°. Hjælpelinien har

0
ældningen —245 /dekade.

I mange tilfælde angiver man stØrrelsesfunktionen i det logaritmiske

ål: dr (deri—Bell) defineret som 20 gange titalslogaritmen af stØrrelses—

unktionen. Erstattes ordinatangivelsen på fig. 24.1.2a med dE fås en li—

eær skala, hvor 0.1 svarer til —20 dr, 0.5 til oa. —6 dr, 1.0 til 0 dE

sv. Lavfrekvensasymptotens hældning er da 20 dE/dekade, eller ensbetyden—

e hermed 6 dr/oktav, og f er da den frekvens, hvor forstærkningen er aT—

aget med 3 dr.

Fig. 24.1.3 viser en sådan mere summarisk angivelse af stØrrelses— og

asakarakteristikken ved knækkurveapproximation og med underforstået loga—

•itmisk frekvensakse. Der er i dette eksempel tale om de absolutte og ikke

‘m de relative funktioner.



4

Der vil fremover blive gjort ud

strakt anvendelse af denne simpli—

ficerede afbildningsteknik.

Hvis der ikke som ovenfor speci

elt er tale om stationære sinusfor

mede småsignalspændinger og —strØm

me, er de frekvensanalytiske oplys

ninger, der finder udtryk i fre—

kvenskarakteristikkerne, ikke læn

gere så simple at fortolket, og det

er da bedre at karakterisere for

stærkeren på en måde, der har di

rekte relation til naturen af det

påtrykte signal.

(b) Et ofte vigtigt kriterium for

forstærkerens godhed er dens evne
Fig. 4.1.3 .

til at huske pludselige spændings

ændringer. Denne evne finder udtryk

i forstærkerens langtids—trinsvar

T01, der defineres som tidsforlØbet af forholdet imellem småsignaludgangs

spændingen og småsignalgeneratorspændingen, når den sidstnævnte er en trin—

spænding, se fig. der påtrykkes på et tidspunkt, t0, hvor forstærke

ren er i hvile.

Ser man på indgangskredslØbet i

småsignalmodellen, fig. k.1.lb må

styrespændingen v i det Øjeblik

e1(t) trinspændingen påtrykkes springe op

fra værdien nul til værdiene--i

eR5/(I1+R0)
svarende til at CD i

—1 — t fØrste Øjeblik kan betragtes som en

Fig 4 4
kortslutning. Derpå falder v5 eks

ponentielt imod værdien nul efter

hånden som C5 oplades til den fulde

For ikke—sinusformede signaler kræver anvendelse af frekvenskarait—

teristikkerne, at man bestemmer signalets amplitude— og fasespektrum og

superponerer forstærkerens svar på hver enkelt spektralkomposant.

2OIogA0IdB

/
-900

0.1 10f

— 451dek



ænding e. Da den samlede modstand i det kredsløb der oplader CG er

l+RG) sker opladningen med tidskonstanten:

= cG(Rl+ R) .1.8)

Vg5(t) kan følgelig for t 0 skrives:

11
v(t) = e’

Rl+RG
.exp(—t/T)

i v(t) = Vg5(t)•R0 bliver trinsvaret:

v(t) RR

T01 = —--—
—g exp(—t/t) = Aexp(—t/T) (k.i.io)

i.1.5. Berndelsestangenten skærer tidsaksen i

t=-t. På dette tidspunkt

“husker” forstærkeren kun

36.8% af svaret til t0 og

t til t=2r kun 13.5%.

I mange tilfælde tester

man forstærkeren med en pe—

riodisk firkantspænding som

vist på fig. L.1.6a. Ud—

gangsspændingen får da den

på fig. .l.6b viste karak

ter, hvor forvrængningen hid

rører fra op— og afladningen

af CD. Hvis spids—til—spids

t(a) værdien af generatorspændin—

gen er e bliver:

dl = A .eJ (1.i.ii)
VO

(b)
og det kan vises, at forhol

det A2/dl, der er simpelt at

måle med en oscillograf, er

givet ved:

rinsvaret er vist på fig.

T
vo,I t

O.368A0 O135A0

Fig. 4.1.5

-‘ T —

L

Fig. 4.1.6
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tgh(T/kt) (14.1.12

For T/kt«1 (lille forvrængning) kan dette udtryk tilnærmes med:

= T/kt (k.1.13

Imellem nedre grænsefrekvens
n’

der karakteriserer forstærkeren

ved stationær sinuadrift og tidskonstantent , der karakteriserer for

stærkeren under transiente forhold må i henhold til (0.1.5) og (0.1.8)
gælde:

f _i_ (14.1.10)n 2st

For en firkantspænding, hvis frekvens f = ilT netop er lig med f0

for forstærkeren bliver forvrængnir.gsaålet:

tgh(s/2) = 0.917 (0.1.15)

ved grænsefrekvensen er der således tale om en overordentlig stor for

vrængning af firkantbølgen.

Taleksempel

Fbrlanger man,at en 100 Hz firkantbølge skal gengives med

(d2/dl) < 0.05 kræves der ifølge (0.1.13) at tidskonstanten:

1 1 1 1
‘ > v =

sek

og dermed at grænsefrekvensen, jfr. (0.1.10):

f <
= 3.2 Hzn2n

Firksntgengivelse stiller således store krav til forstærkeren.

For fælles—emittertrinet fig. 0.1.1 o—d fås resultater, der formelt

er identiske med de ovenstående, når man anvender det relevante udtryk

for Avo jfr. (3.1.9)

A
- -gH0

vo — / B r H ( .1.16)

(i + i + +
\ H,)\ r) rB



2

g sætter tidskonstanten i lig med produktet af CB og den modstand CB

ser ind i”:

i C(B+ R311 (r+ r)) (.i.1T)

er da givet ved V4.1.lk).

.2 Virkningen af en afkoblingskondensator alene

+

+

v2
v2

(b)

+

v
2

(c) (d)

+

v2

— EEE

Fig. 4.2.1
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Fig. k.2.1 viser et fælles—source trin og et fælles—smitter trin

med tilhØrende småsignalmodeller gældende for lave frekvenser. Ved an

vendelse af både positive og negative forsyningsspændinger har man her

undgået koblingskondensatoren i indgangskredslØbet, men til gengæld er

det så nØdvendigt at tilvejebringe lav impedans imellem souree (smitter)

og jord ved hjælp af en afkoblingskondensator C (CE).

Under forudsætning aT sinusformede strØmme og spændinger gælder

der i ja—notation fØlgende grundligninger for fælles—source trinet:

R.
1/jwC

E—V —gV =0 (14.2.1)i gs Is gs
R+

1/jaC5

= Vg5Rp (14.2.2)

Forstærkningen udledt af disse ligninger antager den generelle form:

V i — j(f /r)
Avo,l E vo 1 — .j(f /f)i ., 2

hvor de kritiske frekvenser f1 og f2 er givet ved:

____

l+gR0

= 2ITR3Cg = 2nRC3
= (1

+

og middelfrekvensforstærkningen A ved:vo

A
= m’0 (14.2.5)

For stØrrelsesfunktionen i dB og fasefunktionen i grader gælder henholds

vis:

20 loIA01I = (14.2.6)

(20 logA0 + 20 log
/f)2

— 20 log J1+(f2/f)2)

og

£ A1 = (—s—arctg(f1/f)+arctg(f2/f))° (14.2.7)



2OLog I A0IdB

En tilnærmet afbud

ning af disse stØrrelser

kan — når der anvendes

dB opnås ved knækkurveapproxi—

logaritmisk frekvensakse —

20 dB/dek
mation af de enkelte fre—

20 dB/dek ter metoden beskrevet i

kvensafhængige bidrag ef—

__________

forrige afsnit efterfulgt

-20 tog/+(f2 af grafisk summation af

samtlige bidrag. Dette er

illustreret på fig. L.2.2a

20 tog for atØrrelsesfunktionen i

dB og på fig. i.2.2b for

fasefunktionen i grader.

Eedens det Øverste pla—
OtoglA f /fJdB

VO i z teau i stØrrelsesfunktio—

esu1terende knækkurve for 20 tog A,,0 dB nen repræsenterer middel—

(ci) frekvenser, hvor C kan

betragtes som kortsluttet

___________________________________

—
1800 svarer det nederste plateau

til frekvenser, der er så

+ 45°/de
som afbrudt.

lave, at kan betragtes

Fasen er _1600 ved meget

-90 — arctg(f1/f)° høje og meget lave frekven

ser og udviser en positivt
90’

gående pukkel (her op til
45°/dek

—12)4°)i omegnen af de to
f210f

Grænsefrekvensen f de—

knækfrekvenser.

+ circtg(f2If)°
fineres stadig som den fre

kvens hvor IA er
vo , 1

gange mindre end IA 1. f
vo fl

- 180° — 180° må fØlgelig være bestemt

af ligningen:
øResutterende knækkurve for LA0i

(b)

Fig. 4.2.2
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/1 + ( /
)2 .

— =V (.2.8)
i +

Det vil normalt gælde at f »f , hvilket indebærer, at f kun bliver2 i n
en anelse mindre end f2. For > 4f bliver den fejl, man begår ved at

sætte f=
2’

mindre end (Z. I sådanne tilfælde, hvor grænsefrekvensen i

det væsentlige er bestemt af f2, siges f2 at være en dominant knækfrekvens.

Forstærkerens svar på en trinspænding er vist på fig. .2.3.

I det Øjeblik spændingen

springer virker som en

kortslutning og springet bli

e1(t) ver derfor gengivet med fuld
e

forstærkning: A0. Når t--

______________________________

vender v ikke tilbage til2
nul, men til værdien

A (f /f )e svarende til denvo i 2
stationære udgangsspænding,

når er afbrudt. Ændringen

sker med en tidskonstant r

der er lig med produktet af

og den effektive modstand

A0e C ser ind i. Denne modstand

er givet ved udtrykket for ud—

gangsimpedansen for en source—

følger, jfr. ligning (3.3.5).

Det følger af ovenstående, at trinsvaret kan skrives:

T01 = = + Ao(i — )exp(—t/T) (k.2.9)

hvor

B
T = c (R II--) = c S

(.2.1o)SS S

Af (k.2.1o) og (.2.1b) fås følgende forbindelse imellem i og

=

v2(t) t

A0
2

Fig. 4.2.3

(L.2. 11)



For fælles—emitter trinet fig. 4.2.1 c—d lyder grundligningerne:

E
1/(jeC)

E1— (R1+ r+ r)Ib
— RE+1/(jwcE)

(1+Ib = 0 (i.2.12)

= bC
(L.2.j3)

Disse fører til nØjagtig de samme formelle resultater som ovenfor, når

nan anvender fØlgende alternative underudtryk (=gr):

gR
A

mG
vo i + (r +R )/rxi ¶

= l/(2nRC) (I.2.l5)

r +r +B

= 1/(2nC(R1 (i+)
(.2.16)

r +r +R

= cE•(REII (i+s)
(.2.1T)

4.3 Den samtidige virkning af en koblings— og en afkoblingskondensator

Fig. 14.3.1 viser

lavfrekvens småsignal—

modellen a±’ en fælles—

+
source forstærker, hvori

der både indgår en kob—
+ lingskondensator C og

2 en afkoblingskondensator

cs.

En analyse af dette

trin fØrer til fØlgende

udtryk for forstærkningen:

j(f1/f)
A01 A

(i—j(f/f))(1—(f2/f))

Fig. 4.3,1

(14.3.1)
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hvor

=
i jfr. (14.1.14) (14.3.2)

f = 1/(2ircG(Ri+RG)) jfr. (14.1.5) (14.3.3)

f1 = i/(2ir1i6C) jfr. (11.2.Ita) (14.3.14)

og
f2 = (i+gR3)/(2flRgCg) jfr. (k.2.14b) (14.3.5)

Man bemærker, at udtrykket for f, der kun afhænger af C0, er identisk
med udtrykket for f i afsnit 4.1, hvor C0 optrådte alene, og tilsvarende,
at udtrykkene for f1 og f2, der kun afhænger af stemmer overens med de
tilsvarende udtryk fra afsnit 14.2, hvor C optrådte alene. Dette simple
forhold hænger smæmen med at sourcekredsen indeholdende kun er koblet
til gatekredsen indeholdende via en ren styrespænding Vg5 De to kredse
har ingen impedanselementer fælles.

Fig. 14.3.2 viser knæk—

kurveapproximat ionen at

frekvenskarakteri stikken

for de to tilfælde: a)

(a) <
og b)

< = f0. (f1 og f2

afhænger begge af og er

sammenknyttede af båndet:

f2 f0 afhænger

derimod af og kan derfor

b) flyttes frit i forhold til

og f2).

Tilfælde b) ses at give

en kraftigere afskæring af

lave frekvenser end tilfældel

a). Dette kan f.eks. være a:

ti
2OdB/dek

20 tog I’’voI

Fig. 4.a2



)etydning, hvis man Ønsker særlig stor dæmpning af lavfrekvente stØ.jspænding—

r eller brun, eller undertrykkelse af basresnnanstoppen i en hØjttaler.

Knækkurverne kan sssomenstykkes ved hjælp af semme teknik som den, der

)lev illustreret på fig. k.2.2e, men man kan også bære sig ad på følgende

nåde:

Man bernder ude til højre (dvs. “ved hØje frekvenser”) og trækker en

vandret linie imod venstre (dvs. “imod lave frekvenser”) svarende til middel—

frekvensniveau’et 20 logjA0j. Hver geng man herved passerer en nævnerknæk—

frekvens i udtrykket for A
1’

jfr. (lt.3.1), giver man linien et knæk i ned

adgående retning, således at dens hældning forøges ned 20 dE pr dekade, og

hver gang man passerer en tællerknækfrekvens giver man linien et knæk i opad

gående retning, således at dens hældning formindskes med 20 dE pr dekade.

I ovenstående udtryk skal man altså i alt knække to gange nedad og 6n gang

opad. På b-figuren falder de to nedadgående knæk seassien.

I tilfælde, hvor der eksisterer en vandret asymptote til venstre (dvs.

for lave frekvenser) kan man uden ændring af de ovenfor givne knækregler

skifte tegneretning, idet man udgår fra det venstre plateau. Den resulteren—

de knækkurve på fig. O.2.2a er et eksempel på dette.

Hvis f2 i tilfældet fig. 4.3.2a kan siges at være en dominant knækfre—

kvens (f2»f1 og f0), er forstærkningen ved f2 meget nær gange mindre end

(dvs. 3 dE under) middelfrekvensforstærkningen, og f2 er da med god tilnær

melse lig med grænsefrekvensen

I tilfælde b er der ikke tale om nogen enkelt dominant knækfrekvens,

men hvis de sammenfaldende knækfrekvenser f0 og f2 er store i forhold til

vil forstærkningen ved f(f2) være meget nær 2 gange mindre end (dvs. 6 dE

under) aiddelfrekvensforstærkningen. I så tilfælde vil 3 dE grænsefrekven—

Fig. k.3.3 viser til

svarende et fælles—emit—

+ ter trin, hvori der både

indgår en koblings— og

en afkoblingskondensator.
‘2

Dette kredsløb har i

prinoippet en frekvens—

— karakteristik af samme

sen
n

ligge ved oa. 1.55f2

Fig. 4.3.3
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art som fælles—source trinet, dvs. A kan udtrykkes på formen (.3.1).
Det er imidlertid forbundet med betydelige vanskeligheder at gennemføre
analysen , da der — på grund af r og r — er direkte kobling imellem den
kreds, der indeholder koblingskondensatoren og den kreds, der indeholder
afkoblingskondensatoren. Dette indebærer bl.a., at nævnerknækfrekvenserne

og f2 hver for sig afhænger af både CB og CE, og kun lader sig udtrykke
som irrationelle rØdder i en kompliceret andengradsligning.

I de fleste tilfælde gælder der dog f2»f, og det kan da vises, at
de tilnærmede udtryk nedenfor fører til værdier af f0 og f2, der kun er
få procent forkerte.

For A01 gælder udtrykket (.3.1) idet:

—g
=

m
r B 3.1.9) (I.3.6)

(i +—-)(1 +—) +4
B3 r r

= 1/(2ïrRECE) (jfr. k.2.15) ()..7)

f -‘- + _J_) (1.3.8)2 2n •tBk tEk I
; (f2»fo)

2(t+ rEt) (.3.9)

hvor

tBk CBl+ E3I+ r)) (I.3.1O)

(r+ r+ R311R1)

‘Bk = CE•(REI i +
) (1.3.11)

‘Bt c3.(B1+ R3I (r+ r+ (1+B)RE)) (1.3.12)

r+ r+R
ir x B

‘Et = CE•(RE + ) (.3.i3)

Kortsiutningstidskonstanten
‘Bk

er produktet af CB og den modstand CB ser
ind i, når CE er kortsluttet. Tilsvarende for

Tomgangstidskonstanten er produktet af CB og den modstand CB ser incid
i, når CE er afbrudt. Tilsvarende for



aleks empel

Antag, at der for det ydre kredsløb på fig. 14.3.3 gælder:

= 1kR, RB = 25KR, Rc = 5kR, RE = 1KR, = lijF og = 50F

g for transistoren gælder:

= 100 0, r5 900 0 , = 0.014 R, 6(=gr) = 36

Man finder da:

—140.5
A = / = —88.2

vO,rn
i

+ 1 ( + i

‘\ 25)\ 0.9) 0.9

1/(25.1o3.50.10_6) = 3.18 Hz

‘Bk
= 10(10+ (25.10)Ij10) = 1.9610 sek

= 50.10—6(10311 10+ (25.10)U 103)
= 2.52.lO3sek

+ =

‘Bt
= (25.1o)II (io+ 37.1o)) = i6.i.io sek

‘Et
50.106.(10311 103+25.103)

= 20.6.10 sek

De eksakte værdier af f2 og f fundet på regnemaskine er med tre cif—

res nøjagtighed: f2 = 1140 Hz og = 14.147 Hz. Den gode overensstemmelse

hænger saææen med, at betingelsen for anvendeligheden af de tilnærmede ud

tryk: er godt opfyldt her.

Da f2 er klart dominant er værdien af den samtidig en god tilnærmelse

til den nedre 3—dB grænsefrekvens f. Bemærk i Øvrigt at tællerknækfrekven—

sen f1 og nævnerknækfrekvensen f ligger så tæt ved hinanden, at de næsten

vil ophæve hinandens virkning på frekvenskarakteristikken. (Dette svarer

til, at det nedre vandrette plateau på fig. 14.3.2a forsvinder).

I kredslØb med flere koblings— og afkoblingskonsatorer kan det mere

generelt vises, at der gælder tilnærmelserne:



ej

f ‘---ï—-—- og f (i.3.1Lt)Nmax 2ir ‘z. Nman 2nZ-.ik

hvor f er den stØrste nævner-knækfrekvens og f . er den mindste næv—Nmex Nmin -

nerknækfrekvens. ‘r. er tidskonstanten for C., når alle andre kondensato—ik i
rer er kortsluttede, og -r er tidskonstanten for C, når alle andre kon—

densatorer er afbrudte. Tilnærmelserne forudsætter, at f er væsentligSmax
stØrre og

Nmir
er væsentlig mindre end alle andre nævnerknækfrekvenser.

Se i Øvrigt kap. 6.

Dette afrunder behandlingen af koblings— og afkoblingskondensatorer—

nes indflydelse på de dynamiske forhold, idet den teknik, der ovenfor er

anvendt til belysning af fælles—aource (emitter) koblingens egenskaber, og

så er illustrativ for fremgangsmåden overfor de andre grundkoblinger.

5 Indflydelsen af tranaistorernea egenkapaciteter på de dynamiske

forhold i simple foratærkertrin

Ved hØje frekvenser falder forstærkningen på grund af de små parasi—

tiske kapaciteter i tranaistorernea småsignalmodeller. Alternativt vil det
gælde, at en hØjfrekvent firkantspænding af foratærkertrinet vil blive for—

vrænget, fordi det tager en endelig tid at oplade og aflade disse kapaoite—

ter. I det fØlgende belyses disse forhold ved benyttelse af passende til
nærmelser.

5.1 Ceff_tilnæflflelsen udviklet for fælles—emitter koblingen

Fig. 5.1.la viser hØjfrekvensamåsigalmodellen af et simpelt fælles—

emittertrin (jfr. fig. li.1.1c—d). For transiatoren benyttes den aimplifioe—
rede hybrid—a model.

Ved hjælp af de sucoesaive generatoromformninger vist på b— og o—figu—

rerne kan det oprindelige kredslØb ækvivaleres med det mere overskuelige

kredslØb vist på d—figuren. Knudepunktaligningerne for indganga— og udganga
knudepunktet i dette kredslØb lyder:

(—1 + jw(C +C ))V— jwCV2 = I

(5.1.1)

- jac )V+ ( + jac )V2 = 0 j



(ci)

R1 = r.<+RlIIRB

E1’ = E1’ R61(R1 . R8)

(b)

+v2

RE r R
‘ = r.ftIj(rX + R RB)

= E11R1 = E1 RBI((Rl + R8)(r. R111 RB))

(c)

- cETv

Løsningen for V2 bliver:

jwC)11

,C C+C
+ iwÇ + + g C + (ju)2C Cmp) T1J

Ved normering af dette udtryk og udregning af den resulterende konstante

faktor foran brØken ved hjælp af udtrykkene på fig. 5.1.1 finder man, at

hØjfrekvensforstærkningen Avoh = V2/E1 kan skrives:

I1.+

R

+v2

Cd)

Fig. 5.1.1

v2 = (5.1.2)
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— juC /g
A A 0 m

(5.1.3)vo,h v°
+ wR(C+ c(i + + (jw)2RB0CC

hvor middeifrekvensforstærkningen A0 som sædvanlig er givet ved:

-g B
A mc

vo R r B
(i +-1)(i +-Æ) +—t (5.1.k)

B

Bet eksakte udtryk (5.1.3) er unØdigt kompliceret et arbe5de med.
En betydelig simplifikation kan opnås ved følgende betragtninger:

Den vinkelfrekvens, hvor den numeriske værdi af sidste led i tæl
leren er “okset til værdien 1, og hvor leddet derfor har en væsentlig
indflydelse, er:

g g
to =

»
+

=
2nf (5.1.5)

t 5 p

Den vinkelfrekvens, hvor den numeriske værdi af sidste led i nævneren

(dvs. andengradsleddet) er lig med den numeriske Værdi af det midterste
led (dvs. førstegrædsleddet), og hvor sidste led derfor har en væsent
lig indflydelse, er:

R7JC+C( 1+gB+B/B))

BBCC
sC irp

+
g

5C BC C BC
Dit Cv n 55

g

> C +C = (5.1.6)
531

Sidste led i såvel tæller som nævner bliver således først af betydning
ved vinkelfrekvenser over P7rfT. Imidlertid gælder hybrid—ir modellen — og
med den hele grundlaget for (5.1.3) — kun for vinkelfrekvenser mindre
end oa. 2/3 (jfr. afsnit )o.7, del II), og det er derfor i virkelighe
den meningsløst at medtage de omtalte led.

Med denne simplifikation kan A skrives:
- vo,h

er den frekvens, hvor jB(f)I = 1, jfr. afsnit del II.

For småsignaltransistorer ligger
T

i området 100 — 1000 MHz.



A
A

vo,h — i + jwR Cs eff

vor
Cff = CTr+ ClJ(1 + gR0+ Rc/R)

)enne sisiplifikation kaldes Ceff_tilnærrnelsen.

÷
+

v2

1 R=r(r •R111 RB)

(5.1.7)

(5.1.8)

Ceff C+ Ci(l+QmRc+Rc/R)

Fig. 5.1.2

Fig. 5.1.2 viser en ofte benyttet måde at simplificere den oprinde—

Lige småsigna].model på, således at overfringsfunktionen netop er givet ved

(5. 1.7).

5.2 Miller—tilnærmelsen og dens relation til C —tilnærmelsen
eff

En alternativ tilnærmelse kan opnås ved anvendelse af Millers sætning

(se afsnit 2.7) på 0. Antages det at 0 er så lille, at den indre for

stærkning: K= V2/V kan betragtes som uafhængig af C indenfor det vinkel—

frekvensområde hybrid—w modellen omfatter (e < 2sfT/3), er IC —gIi, og

sætningen fører da til den simplificerede model vist på fig. 5.2.1.

Den tilsyneladende kapacitet i indgsngskredsen er lidt mindre end

men til gengæld optræder der nu en lille kapacitet 0 i udgangskredsen.

Man finder let, at overfØringsfunktionen kan skrives

A
VO

Avoh = (1 + jeR (0 + 0 (i + gR0))(1 + jeCR0)
Ii

(5.2.1)



6

E1

Inden for hybrid—n modellens ldighedsområde i frekvensmæssig hen

seende er det også her meningslØst at tage hensyn til det andengradsled i

(ja), der fremkommer ved udregning af nævneren. Bortkastes andengradsled—

det bliver udtrykket imidlertid identisk med Cefftilnærmelsen (5.1.7—8)

og de to metoder er derfor lige gode.

Den tilnærmede Miller-transformation af kredslØbet er fordelagtig i

n henseende:

Hvis forstærkeren er kapacitivt belastet (f.eks. af indgangskapacite—

ten af en oscillograf) skal man blot addere belastningskapaciteten CL til

C i udgangskredsen på fig. 5.2.1 og modificere sidste nævnerfaktor i

(5.2.1) tilsvarende. Herefter udregner man atter nævneren og bortkaster

andengradsleddet.

5.3 Frekvens— og transientrespons

Af (5.1.7) fØlger, at den frekvensafhængige hØjfrekvensforstærkning

kan skrives:
A

Avoh(f) = 1 + jf/f (5.3.1)

hvor

= 1/(2aC..R) (5.3.2)

CE. C( I ÷ gRc)

÷

v2

Fig. 5.2.1

kaldes den Øvre grænsefrekvens. Ved f = f er jA = jA /.Ø vo,h Vo



Ligesom for lavfrekvenstilfældet beskriver aan i praksis overfØrings—

unktionen ved en logaritmisk størrelsesfunktion og en vinkelfunktion:

20 logA
Vo , h

= (20 logA 20 log 1÷(f/f0)2) (••)
VO

L Avoh LA —L(1 +
VO

180
=

— (-e- arctg(f/f0))° (5.3.)
1T

Ved anvendelse af logaritmisk

frekvensakse kan disse funktioner

tilnærmes med knækkurver ganske som

2OIogI for lavfrekvenstilfældet. Konstruk—

3dB tioneri er vist på fig. 5.3.1 a—b.

På grund af det begrænsede gyldig—

hedsområde for hybrid-n modellen
vligt forløb

sant de foretagne tilnærmelser gal—

Idriing: - 2OdB/dek der knækkurverne i praksis kun i ire—

(a)
kvensområdet op til oa. 10 f0. (Det

er navnlig fasetilnærmelsen, der

- 180° celdning 450/dek svigter ved meget høje frekvenser,

idet fasen vil fortsætte med at af

tage under —270°.)

2700
Udsætter man forstærkeren med den

virkeligt forløb
tilnærmede småsignalmodel vist på

(b) fig. 5.1.2 for en trinpåvirkning i

stedet for en stationær sinuspåvirk—
Fig. 5.3.1

ning, og forudsættes det, at kreds

løbet er i hvile, når trinspændingen

påtrykkes, vil styrespændingen V
TT

cokse op imod sin stationære værdi efterhånden som 0e
oplades. TidsforlØ’oet

er bestemt af tidskonstanten hvormed 0 oplades, dvs. af R C . Det indses
eff n eff

umiddelbart, at trinsvaret = V2(t)/E1 kan skrives:
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hvor

E1(t)

Tvoh = A(1_XiD(_tITeff))

teff = RCff

Fig. 5.3.2a

V2(t )/V2(Do)

tr

Fig. 5.3.2 b

(5.3.5)

(5.3.6)

Tidsforløbene af E1(t) og V2(t) er skitserede på fig. 5.3.2a.

Ofte karakteriserer man forstærkeren ved stigetiden t (rise—time)
defineret som den tid det tager udgangsspændingen at nå fra 10% til 90%
al’ sin stationære værdi, se fig. 5.3.2b.

En elementær udregning giver som resultat:

tr = t(9o%)—t(1o%) = 22tff (5.3.7)

Al’ (5.3.2), (5.3.6) og (5.3.7) fremgår sluttelig, at der eksisterer

fØlgende bånd imellem f0, Tff og tr:

zf
V2(t)

telf —

t

t 01-

0.9
E

Taleksempel
+ Ecc

+
E1

f
= i = 2.2 = ( 3 8Ø 2irr 2st tel’f r r

I forstærkeren på fig. 5.3.3

benyttes en siliciumtransistor med

fØlgende data:

2 hflOO
l’T

200 Rz, rbb, - lOO2

0CBO
2pF.

For det ydre kredslØb gælder:

Fig. 5.3.3



6 v, Rc= 1.8 kO, 270 kO, R1 0.6 kO og CB lpF. Tempera—

er 25°C.

Bestem middelfrekvensforstærkning, nedre og øvre grænsefrekvens og

kitser frekvenskarakteristikken. Angiv desuden stigetiden tr•

Hvilepunkt:

‘Bh
= CC VBE(

=
= 0.0196

‘Ch = hIBh = 100.0.0196 = 1.96

VCEh ECCRCICh = 6—1.8.1.96 = 2.-7 v

:VCEh beregnes dels for at kontrollere at transistoren ikke er mættet

:vCE 0), og dels fordi CCBO kollektor—spærrelagskapaciteten opfører

ig som Ca. (VCB). Det antages her, at det ikke er nØdvendigt at

)mskalere CCB0).

3: Transistorens simplificerede hybrid—7r model:

I henhold til fremgangsmåden i afsnit )4.9 del II fås:

= ICh/Vt = 1.96/26 = 0.07501

r = hf/ = 100/0.075)4 = 1326 0

r = 100s2 (r (nyere notation) er synonyin med rbb, (ældre notation))

C CCB0 = (CCBO: kollektor—basis kapacitet med åben emitter)

C = (g/27rf)_C 0.075)4/(21r.2.10S)_2.1012 = 58.10_12 =

(r0 og r regnes for uendeligt store i den simplificerede model).

C: Middelfrekvensforstærkning. grænsefrekvenser og stigetid:

A — —

___________________

—

— 0.075)4•1800

VO-

( ÷L)(i +;)+i. ( ÷)(i
+
16)÷6_88.7
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Den eksakte værdi af f0 beregnet på regnemaskine er med 3 cifres nØj

agtighed også 1.03 Mhz. (Den ikke doainante knækfrekvens falder her

ved 258 Mhz
>

Eksempel slut.

Fig. 5.3.5 viser hØjfrekvenssmåsignalmodellen for et fælles—souroe

nn. Ved sammenligning med fig. 5.1.1 fremgår det, at resultaterne for

ælles—emitter trinet kan anvendes her, når man sætter r =, r =0 og der—
Tt X

dover jævnfØrer topologisk identiske elementer i de to figurer.

HØjfrekvensegenskaberne af de Øvrige grundkoblinger — dvs, fælles—

aais (—gate) og fælles—kollektor (—dram) trinene belyses i næste kapi—

el som eksempler på anvendelsen af en mere generel og mindre regnekræven—

Le metode til skøn af grænsefrekvenser.

SkØn af grænsefrekvenser for større forstærkerkredsløb ved

inspektion af tidskonstanter

Hovedformålet ved småsignalanalyse af HC—koblede forstærkere er at

esteame forstærkningen i middelfrekvemsområdet samt Øvre og medre grænse—

trekvens. Det detaljerede forløb af frekvenskaraktenistikkerne under nedre

g over Øvre grænsefrekvena er derimod af mindre interesse.

Middelfrekvensforstærkningen er som regel simpel at bestemme selv for

stØrre elektroniske kredslØb eller for ukonventionelle koblinger. Dette

sælder i særdeleshed, mår man anvender passende simplifioerede småsignalmo—

deller for transistorerne. Derimod er det for sådanne kredslØb ofte uover—

kommeligt eller i bedste fald besværligt at bestemme grænsefrekvenserne ved

komventionel analyse og derpå baserede tilnærmelser. Det man har brug for

+

v2

Fig. 5.15
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i sådanne tilfælde er en simpel, direkte og generel metode til skØn af

grænsefrekvenserne uden omfattende regninger.

I det fØlgende skal en sådan teknik deaonstreres. Metoden er be

grænset til forstærkerkredslØb med resistive og kapaoitive koblingsele—

menter. Den er mest nØjagtig, når grænsefrekvensen domineres af en en

kelt knækfrekvens. (For lavfrekvensmodellen vil dette sige, at de Øvri

ge knækfrekvenser ligger langt under
n

og for hØjfrekvensmodellen, at

de Øvrige knækfrekvenser ligger langt over f0). Der findes ingen a prio—

ri metode til at afgøre, om dette er tilfældet, men eksakt knækfrekvens—

beregning på datamaskine viser, at der som regel er tale om dominante

knækfrekvenser for RC-koblede forstærkere.

6.1 Formulering af metoden

Tidskonstantmetoden, der her skal fremsættes uden bevist kan formu

leres som fØlger:

A. Skøn af nedre grænsefrekvens

a) Tegn forstærkerens småsignalmodel gældende for lave frekvenser.

Dette diagram indeholder alle de “store” koblings— og afkoblinga—

kapaciteter, men ingen af de “små” interne transistorkapaciteter.

b) Bestem for hver kapaoitet 5. (j1,2...) kortslutningstidskonstan—

ten:

t. = C..R. (6.1.1)jk j

hvor
M•k

er indgangsmodstanden af kredslØbet set fra kleamerne

af C, når alle andre kapaoiteter kortsluttes.

c) SkØn nedre grænsefrekvens af udtrykket:

—‘-— (j=i,2... alle c) (6.1.2)
j jk

For bevis se:

Semiconductor Electronics Educational £omittee/Vol 5
Multistage Transistor Circuits. Chap. 1, pp. 3—30.
John Wiley 1965.

Eller:

Paul E. Gray and Cambell L. Searle:
Eleotronic Principles, Physics, Models and Cirouits
Chap. 15: Multistage Amplifiers, pp. 521—553.
John Wiley 1969.



B. SkØn af Øvre grænsefrekvens

a) Tegn forstærkerens saåsignalmodel gældende for høje frekvenser.

Dette diagram indeholder de små” interne trensistorkapaciteter,

hvorimod alle de “store” koblings— og afkoblingskapaoiteter er

erstattet af kortslutninger.

b) Bestem for hver kapacitet C (j1,2...) tomgangstidskonstanten

= C.R.t (6.1.3)

hvor Bt er indgangsmodstanden aT kredslØbet set fra klemmerne

af ej, når alle andre kapaoiteter aforydes.

o) SkØn Øvre grænsefrekvens af udtrykkst:

f0 j——— (j=1,2... alle c) (6.i.k)

lTjTjt

Inden reglerne demonstreres for mere komplioerede kredslØb er det på

sin plads at drage senmenligning med tidligere opnåede resultater for de

simplere koblinger.

6.2 Fælles—emitter koblingen

SkØn af nedre grænsefrekvens ved hjælp af tidekonstantmetoden er

allerede omtalt i afsnit Ii.3 i forbindelse med den doainante knækfrekvens

f2, jfr. R.3.8), (.3.1D) og (k3ll).t

Ved skøn af Øvre grænsefrekvens er udgangspunktet småsignalmodellen

vist på fig. 6.2.la.

Kredsløbet for bestemmelse aT tomgangstidskonstanten for C er viet

på b-figuren.

Man finder:

Rt = rII(r+ Bill BB)
(6.2.1)

= C B (6.2.2)
itt ttttt

Det bemærkes, at Bt er identisk med modstanden B fra kapitel 5.

I afsnit 14.3 skØnnes desuden den ikke—dominante knækfrekvens f

ved anvendelse af tomgangstidskonstantmetoden på lavfrekvensmodellen.
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E1

=

H v’
—

rH t I
R V Rc vt

(c)

Fig. 6.2.1

KredslØbet for bestemmelse af tomangstidskonstanten for C er vist
på c—figuren. r kan sammen med modstandene til venstre for r atter slås
sammen til B . IndfØres en hjælpestrØmlcilde I’ som vist, kan Bt bestem
mes som VI/I?. Med de på figuren indfØrte stØrrelser fås:

V’ = V+ Vb = B I’+(BI’+ RI’.R) (6.2.3)

dvs.

= = R(1 + gB+ Ro/B) (6.2.lt)

t C R (6.2.5)pt ppt

Anvendelse af (6.i.b) giver herefter:

2s(t+tt) = 2nR (C+ c1 + B+ EdB))

(a)
R1

(b)

(6.2.6)



)et bemærkes, at resultatet er fuldstændig identisk med Cefftilnærmelsefl

liskuteret i kapitel 5. Der er blot tale om at spalte den effektive tids—

onstant Tff i bidraget hidrØrende fra C og bidraget hidrØrende fra C.

Fig. 6.3.1 viser et emitterfØlgertrin (a) med småsignalmodeller gæld

ende for lave (b) og hØje (c) frekvenser. For transistoren anvendes den

simplificerede hybrid—1T model (r’’, r0). Grænsefrekvenserne for kreds—

løbet med de på a—figuren anfØrte talværdier Ønskes bestemt ved hjælp af

tidskonstantmetoden.

.3 Fælles—kollektor koblinens erænsefrekvenser

(b)

Ec c

= 0.lkQ

r = 2.6kQ

r3 = 100

C11= 2pF

C11= 8OpF

R1 = lkQ

RE = 0.5kQ

RB1 5OkQ

R82= 5OkQ

CB = li.iF

Ca)

+

v2

(c

Fig. 6.3.1



7.

A. Nedre grænsefrekvens

Idet indgangsimpedansen af kredslØbet til hØjre for BB på fig. 6.3.lb
er (r + r + (1÷s)B ) fås umiddelbart, at 0 ser ind i modstanden:x n E B

BEk = B1+ BBI) (r+ r+ (1+8)BE)

= 1 + 25j (0.1 + 2.6 + ioi.o.s) = 18 k0 (6.3.1)

dvs.

TBk = CBBlk = 1o6.18. 1o = 18io3 sek (6.3.2)

1

___

= = 0
= 8.8k Hz (6.3.3)n 2ittBk 2n.lo

Transistorens høje indgangsimpedans bidrager til at gøre f lille.

B. øvre grænsefrekvens

Ved bestemmelse af -r fjernes 0 fra fig. 6.3.lc. Fra 0 ‘s klemmerpt TI Iiser man da imod hØjre ind i modstanden r+ (i+B)RE og imod venstre ind i
modstanden r + B B , dvs.x 1 B

Bt = (r+ (1+s)R )Ikr+ R111 BB)

= (2.6 + ioi.o.s)j) (0.1 + i)) 25) = 1.0k kO (6.3.0)

t = 0 B = 2.102.1.0k.103 = 2.08.10 sekpt ppt

Ved bestemmelse af
i.

fjernes 0 . Indføres en hjælpespændingskilde

over r som vist på fig.

6.3.2 kan B bestemmes som
TTt

B/I’. I’ er lig med I ÷ Ix y
For I gælder:

y

1 = (6.3.5)

Ved gennemlØb af den ydre ma—

_....> ..> ske fås maskeligningen:

lx lxf3Iy

Fig. 6.3.2

B’— (r÷ B1 BB)I_ BE(IX— 81) = 0 (6.3.6)



er ved indsættelse af (6.3.5) kan lØses for I. Resultatet er:

I
=

r+ R1H RB)/(1 + SRE/r)
(6.3.7)

erefter fås:

E’ (REt r-f R1 RB
R = =rli
et 1+1 e \1tSR/r

xy E 7T

= 2.61! ( 5/5)
= 0.075 kO (6.3.6)

t = 0 R = 80.lo_12.75 = 6•io sek (6.3.9)
et 7t et

5vre grænsefrekvens bliver:

9

2e(tt+ = 2u(2.08 + 6) 19.7.106Hz (6.3.10)

En eksakt beregning på datamaskine giver her den dominante knækfre—

vens 21.lfvfflz og den ikke—dominante knækfrekvens 29k MHz og — svarende her

til — 3dB grænsefrekvensen f0 = 22.7 MHz.

Da for den her anvendte transistor er ca. 75 MHz, ser man, at snit—

terfØlgeren har stor relativ båndbredde.

6. ii Fælles—snitter—fælles—basis parret (kaskodeforstærkeren)

Som eksempel på en mere sammensat kobling betragtes nu den såkaldte

kaskodeforstærker, der kan opfattes som en kaskadekobling af et fælles—

emitter indgangstrin og et fælles—basis udgangstrin, se fig. 6.k.i.

At den Øverste transistor er et fælles—basis trin fremgår af, at emit—

teren er indgangsterminal og kollektoren er udgangsterminal, medens basis

ved hjælp af batterispændingen E00 og zenerdiodespændingen VE holdes på fast

jævnspændingspotential (dvs. på ao—mæssigt nulpotential). z

I det fØlgende bestemmes hvilepunkt, snåsignalmodel, middelfrekvens—

forstærkning og grænsefrekvenser, og til slut diskuteres koblingens egen

skaber i lyset af de opnåede resultater.
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Ch2
afviger kun fra

‘Chi
med ca. 1% og sættes derfor også til 4•14 mÅ.

1-ivilespændingerne over transistorerne er:

VCEh2 = V+ VBE() — RCICh2 6 + o.’’ — 0.82.14.14 = 3.1 v (6.14.5)

‘CEh1 = ECC V— VBE(on)_ 0E1Eh1
12—6—0.T—0.147•U.)4 = 3.2V (6.14.6)

B. Transistorernes småsignalmodeller

Transistorerne er identiske og har samme hvilepunkt. Den fælles

måsignalmodel får fØlgende elementværdier:

= ICh/Vt = 14/26 = o.169Q (6.k.ï)

r = 8/ = 100/0.169 5920 (6.14.8)

= 100 11 (opgivet) (6.14.9)

= 210
2

F (opgivet) (6.14.10)

C = (g/2nf)_Cp

= (o.169/2.3.io8)_2.1o_12 = 8y.7.1012 F (6.14.11)

)er ses bort fra virkningerne af r og r0.

C. Middeifrekvensforstærkningen

Fig. 6.14.3 viser

småsignalmodellen for

middeifrekvenser.

+ Kollektorimpedansen

B for den nederste
v2 transistor er lig med

— emitterindgangsimpedan—

sen for den Øverste

transistor. I henhold

til (3.2.10) er:

rx2

Fig. 6. 4.3



r + r 100 + 592
= X2

+
= 101

= 6.850 (6.k.12)

Det ses, at belastningsimpedansen for er ekstrem lille. Spændings—
forstærkningen V1/E1 for T1 bliver ifølge (3.1.9)

—g iRci —0.169.6.85
A1

=

m
r = = -0.37k (6.h.i)

(1 ÷ ll)(1 + —)
+

(i + •-)(i
+ + 0:592

Den lave spændingsforstærkning i indgangstrinet skyldes den lille
vardi af

Styrespændingen V2 for T2 kan skrivos:

r r •A 592.0.3711
=

— r : V1 = — r52÷rvoi E1
= 592+ 100

= 0.320E1 (6.11.111)
n2 x2 n2 x2

(hvor minusset, der ophæves af fortegnet for Ai hidrØrer fra den angivne
polaritet for

r2

!Jdgangsspændingen bliver

= —g(R R2)v2 = —o.169• (82oI iooo).v2 = —‘(6.1v2 (6.k.is)

De to sidste relationer giver:

v
A = = -211.11 (6.k.i6)vo

For den senere diskussion noterer man sig, at T1 og T2 arbejder med
henholdsvis meget lille og stor spændingsforstærkning.

0. Nedre grænsefrekvens
- :. -

(a) (b) (c)

Fig. 6.4.4



Underkredsløbene til besteionelse af de tre kortsiutningstidskon—

tanter for C1, CE og C2 er vist på fig. 6.k.. Ved inspektion af dis—

e fås:

tik = Ciflik C1(R1+ RB11 (r+ r))

= 1o6(1o+5.ioII (100+592)) = i.6i.io3 sek (6..i7)

r +r +R IHxl 7ti i B
tEk = CER = CE(REII 1 + 9

= 5.1o.(7oJ
100+592+i000II 5000)

= 0.73•10 sek (6..i8)

t2k = C2H2k = C2(Rc+ R2)

= 1o(82o+iooo) = 1.82•10 sek (6.b.19)

Herefter fås:

n 2s Tik tEk t2k)

(6.14.20)

E. øvre grænsefrekvens

Småsignalinodellen gældende for hØje frekvenser er vist på fig. 6.14.5.

Til skøn af Øvre grænsefrekvens bliver der brug for de fire tomgangs—

tidskonstanter svarende til C , C , C og C
ni iii ir2 112

DeikredslØbene, der definerer t1 og ses på fig. 6.14.6 a-b.

Der gælder:

r II (r1+ R1 II HB)

= 59211 (100+100011 5000) 3620. (6.14.21)

CR = 67.7.io_12.362 = 3.17•10 sek (6.14.22)
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CL2

Fig. 6.4.5

+

v2

C R

Rc

(b)

Fig. 6.4.6

I henhold til (6.2J4) haves videre:

B =R (1+ B +R IB1t iti ‘11 el cl ¶1

= 362(1 + 0.169.6.85 + 6.85/362) = 7880

= CR = 2.1012.788 = O.158.10_8 sek

(6.1.23)

(6.1.2!)



Til bestemmelse af B fjernes alle
2t

.ndkobles en hjælpespændingskilde E’, hvis

rX2

kapaciteter og i stedet for C52

afgivne strØm I søges bestemt.

er da lig med E’/I’.

KredslØbet, der definerer

2t
på denne måde, er vist

på fig. 6..’r. De E’ ikke

kan give anledning til styre—

spænding i den nederste tran

sistor, er strØmmen g1VO

og man kan derfor helt ude—

lade kredsløbet med den ned

erste transistor.

For de indførte maskestrØm—

me 1 og I gælder:
I=

E’/r52

og 1= gE’. (I er bestemt

af den styrede strØmgenerator

og er derfor uafhængig af r og R R2). Nan har nu
x2 C

E’ E i —

__________

= 5.860
= I +1 = g2+1/r — 0.169+1/592

x y 1r2

T2t = C2.B2t = 8T.7.1o2 5.86 = 5.1•
—10

10 sek

(6..25)

(6.k.26)

2tb

RcIIR2

(TI strømløs)

Fig. 6.4.8

Til bestemmelse af B fjernes
li2t

alle kapaciteter og i stedet for

indkobles en hjælpestrØmkilde I’ hvis

klenspænding V’ søges bestemt. B2t

er da lig med V’/I’.

Kredsløbet, der definerer er

vist på fig. 6..8. Igen gælder det,

at den nederste transistor kan fjer

nes, da den ikke kan aktiveres af I.

Anvendelse af Kirchhoffs strØmlov

på emitterknudepunktet for T2 giver:

Fig. 6.4.7
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‘b b = 0 der kun har løsningen
1b

0, dvs, der løber ingen strØm i

r2 eller i den styrede strØmgenermtor. Den påtrykte strøm I’ er der
for henvist til den ydre kreds med modstanden r2+

CII
R2 og denne mod

stand må da netop være

52t = rx24 RcII R2 = 100 + 82o{ 1000 = 551 2 (6.i.27

= C 2.R2 = 2.1012.551 = 11.02.10_lO sek (6..28

Herefter kan f0 beregnes:

2(t1+ lt ‘o2t rDt)

8
6

= 2s(3.17+0.158+0.O51+Q.1102)
= k.56• 10 Hz (6..29)

F. Sammenligning af tilnærmede og eksakt beregnede grænsefrekvenser

En datamatanalyse af den småsignalmodel, der ovenfor blev lagt til
grund for tidskonstantbestemnielserne, giver følgende sammenligningsgrund—
lag:

f Hz f Hzn Ø

TidskonstantskØn 14014 4.56.106

Datamatberegning 320 14.83.106

Det ses, at den skønnede værdi af ±‘n er oa. 26% for høj. Dette
hænger sammen med, at der for dette kredsløb knap nok er tale om en domi—
nant knækfrekvens i lavfrekvensområdet. Den største beregnede knækfre—
kvens i lavfrekvensmodellen er 295 Hz og den næststørste 8ï.k Hz, dvs.
kun oa. 3.14 gange mindre end den største.

Den skønnede værdi af f0 er oa. 6% for lav. Her er der i hØjere
grad. tale om en doininant situation, idet den mindste beregnede knækfre—
kvens i højfrekvensrnodellen er 14.85 MHz, medens den næstmindste er
103.8 Mhz. (Herefter følger nogle tætliggende knækfrekvenser).



0. Diskussion

Fælles—emitter—fælles—basis koblingen udnærker sig ved stor bånd—

redde kombineret med stor samlet forstærkning. Samtidig hermed er til—

)agevirkningen fra udgang til indgang via ekstraordinært lille på

grund af den meget ringe spændingsforstærkning i T. Dette forhold er

‘.eks. af betydning for stabilitetsegenskaberne, når koblingen anvendes

en forstærkerkæde med afstemte høj—Q resonanskredse.

Ved betragtning af de indsatte talværdier for tomgangstidskonstan—

erne i (6.1.29) ser man, at det i det væsentlige er C, der begrænser

Millervirkningen af er forsvindende lille på grund af den lille

3pændingsforstærkning, og virkningerne af C2 og 02 er også små. Situa

tionen kan kort karakteriseres som fØlger:

T1 arbejder med en for fælles—emitter koblingen relativt stor bånd—

bredde på grund af den unormalt lave spændingsforstærkning. T2 arbejder

som fælles—basis forstærker med langt stØrre båndbredde (til gengæld for

lav indgangsimpedans) og stor spændingsforstærkning. Man kan i en vis

forstand sige, at T1 bestemmer den effektive båndbredde, medens T2 sørger

for forstærkningen.

Hvis T1 arbejdede alene som fælles—emitter forstærker direkte be—

lastet med H’
= M11 R ville middelfrekvensforstærkningen Av0 blive næ

sten den samme som for hele koblingen ovenfor (da T2 arbejder med strØm—

forstærkningen o i), men grænsefrekvensen ville nu ifØlge (5.1.8) og

(5.3.2) være:

= 2n5 (c +
c(i ÷ g1H0’+

= 1.81D6Hz (6.k.3D)

2s.362(87.7.1O2+2.1O 2(1÷0 169 51÷51/362))

Kaskodekoblingen giver for samme forstærkning i dette tilfælde oa.

2.7 gange stØrre båndbredde på bekostning af en ekstra transistor.

6.5 Afsluttende bemærkninger om tidskonstantmetoden

I samtlige numeriske eksempler på anvendelse af tidskonstant—metoden

til skØn af grænsefrekvenser har det vist sig, at den eksakte værdi af f0
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ligger lidt under den skØnnede værdi af f samt at den eksakte værdi af
f0 ligger lidt over den skØnnede værdi af f0. Dette er en heldig egen
skab, der muliggør anvendelse af tidskonstantudtrykkene til den omvendte
proces af analyse, dvs, til dimensionering af kredslØb med foreskrevne

grænsefrekvenser.

7 SpændingsfØlgerkoblinger

En spændingsfØlger er et forstærkertrin, hvor udgangsspændingen

følger indgangsspændingen, dvs, hvor forstærkningen Av 1. Herudover

stiller man det krav til spændingsfØlgere, at indgangsimpedansen skal væ

re stor og udgangsimpedansen skal være lille.

De simple fælles—kollektor og fælles—dram koblinger (også kaldet

emitter—fØlger og source-fØlger koblingerne) beskrevet i afsnit 3.3 er
eksempler på primitive spændingsfØlgere. I afsnit 6.3 er det vist, at
disse koblinger har stor båndbredde.

7.1 Indgangsimpedansproblemet

Fig. 7.1.1 viser en simpel emitter—

fØlgerkobling. Hvis Ca. O.l’r

kan r og r itransistorens hybrid—ir

model negligeres, og for selve

transistorens indgangsimpedans Hm’
gælder da:

(7.1.1

På grund af faktoren (i+s) bliver

— for sædvanlige værdier af H —i
I 5af stØrrelsesordenen 1D — 1D 5

Set fra indgangen optræder denne sto

re impedans imidlertid i parallel med

H3 H3111P32:

H.
B1”B2’ (i÷s)s (7.1.2

og medmindre H51 og
B2

er ekstremt store, vil det være disse modstande, der
begrænser B., og man udnytter da ikke den modstandsmultiplikation, transistor—
en selv giver.

R R’

Fig. 7.1.)



Store værdier af
5B1

og RB2 går imidlertid ud over stabiliseringen

f transistorens hvilopunkt. Dette er diskuteret i afsnit 3.9, del III,

vor det blev konkluderet, at II RB2 skal være mindre end oa. (1+S)RjlD

or god hvilepunktsstabilisering.

Disse betragtninger viser, at man med den simple kobling er konfron—

eret med et alvorligt konpromis imellem Ønsket om hØj indgangsimpedans og

nsket om god hvilepunktsstabilisering. I det følgende anvises forskellige

Øsninger på dette problem.

.2 Anvendelse af bootstrap—teknik på forspændinskredslØbet

Fig. 7.2.1 viser en

kobling, hvor der er ind

skudt en tredie forspæn—

dingsmodstand R23 imellem

basis og udtaget på spæn—

dingsdeleren B51— B32 og

hvor udtaget ao—mæssigt

er “tøjret” til emitteren

ved hjælp af en stor ka

pacitet C. Ideen er

følgendo:

Fig 72
Da spændingsforstærk—

-
ningen Av= V2/E1 næsten

er 1, og spændingsdelerud—

taget på grund af C på—

trykkes småsignaludgangsspændingen, bliver vekselspændingen over B33 meget

lille i forhold til E1,og B53 belaster derfor kun indgangen med et belØb sva

rende til en modstand, der er mange gange større end RB3. Den belastende

virkning af B51 og
52

på indgangen er samtidigt næsten totalt elimineret.

Koblinger, der som her er baseret på et element (B33) hvor begge ter

minaler er på (næsten) samme ao—potential, men på forskelligt dc—potential og

hvor elementet fØlgelig sættes ud af spillet i ao—mæssig henseende, kaldes

t .
0

bootstrap koblinger. (st andet eksempel pe bootstrap—teknik er omtalt i af—

Bootstrap = stØvlestrop. Udtrykket refererer til “at løfte sig selv

op ved hjælp af stØvletroppen”. (Dansk:”at løfte sig selv op ved håret”).

+
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snit 4•14, punkt 0, del III i forbindelse med kollektormodstanden for styre—
transistoren til et klasse B—udgangstrin).

En mere præcis redegørelse for bootstrap—emitterfØlgerens egenskaber
må baseres på småsignalanalyse. Fig. 7.2.2 viser middelfrekvens—småsignal—

modellen for trinet. På

grund af bootstrapkonden—

satoren optræder 831 og

8B2
effektivt som parallel—

modstande til R , og 8
+

optræder effektivt som en

v parallelmodstand til r ÷ r2 X 5

Kirchhoffs strmlov an—

R
REII RB1 I vendt på emitterknudepunk—

i R0
tet giver:

Fig. 7.2.2

V2— E1 E1- V2

+ R (r + r ) — r + r = 0 (7.2.1)
E 33 x 5 x s

For = V2/E1 fås efter nogle mellemregninger udtrykket:

A =
=

hvor a = (RB3I ) (7.2.2 a

For indgangsstrmmen I gælder, idet c«1:

— E1— V2
— (i — i/(i+)) -

____________

— R33I (r÷ r) E1
RB3j (r+ r)

- E1
Ru (r+ r) (7.2.3)

Heraf fås for indgangsimpedansen:

E1R33Iu(r+r) (8B3)(r:r))

(7.2.1)

Hvis 8 »(r + r ) og B samt 8 er store i forhold til B (hvad derB3 x s Bl B2 E
under normale omstændigheder vil være tilfældet), kan a tilnærmes med

E1



r+ r )/(1+B)BE og B. med:

r +r
B. = (1+6)FE

vs. forspændingskredslØbets reducerende indflydelse på B. er nu elirni—

eret, og der opnås fuldt udbytte af transistorenS modstandsmultiplika—

Udgangsimpedansen kan findes ved hjælpegeneratormetoden:

(7.2.5)

Kredsløbet er vist på

fig. 7.2.3: Idet styre—

strØmmen I = -E’/(r+ r)

kan hjælpegeneratorens

strøm I’ skrives:

=__ E’

____

+ — (i+)i = E’ + +

r +r )B2
B3 2 X 5

Da < Ca. 1O for de fleste transistorer, er der dog grænser for,

hvor langt man kan nå ad denne vej.

Lnne begrænsning kan imidlertid elimineres

ved anvendelse af flere transistorer

koblet sammen på en sådan måde, at

+ den stØrst mulige nettostrØmforstærk—

ning opnås. Fig. 7.3.1 viser en så—

2
dan spændingsfØlger baseret på to

— transistorer i den såkaldte Darling—

tonkobling.

tI
R r + RQE

Fig. 7.2.3

(7.2.6)

r +r

B
=

= B ‘‘ B
X 5 (7.2.7)

0 I E B3H 1+6

7.3 Darlington—spændingsfØlgeren

Da der for en emitterfØlger gælder, at transistorens indgangsimpedans

er (tilnærmet) proportional med 6, og at den relative fejl , hvormed spæn—

dingsforstærkningen afviger fra 1, er (tilnærmet) omvendt proportional med 6,

gælder det oms at anvende en transistor med så høj strØmforstærkning som

÷

E1

Ecc

Fig. 7.3.1
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Som det fremgår af fig. 7.3.2 kan

man med hensyn til strømforstærkning

opfatte Darlingtonkoblingen som en

supertransistor med strØmforstærkningen:

= IC /IB= 6l+B2(1+l)l2 (7.3.1

Værdien af 3’ ligger typisk i området

10 . At værdien trods alt ikke

er større skyldes, at B. på grund af

den lille kollektorstrØri i T1 er meget

beskeden (jfr. afsnit 3.6, del II ved

rørende strØmforstærkningens strØmaf—

hængighed).

Idet der så godt som altid gælder: RE«O.1r2 kan r2 negligeres.
Der vil da gælde:

(1+2)RE (r2’s)

Flyttes snittet imod venstre, kan man sætte r2 0, da r2«R.’’’ og
r , da r »R. ‘ og endelig r = 0, da r «R.’ ‘‘ . Derimod kanp2 p2 i x2 x2 i

Forspændingskredsløbet, der frembyder problemer af samme art som i afsnit
7.1, omend i mere udtalt grad, behandles i næste afsnit.

b

c

‘1’ Ic’

132

1’ E

Ifl,

e

= (i + )( + f3)
‘B

1C’ =(

Fig. 7.3.2

Ved vurdering af indgangsimpedansen af en Darlington—fØlger skal man
være lidt varsom med tilnærmelserne for transistormodellerne. Fig. 7.3.3
viser den fuldstændige iniddelfrekvens småsignalmodel for kredslØbet på fig.
7.3.1, idet de eksakte hybrid—ir modeller benyttes.

R1 R,’ R1”
Fig. 7.3.3

v2

(7.3.2)



er ikke ses bort fra r1, der kan være af samme stØrrelsesorden som

Med disse tilnærmelser vil der for B.” gælde:
i i

R.” r111 (1*02)BE 3.3)

(r ,r 0,r og r =0)
o2 s2 p2 x

g for
R’

følgelig gælde:

(1+1)(r (1+2)RE) (7.3.4)

(r,r0,r”=,r 0)
o2 iï2 p2 x2

år man videre på denne måde, kan man se bort fra r1 og r1, men ikke

ra r1, idet R.’ meget vel kan være så stor, at den er sammenlignelig

ned rp1. For B. fås derfor følgende vurdering:

B. r11 ((1+l)(rlLI(1+02)BE)) (7.3.5)

(r,r0,r,r0,r”0,r”0)
02 a2 p2 x2 al xl

wor resultatet er, at r1 og r1 kan spille en begrænsende rolle på

indgangsimpedansen.

Til disse betragtninger svarer det simplificerede ækvivalensdia—

gram fig. 7.3.1, der netop giver indgangsimpedansen (7.3.5),(men hvor

tilnærmelserne, hvorved alle seriemodstandene er bortfaldet, samtidig

indebærer, at A= i (dvs. r=0) og at B =0).

r r

R (ikke anvendeligt for A og R0)

Fig. 7,3.4
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7.Ii Darlington—fØlger med dobbelt bootstrap

Det stØrste impedansniveau man har i småsignalkæden fig. 7.3.3 er
repræsenteret ved impedansen B..’ givet ved (7.3.b). Går men videre hen
imod indgangen, degraderes dette niveau af r1, se (7.3.5) samt — i en
virkelig kobling — af det nØdvendige forspændingskredsløb, medmindre der
træffes særlige forholdsregler.

Ecc = 6V

=47kQ R2= IOORQ

= 22kQ IOOkQ

= 6.8 kQ = 1.5 k2

= 0011sF C2 = = IOOisF

TI og T2 SL tChl 0.2 mÅ; ‘Ch2 2mA.

Fig. 7.41

KredslØbet vist på fig. 7.14.lTanvendor en modifioeret Darlington
kobling. (Modifikationen består i at kollektoren på T1 ikke er direkte
forbundet til kollektoren på T2 samt at emitteren på T1 er forbundet til
en ydre modstand B3. Dette er ikke omfattet af det egentlige Darlington—
patent, der foreskriver, at de to transistorer tilsammen kun må have tre
forbindelser til det ydre kredslØb).

I kredslØbet B1— B2— B3— C2 genkender men den i afsnit 7.2 be
skrevne bootstrapkobling til elininering af B1 og B2’s dæmpende indflydel
se på indgangsimpedansen. KredslØbet B5C3 er en anden bootstrapkobling,
der tilsigter at elininere den dæmpende virkning af r1 på indgangsimpe—
dansen. Virkemåden er følgende:

Angivet i: Semioonduotor Eleotronios Edueation Committee/Vol 7:
Handbook of Basie Transistor Circuits and Measurements,
fig 1C14, pp ik—i5. John Wiley 1966.



r1 er en modstand, der indgår imellem basis og kollektor på T1.

Ved at indskyde kollektormodstanden 55 kan man ved hjælp af bootstrapkon—

tensatoren C3 tvinge kollektoren på T1 til at følge udgangsspændingen V2,

sen herved elirninerer man praktisk talt vekselspændingen over r1 og den

ne modstand sættes dermed ud af spillet.

Da emitterstrØrnmen fra deler sig mellem basis på T2 og 53 opere

rer koblingen ikke med den fulde strømforstærkning men dette op—

vejes til dels af, at er større end den ville have været i en ægte Dar

lington kobling, fordi
‘Chi

på grund af er stØrre.

Det angives at indgangsimpedansen - når der anvendes høj frekvenatran—

sistorer — kan blive større end hvad der svarer til 10 MC parallelt med

1 pF. Med de angivne værdier af C1, C2 og C3 får kredsløbet en nedre græn—

sefrekvens på Ca. 40 Hz.

Et kredsløb af denne art repræsenterer det ultimative af, hvad der

kan opnås med hensyn til indgangsimpedans i kredsløb med bipolære transi

storer, Større indgangsirapedanser kan opnås i compound—kredslØb med felt—

effekttransistorer i indgangen, men til gengæld kan der da opstå problemer

med statisk elektricitet, der kan Ødelægge indgangstransistorerne.

8. Differensforstærkere

8.1 Grundlæggende definitioner vedrørende differensforstærkere

Fig. 8.1.1 definerer den ideelle differensforstærker. Udgangsspændingen

VO er proportional med diffe

rencen imellem de to indgangs—

spændinger V.2 og V1. Der er

her tale om de Øjeblikkelige

absolutte spændingsværdier målt

i forhold til jord. A kaldes
vd.

differensforstærkningen. Ofte
differens V Av(VI -V11)

haves to udgange til rådighed

med udgangsspændingerne:

Fig 8 I V = +A (v. — v.
ol vd i2 ii

V =-A (V.-V.
o2 vd i2 ii

(8.1.1)



Som eksempel på anvend

elsen af en differensfor—

stærker viser fig. 8.1.2

et simpelt elektronisk ter

mometer. Systemet består

af en målebro indeholdende

en temperaturafhængig mod—

stand, en differonsforstær
VO

— ker og en indikator. En

afvigelse AT af temperatur

fra referenoeværdien bring

broen ud af balance, hvor

ved V2 bliver forskellig

fra V1, og indikatoren gi

udslag. Hvis forstærkeren

imdgangsimpedanser er uendeligt store er:

v1 (8.1.2)

V2 = (1 +kAT) (8.1.3)

hvor tilnærmelsen forudsætter, at kAT«1.

For V fås da:
A E

V = A d’2 v.1) —Ç9-— kAT (8.1.!t)

dvs. spændingsindikatoren kan kalibreres direkte i °C.

En ideel differensforstærker kan ikke realiseres. Man kan derimod lave

en forstærker, hvor den absolutte udgangsspænding foruden en stor differens—

komponent indeholder en lille fejlkomponent proportional mod middelværdien af

indgangsspændingerne ssxst en hvilekomponent Vh:

V = Ad(Vifl_ V.1) + Åvf (V.0÷ v.1) + Vh (8.1.5)

Af kaldes fællessignalforstærkningen. Idet det er relativt simpelt at kom—

pensere for Vh angives differensforstærkerens godhed ved fællessignalunder—

trykkelsen Ct455 (common mode rejeotion ratio) defineret ved:

CMER =
Af

R

R

Fig. 8.1.2

(8.1.6)



ksempeI

Hvor stor skal GRRR være for differensforstærkeren i teaperaturale—

:redsløbet på fig. 8.1.2, når indikatorens fejlvisning ved en ændring af

len temperaturafhængige rodstand på 10% af referenceværdien højst må være

1% Der kan ses bort fra Vh.

Svar:

For en så lille modstandsændring, som der her er tale om, er det til—

Ladeligt at sætte middelværdien af indgangsspændingerne til E/2. IfØlge

8. 1.8) og (8. 1.5) gælder da:

AE AE
V ——kdT+--— (8.1.7)

o 8 2

svor sidste led er fejlleddet. Fejlene i % kan skrSves:

A1
2 v oOO

= 100
IA = ktTCRRR

(8.1.8)

For kAT = 0.1 (10% niodstandsændring) må c ikke overstige 1%. Dertil kræves

ifølge (8.1.8) at CMRR 2000.

Eksempel slut.

Gode differensforstærkere har værdier af GRRR i området 10.

Af (8.1.5) følger, at man i princippet kan måle Ad og Avf for en dif—

ferensforstærker ved at gøre følgende tre forsøg:

1) Mål V med V. = V. 0 Resultat: V
o ii 12 oh

2) Kål V med V. = -V. Resultat: 2A V. + V
o ii i2 vdz2 oh

3) Mål V med V. = V. Resultat: A V. + V
o ii i2 vfi2 oh

8.2 Det ernitterkoblede differensforstærkertrin

Kredsløbet på fig. 8.2.1 kaldes den emitterkoblede differensforstærker.

KredslØbets funktion, der forklares nedenfor, kræver, at de to transistorer

er identiske. I praksis er det navnlig nddvendigt at udvælge transistorerne

således, at de har samme strØmforstærkning og samme indgangs’knæk—spænding
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+ Ecc

Fig. 8.2.1

VEE. Koblingen er særligt egnel

for integrerede kredslØb, hvor den

relative forskel på transistorpara—

metrene let holdes under nogle få

procent, da transiatorparret i så

fald freastilles i samme proces og

på samme siliciumskive.

Betingelsen for at dette forstær

kertrin arbejder under småsignalfor

hold er, at differenaspændingen

(v.2— V.1)«Vt(Vt = 26 mV ved stue—

temperatur). Derimod må middelvær—

dien (V1+ V2)/2 gerne udvise vane

tioner af størrelsesordenen 1 Volt.

For at bestemme transistorernes småsignalparametre må man fØrst kende
hvilepunktet. Af sysssetnigrunde kan man ved bestemmelse af hvilepunktet nØjes
med at betragte venstre (eller højre) halvdel af kredslØbet. En sådan halvdel

er vist på fig. 8.2.2. (For at spli

te kredslØbet på fig. 8.2.1 op, må

÷ Ecc
man tænke sig BE opdelt i 2BE11 2RE
idet

211E
knyttes til hver sin transi

stor).

For må der da gælde (jfr. fig

3.7.lb og formel (3.7.9) del III):

I
_EEE_VBEOn) .

(8Ch
2E

(Ved grovere overslagsregninger

kan
‘Ch

tilnmrmes med første faktor,

der

er strømmen i modstanden
22E’

nås

basisstrØmnen negligeres eller — hva

der er det samme
— B regnes for uends

lig stor).

‘i’ ‘ChRc

h

2

- EEE

Fig. 8.2.2

Hvileudgangspotentialet bliver;

= Ecc RcIQh (8.2.2)



Med kendskab til
‘Ch

kan man på sædvanlig måde bestesæte småsignalpara—

etrene (jfr. afsnit 1.9 del II). Herefter kan forstærkerens småsignalmodel

onstrueres.

En nØjere undersØgelse vil vise, at det er tilladeligt at negligere r5

•g r i transistormodellen dersom
E

og RE begge er små sssmnenlignet med r.

nder denne forudsætning bliver småsignalmodellen for diffsrensforstærkeren

‘ig. 8.2.1 som vist på fig. 8.2.3.

Selv om det i og for sig ikke er vanskeligt at analysere dette kreds

lØb direkte, er det dog nemmere at anlægge en betragtning, der udnytter den

indbyggede symmetri om den stiplede midterlinie.

Med henblik herpå opløses de to generatorspændinger E1 og E2 i deres

differenskomponent Ed og fælleskomponent Ef definerede ved:

Ed = E2— E1

} (8.2.3)

Fig. 8.2.3

E2+ E1
Ef— 2
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Opløsningen kan skrives:

E1 Ed+Ef

‘7 (8.2.k)

E2=+Ed+Ef J
Fremgangsmåden er herefter, at man fØrst påtrykker et rent differens—

signal: 12 = = Ed/2 og beregner den hertil svarende værdi af V, der
kaldes Vod. Derpå påtrykker man et rent fællessignal: E2 E1

E
og bereg

ner den hertil svarende værdi af V , der kaldes V . Til slut kan man såo of
finde V ved superposition: V = V + V (+V ).o o od of oh

t8.3 Patrykning af et rent differenssignal. Bestemmelse af

Hvis E2 E1 ( Ed/2) indser man, at spændinger og strØmme knyttede
til symmetrisk beliggende elementer i fig. 8.2.3 fysisk set må være lige
store, men modsat rettede (det vil f.eks. sige: 12= —11= Id). Heraf følger
imidlertid at saåsignalspændingen over de to parallelkoblede emittermodstan—
de (2B1) må være nul. (Dette kan også indses derved, at den samlede strØm:

(1+6)Id, der ankommer til emitterknudepunktet e via T2, igen fjernes fra
emitterknudepunktet via T1 hvorved emittermodstanden bliver strØmlØs).

Da der således ikke optræder nogen småsignalspænding over de to mod
stande: 2RE kan disse erstattes med kortslutnir.ger, men herved opdeles
kredslØbet i to ens halvdele, der arbejder i modfase, men ikke kobler ind

byrdes. Ved analysen kan man natur

ligvis nøjes med at undersØge den

ene af disse halvdele. Fig. 8.3.1

viser den højre halvdel med 2B1

kortsluttet:

Defineres A som V lE givervod od d
en elementær beregning:

Ad =
— 6B1+ r r (8.3.1)

Differensindgengsimpedansen Bid
defineret som Vd/Id (dvs, defineret

for hele forstærkeren) bliver:

B. = 2(r + r ) (8.3.2)id x n
Fig. 8.3.1

t A
d

er differensforstærkningen under
jÏr. definitionen i afsnit 2.6.

hensyntagen til B1,



Det ses, at differensforstærkningen er det halve af den forstærk—

ing, der kan opnås med den ene transistor i fælles—emitterkobling med

amme værdi af R1 og F og somme hvilepunkt (jfr. (3.1.9) med

1= Ed/2 og g p/r). Differensindgangsimpedansen er det dobbelte af

ndgangsimpedansen for et sådant fælles-smitter trin.

.6 Påtrykning af et rent fællessignal. Bestemmelse af Avf if

Hvis E2 E1 ( Ef) indser man, at spændinger og strØmme knyttede

il symmetrisk beliggende elementer i fig. 6.2.3 må være lige store og

Lave samme retning (det vil f.eks. sige 12= 1i If). Dette indebærer

peoielt, at den vandrette forbindeleesledning imellem de to smitter—

Lunkter e må være strØmlØs og fdlgelig kan fjernes. Herved opdeles kreds—

Øbet imidlertid i to ens halvdele, der arbejder i fase, men ikke kobler

ndbyrdes. Ved analysen kan man atter nøjes med at betragte den ene af

iieae holvdele. Fig. 8.6.1 viser den hØjre halvdel. Kredsløbet afviger

fra differems—halvkredslØbet fig.

8.3.1 ved at 2D som nu ikke kan

være strØmlØs, ikke er kortsluttet.

Idet indgangsstrØmmen I må mre

= E

f Hl+r+r+(l+S)2HE (8.e.l)

fås for A defineret som V lE
vof of f

FC
Af — F +r +r +(1+8)2B (8.6.2)

lx s E

Da 8»1 og som regel har en

sådan stØrrelse, at det sidste led

i nævneren bliver dominerende, kan

Avof også med rimelig god tilnærmel

se skrives

Af
- E

(8.6.3)

Fællessignalindgangsimpedansen Bif defineret som Vif/If bliver

If

Fig. 8.4.)

B. = r ÷ r + (1+B)2BE = (l+s)2BEif x 5
(8.6.6)
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8.5 Diskussion af 051115. Den strØmfødede differensforstærker

For CMBB0 defineret som A,od/Avoej , dvs, under hensyntagen til ge—
neratorimpedansen B1, fås af (8.3.1) og (8.14.3):

55
CMRR E

(8.5.1)o R+r+r
1 v x

Taleksempel

Antag at der for differensforstærkeren fig. 8.2.1 for det ydre kreds
lØb gælder: E00 + 10V; _EEE —10V; B= 5kO;

‘1E
4.7 k0 og

R 1k0 og
for transistorerne gælder: 5 = 100; V = o.6 V; r = 500 . BestemBE(on) x
Voh Avod Avof og DM55. (Vt sættes til 25 mV).

Svar:

Negligeres basishvilestrØmnen bliver
TCh

(pr transistor):

- EEE_ VBE(on)
- 10-0.6

—‘Oh
- 25E — 2•4.7 —

Vh = E00—
5C1Ch

= 10-5’l
=

Småsignalparametrene bliver

g = Ich/Vt = 1/25 = 0.04

r = 5/ = 100/0.014 = 25000

Herefter fås

A c __i, 5000
——vod — 2 B + r + r 2 1000+25001-50
—1 iv x

— 5000Af -

- 25E -

- 2.4700
-

DM55
= =

Eksempel slut.

En så lav værdi af DM55 er utilfredsstillende i de fleste tilfælde.0

ønsker man nu at forØge CM5H0 uden at ændre transistorernes hvilestrØm og
dermed Ad fremgår det af (8.2.1) og (8.5.1), at man må forØge såvel



.00

om EEE og dermed effekten der afsættes i Det er indlysende, at den—

ie fremgangsmåde hurtigt bliver upraktisk.

Antag nu at man lader
E

gå imod uendelig uden at ændre EEE. Man må

ja, for at opretholde konstant emitterhvilestrØm i de to transistorer, shun—

;e med en ideel strømkilde (uendelig stor indre modstand), der overtager

nere og mere af hvilestrØmmen efterhånden som
E’

se fig. 8.5.1. Under en

sådan grænseovergang vil Ad være uændret,

A vil gå imod nul dvs. CM?? vil gå imod
vof o

uendelig. I grænsen opnås et såkaldt konstant

strØmsfØdet differensforstærkertrin.

I virkeligheden er udtrykkene (8.b.2) for

A og (8.5.1) for CM?.? imidlertid uanvende
vof o

lige under en sådan grænseovergang, idet der

ikke kan ses bort fra virkningen af r og r i

transistorernes småsignalmodeller, når
E

bli

ver stor. Dm en almindelig undersØgelse af

dette er kompliceret, skal der her kun rede

gøres for Af og CM??0 ved ideel strØmfØdning

Når , og der tages hensyn

til r og r nå småsignalhalvkreds

lØbet fig. 8.k.i til beregning af

Af erstattes med halvkredslØbet

R
på fig. 8.5.2m. I dette kredsløb

vil transistoren blot virke som en

stor seriemodstand
CBD

(impedan—

sen fra kollektor til basis når

eaitteren er åben) indskudt imellem

kollektor—og basisknudepunktet, og

A kan derfor findes af det simple
vo f

ækvivalensdiagram fig. 8.5.2b.

c
+ +

En elementær udregning viser, at

V01 Rc
CBo

CBO
er givet ved:

—

—
?CBTT r+ r (r+ (1+8)r)

(8.5.2)

I I
I I

Eh

Fig. 8.5.1

Vo1

(b)

Fig. 8.5.2
rjj (1+g)r0
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A bliver:vof

B R B
Af

= Bc+ R1+
CBO rj (i+8)r (8.5.3)

(RE=)

og for CNER fås, idet A er uændret:o vod

r (1+S)r
8÷ ri- r (8.5.1v)

For transistorer med ensartet doteret basis er r = Or og CMPR
Ii 0 0

kan da skrives

1 r

r (8.5.5)

2Med B 10 og r Ca.

• 3 stØrrelsesordener stør

re end modstanden i næv—

neren antager denne græn—

seværdi for C1VIIB værdier
05

i området 10 til 10

En praktisk version af

+ + en strømfødet differens—

E2 forstærker er vist på fig.
—

— 8.5.3. T3 spiller her

rollen som strØmkilde, id€

dens emitterstrøm er sta

biliseret af det stive ba

sispotential og emitter

modstanden RE. Negligeres

basishvilestrøinmene i alle

transistorerne, fås for

Rc

VO i

Rc

R82. RE

- EEE

Fig. 8.5.3



.ollektorhvilestrØamen i T1 og

Bo
E V

B B
2

EE BE3(on)

10h1 = kh2 ‘Eh3
= B B (8.5.6)

Den tilsyneladende emittermodstand “BL” for T1— T2 er lig ned kollek—

:orudgangsimpedansen for T3. Led T3 koblet son vist er denne udgangsinpo—

luns overordentlig stor (af stØrrelsesorden som rp for T3).

Differenaforstærkeren er en direkte

koblet forstærker, dvs, den indeholder

ingen spærrekondensatoror for ævnspænding.

Dette indebærer, at den i princippet er i

stand til at forstærke statiske eller eks—

D
tremt langsomt varierende signaler. Ved

forstærkning af sådanne signaler må man

R
drage omsorg for, at hvilepunkterne ikke

E ændrer sig med temperaturen, idet hvile—

punktsdrift ikke kan skelnes fra virknin—

Fig. 8.5.4
gen af et påtrykt signal. For T1 og T2

skal man i denne forbindelse være opmærk

som på, at VBE1 optræder i serie ned E1 og VBE2 optræder i serie med E2.

Ved do—differensforstærkning er det derfor af betydning, at (V2 VBE1) 0

over hele forstærkerens temperaturområde. VBE er i sig selv oa. 6oo mV ved

stuetemperatur og har en temperaturkoeffioient på oa. —2 aV/°C. I integre

rede kredsløb opnår man nemt, at VBE for de to transistorer i differenskob

lingen sporer indenfor oa. 3—10 mv og at d(VBE2_ VBE1)/dT holder sig indenfor

oa. 10j.N/°0. I denne henseende er differenskoblingen altså nærmest selvkom—

penserende.

For et strØmfØdet do differensforstærkertrin er det dernæst væsentligt

at fØdestrØmmen er teaperaturkompenseret over forstærkerens temperaturområde.

Temperaturafhængigheden af kollektorstrØamen i T3 på fig. 8.5.3 hidrØrer i

det væsentlige fra VBEB (og kun i ringe grad fra 63). Fig. 8.5.lt viser en

metode til at kompensers for temperaturafhængigheden hidrØrende fra T3. Beg—

ligeres gennemlØbes BB1 af strØrnen

RE

RB2
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E 2V

=

0
(8.5.y)

Bl B2

For strØmmen gælder da

—
V- (_EEE)

—
0011 -

V3+ EEE
EE

—
00

= 050•0B2/(HB1+ 002) + 2V0H01/(001+
B2 - VBEO

(8.5.8)

Her er de to sidste led i tælleren temperaurafhængige, men har modsatte
fortegn. Sættes

0oC B2
ændres de til V0— V003, der ved passende valg

af dioderne kan bringes til at forsvinde over hele tesineraturområdet.

Indsættes betingelsen:

001 = 0B2 (8.5.9)

i resten af udtrykket fås:

‘Chl = 1Ch2 =
RE

=
(8.5.10)

Emnet de—forstærkere er i Øvrigt stort og falder udenfor rammerne
af denne bog.
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Appendix A

Eksakte udtryk for forskellige grundkoblinger ved middelfrekvenser

Al Fælles-emitter trinet

I 2

b

+
c

+

E1L

R r
m’t( ) r Rc R2 V2

RBsRBlIlR2
RO

Rc’ RcII R2

Fig. A 1.1

Fig. Al.1 gengiver middelfrekvens—småsignalmodellen af fælles—
emitter trinet (jfr. fig. 3.1.1 c—d).

Foruden referenceknudepunktet f indeholder kredsløbet de to ter—
zninalkriudepunkter i og 2 saint det indre knudepunkt ¶ . Der bliver
derfor tale om tre knudepunktsligninger:

Kirchhoffs strøinlov for knudepunkterne 1, 2 og r lyder:

V-E V V-V
knp. 1 + + 0B B rB x

knp. 2:
V— V

+ + r2RCt = 0 (Al.1)

v-v v v-v
knp. n:

5r
+ +

r
2

= 0

Dette ligningssystem kan bringes på den ordnede form:



E1

(—÷---+—) 0 —— V1 j—

B x x

0 + r g’ (g —]-) 0 (A1.2)

—
—.

v1r 0

Lflge lØsningsmetoden beskrevet i afsnit 2.6 bliver der brug for deterini

anten ti samt underdeterrninanterne )2
og ti22.

ti = + + ]__i. + i + + 1)
B B r r rB’ r r r

i B x j o C x p 7t

— -_1 (2-
+ rJ?

‘‘

) + + + —2—)(g— J)

ti (i+ 1 ,)(J_+.i+J) + (g—-2—)—— (Ai.3)

ii r r B r r r ni r r
ii o C x ii ii p

i i
til2

= m
Ii X

ti22 + - +
L)(J + +

L) -

i B x x a j x

Idet A = —ti12/(Biti) findes efter passende reduktion og omformning:

-

_1_)
. (rff R)

rIB’ B r B r B B

(i
+ °r

)[(i +-)(i +—) +_.i] +—-(i +-2-+---1-)(i + g(rIB0’))

(Ai.14)



A3

A kan enten bestemmes som lim A for B -*0 eller som
- /dv vo i 1211

4an finder:

—(g— —) (r B0’)

A =
(Ai.5v r r r

(1
+

° 0
)(1 + + _2 (i + g(rJ Dc’))

R. kan bestemmes som A11!(limd for R1-*), men kan også bestemmes på en
mere direkte og anskuelig måde, idet man bender med den impedans, man
ser frem i fra s—knudepunktet, og siodificerer den successivt svarende
til at snittet flyttes ud imod indgangen:

Den indre impedans er defineret

ved forholdet V/I på fig. Ai.2.

Ligningen for den ydre maske giver:

V=I(r+rH R’)_gV5(r0I) Rr’) (A1.6)
rII R

eller

r + (r B
T — ° 0

(i)ii i+g(rj
‘

Flyttes snittet nu ud imod indgangen, passerer man først parallelmod—
standen r, så seriemodstanden r og endelig parallelmodstanden

0B’(jfr. fig. A 1.1), dvs. B. kan skrives:

r ÷ (r B
B1 = (1g(r°

Rr’)
r+ r)II RB (A1.8)

R kan bestemmes som d22/(lim A for R2-’-’), men kan også findes på en
måde, der ligner den, der blev anvendt for B.. Besultatet er:

r ÷ (r (r + (B uR )))
B— n x B i

Ro — i + g(rJj (r+ (RBuH1)))
r0 c

Fig. A 1.2

(A1.9)



Modstanden (rI ) er den impedans, der ses fra s—knudepunktet

id imod generatoren. Som demonstreret for B. giver den direkte betragt—

ung bedre indsigt i problemet og fØrer dermed til resultater, der er

simplere at fortolke. Ved anvendelse af determinantmetoden skal der der

imod adskillige intelligente omskrivninger til for at bringe resultatet

på samme overskuelige form.

Som det fremgår af afsnit 3.1, har man kun behov for eksakte form

ler i ekceptionelle belastningssituationer.

A2 Fælles—gate og fælles—basis trinet

rd
Fig. A2.1 gengiver mid

2
delfrekvens—småsignalmodel

x len af fælles—gate trinet

qmvgs
d fl + (jfr. fig. 3.2.1 a-b).

V1 R5 V5 R0 R2 V2 Idet styrespændingen

+ [ — Vg5 er lig med indgangs—

g g spændingen V med modsat
5 0—’

i
fortegn, bliver Kirchhoffs

R = RDII R2 strØmlov for knudepunkter

R0 ne i og 2;

Fig. 4 21

V—E V V-V

kn.i;
ii 1 2 V =0

R1 R3 r m i
(A2.l)

‘2
i V2

knp. 2; r
— gV1 + i—- = 0

d D

Eller på ordnet form;

(—+-+--1-+g) -j

= (A2.2)

V2 0



A5

\Tja matricens determinant og underdeterminanter samt efter passende
udregning og reduktion finder man:

d12 +

A=
E = —

— 0 (A2.3)
i + + g) + —i— (o+ R’ +

V A (4 r)RD

A = = - =

- i +

(A2.)

(A kan også findes som lim A for 0 -*0)v VO i

r+R’ii i d D
0i=limd ‘sI i+gr (A2.5)

md

BO
= lim R1 (rd+ gr(R1lj R0)) CAP.6)

Placeringen af r på fig. 3.2.ld gØr, at de tilsvarende beregninger

bliver så komplicerede, at de falder uden for rammerne ad denne tekst.

For en ordens skyld anfØres resultaterne fra de eksakte beregninger
dog på næste side.
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A3 Fælles—kollektor trinet

+

v2

RE= RII R2

Fig. A 3.1

Fig. A3.1 gengiver middelfrekvensmodellen af fælles—kollektor trinet
(jfr. fig. 3.3.lc—d).

Her kunne man også lægge knudepunktsligningerne til grund for analy
sen og finde løsningerne ved hjælp af determinantmetoden, men det giver
dog stØrre indsigt at anvende ækvivalentfornminger.

For beregning af B. kan man således ækvivalere hele kredslØbet til
hØjre for r med en modstand af stØrrelsen (1+B)(r U BE’) se fig. A3.2.
Herefter kan man for B. umiddelbart aflæse:

i

= B3(r+ r 1kr5+ (1+S)(r II Hr’))) (A3.

For beregning af A
vo

kan æan herefter i fig.

+ A3.2 omforme kredslØbet

til venstre for r i tov 5

2 tempi, idet man fØrst

— erstatter elementerne

B1 og HR med deres Theve—

ninækvivalent

= E1P/(R1+ HB) og

B’ = B1 RB og derpå er

statter elementerne E’

= R8111 R82 *1

R1 (Omformning ikke
anvendelig for R0)

Fig. 4.3.2
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A

Ved bestemmelse af B kan man tænke sig belastningsmodstanden B2
udskiftet med en hjælpespænding E* hvis afgivne strøm 1* bestemmes nr
den virkelige signalgenerator E1 på indgangen er erstattet af en kort
slutning. R er de lig med E*/I*. Idet hele kredslØbet til venstre

for r atter kan ækvivaleres med modstanden B’, jfr. (A3.3) bliver kreds—
lØbet som vist på fig. A3J:

Man finder:

= rB - n+

E*

Fig. A.3.4

dvs.

* *

r jR
+ (i+) rE+rt

o E

* r 1-B” r +r j (r +R jj B
rjjBl rjjRlj ii x i BB

o E” 1+ o E

(A3.

(A3.

(f-.





Stikord.

Afkoblingskondensator 52, 56

Bootstrap-kobling 86

Cefftilnærmelsen 61
CTR 93
CI’B, diskussion 99

Darlingtnn—kobling 88
DB
Differens forstærker 92
Differensforstærker; kontantstrdnsfØdet 100
Differensforstærkning 92
Differenskorcoonent 96
Dominant knækfrekvens 55

Egenkaaoiteter 61
Emitter—fØlger 40
Ersitter—koblet differensforstærker 914

Frekvensrespons 65
Fælles—basis grundtrin 32, 1414, Ah
Fælles—dram grundtrin 39
Fælles—sititter grundtrin 23, )i)4, 72, A
Fælles—gate grundtrin 32, Ah
Fælles—kollektor grundtrin 39, 1414, 7)4, A
Fælles—source grundtrin 23
Fælleskomponent 96
Fællessignalforstærkning 93
Fællessignalundertrykkelse (flv9B 93

Grænsefrekvens 15, 16, 83
Grænsefrekvens; nedre 146, 71
Grænsefrekvens; Øvre 65, 72

h—parazseter andel 6
Hvilepunkt; felteffekttransistor 11
Hvilepurrkt; transistor 9Hybrid—tr model 6
HØjfrekvensornråde i6

Indgangsimpedans 17, 85

Kaskodeforstærker 76
Knækfrekvens 55Knækkurveap-oroximation 148
Koblingskondensator 145, 56
Kortslutningstidskonstant 59, 71

Lavfrekvensområde 15
Logaritmisk Frekvensakse 148



4iddslfrekvensområde 15

1iller—kapacitet 23, 6b

4iller—tilnærrnelsen 6

4illerfaktor 23

viillers duale sætning 21

‘lillers sætning 20

3måsignaldrift 2

Småsignalforstærker 2

Bource—fØlger 40

Spændingsforstærkning; EMK— 17

Spændingsforstærkning; indre 28

Spændingsforstærkning; terminal 17

Spændingsfglger 8s

Strømforstærkning 18

StØrrelsesfunktion 46

Tidskonstant 50

Tidskonstanter ved inspektion 70

Tomgangstidskonstant 59, 72

Transientrespons 65

Trinsvar
)49

{Jdgangsimpedans 17

Vinkelfunktion
147

Ækvivalensdisgrsm; diode 14

Ækvivalensdiagrsit; felteffekttransistor 8

Ækvivalensdisgrsxs; transistor 6



HOVEDSTIKORDSREGISTER DEL SID!

AC—ækvivalensdiagrsis 3
Acoeptoratomer
Afkoblingskondensator 3 2

- 14 52,5
Afskæringsområde 2 1
Afskåret transistor 3
Aktivt arbejdsområde 2
Aluminium
AN—detektor
Antimon 1
Arbsjdslinie 1 2

- 3
Arbejdslinie; dynsmisk eller AC 3 I
Arbejdslinie; statisk eller DC 3 12, 2
Arbejdslinie; styretransistor 3 5
Arsen 1
Avalanche—multiplication effect 2 2:

Basis 2
Basisbredde—aodulation 2 18, 19, IH
Basisbredde—modulationsfaktoren 2 3
Basisdiffusionskapacitet 2 3
Basistransportfaktor BTF 2 Al
Bipolær transistor 2
Bipolær transistor; opbygning 2
Boltzmann konstant 1
Boltzmann—relationen 1 16, 25, A
Bootstrap 3
Bootstrap kobling 14 8€
Bor 1

CMBB 14 9

Darlingtonkobling 14 &
DB l
DC—akvivalensdiagrsm 3 11
Depletion type 2 56
Disisantstruktur 1
Dielectricitetskonstant 1 21
Differensforstærker 14 92
Differensforstærker; konstantstrafodet 14 loc
Differensforstærkning 14 92
Differenskomponent 14 96
Diffusionskapacitet 1 23

— 2 31,A11
Diffusionskonstant 1 9
Diffusionslængde 1 16
DiffusionsstrØm 1 9, 16
Diode—modstandsnetværk 1 145
Diodedetektion 1 lii
Diodekapaoitet 1 20
Diodekarakteristik 1 18, 27
Diodekompensation 3 56
Diodemodel 1 29
DiodestrØm 1 17



DEL SIDE

odetyper. 1

scortion £actor 3 Ah

)bbeltensretning 1 140

)noratomer i 8

)tering i 6

ain 2 53

ainstrØe; JFET 2 67

ainstrØm; MOSFET 2 59, 6i

iftstrØm i 6, 9

rnaniisk arbedslinie 3 13

rnamisk gate—source kapacitet 2 714

(namisk konduktans 1 29

,rnamisk strØmoverfØringskarakteristik 3 14

arly—effekt 2 19

cers—Moll ligninger; spændingsstyret 2 Ah

bers—Moll ligninger; strmstyret 2 A6

bers—Moll model; spændingsstyret 2 i8

bers—Moll model; strømstyret 2 A7

bers—Moll modellen 2 Al , Ah

ffektforhold 3 19

ffektforstærkning 2 9

ffekthyperbel 3 65

fterledningatid 1 214, Di

genkapaoiteter b 61

insteins relation 1 9, Al

lektrisk feltfordeling i 12

lektronkonoentration i 11

lektronvolt i b

lektrostatisk potential i 12

mitter 2 2

mitterfØlger
4 140

mitterkoblec differensforstærker 14 914

bnittarvirkningsgrad 2 25, A8

nhancement type 2 56

nkeltensretning i 37

:nsretning i 37

asretterdiode i i

‘aststofdiffusion 1 314

elteffekttransistor 2 i , 52

‘orakydningsstrøm i Dl

orspændingsbidrag i 28

orspændingskurve 3 25

orstærker; klasse B 3 146, 148

orstærker; komplementær klasse B 3 38

orstærker; BC—koblet 3 10, 23

orstærker transformatorkoblot klasse A 3 36

iorstarker; udgangs— 3 35

iorayningsspænding 3 52

?orsyningsspanding; optimal værdi 3 17, 52

‘ortegn 2 3

fosfor i 7

fotodiode i i

Prekvensafhængighod 2 37



DEL SIDE

Frekvensresponse 4 6
Freamedatomer
Fremstillingsteknik i 31
Fri elektroner 1
Fri ladningsbærere 1 5
Fuld udstyring 3 5
Fælles—basis grundtrin 14 32,41#,Aï
Fælles—basis kobling 2
Fælles-dram grundtrin 14 314
Fælles—emitter grundtrir’ 14 23,4h,72,A1
Fælles—emitter kobling 2 8,ic
Fælles—gate grundtrin 14 32,A14
Fælles—kollektor grundtrin 14 39,4b,74,A7
Fælles—source grundtrin 14 23
Fælleskomponent 14 96
Fællessignalforstærkning 14 93
Fællessignalundertrykkelse CIfflR 14 93

Gain-båndbredde produkt 2 39
Gallium 1 7
Gate 2 53
Gate—kanal kapacitet 2 58
Gennembrudseffekt 1 19
Gennembrudseffekter 2 23
Gennembrudsspænding; JFET 2 69
Germanium 1 3
Grafisk analyse 1 26

—

— 3 2,A1
Grafisk diaensionering 3 i4,214,28
Grænsefrekvens 2 39

- 14 16,83
Grænsefrekvens; nedre 14 116,71
Grænsefrskvens; nedre halv—effekt 3 51
Grænsefrekvens; Øvre 14 65,72
Grænsefrekvens; Øvre halv—effekt 3 51

h—parsmeter model 4 6
h—parsiseter modellen 2 28,42
h—parsmetre 2 42
Halvledere 1 3
Harmonisk forvrængning 3 Al
Hulkoncentration 1 11
Huller 1 14
Hvilebidrag 1 28
Hvilepunkt 1 28

- 3 3,13
Hvilepunkt; felteffskttransistor 14 11
Hvilepunkt; stabilisering 3 57
Hvilepunkt; styretransistor 3 53
Hvilepunkt; temperaturafhængighed 3 22
Hvilepunkt; transistor 4 9
Hybrid—n —model 14 6
Hybrid—r—modellen 2 28,33,Bk
Hybrid—r—modellen; bestemmelse af 2 46
Hybrid—s—modellen; komplet 2 36



DEL SIDE

lØjeffekt—odgangstrin 3 35

lØjfrekvensegenskaber 2 28

lØj frekvensområde 11 16

lØjniveauinjektion 2 25,110

:mpuls drift 3 67

:ndgangsiapedans 14 17,85

:ndgangskarakteristikfelt
.•

2 10,114

ndgangstidskonstant 2 51

Endhyldningskurve i 142

ndium i 7

[njektionskapacitet 2 Ali

Lnversion; MOSFET 2 55

[nverteret drift 2 3,13

Lonladning i 12

[solatorer i 3

IFET 2 52,66

analprofil 2 57
Kapseltemperatur 3 63

Karakteristikfelt; fælles—basis 2 i6

Karakteristikfelt; fælles—emitter 2 10

Kaskodeforstærker 14 76

Kinetisk energi i 12

Klasse B forstærker 3 148

Klasse B forstærkere 3 1411

Klirfaktor 3 Ali

Knækfrekvens b 55
Knækkorveapproximat ion 14 118

Knækspænding i 17,27

-

2 15

-

3 ii

Koblingskondensator 11 145,56

Kollektor 2 2

Kollektortab 3 146

Kontaktpotential i ih

Kontinoitetsligningen 1 53

Kortslutningsparsmetre 2 311

Kortslutningstidskonstant 11 59,71

Kovalente bindinger i 4

Korvesyntese i hi5

Ladningsbærere i 14

Ladningsbærerkonrentration i ii

Ladningskontrolrelationen i 01

Ladningskontrolrelationer 2 30

Ladningstransport i 17

Lavfrekvensområde b 15

Lavineeffekt i 19

Lavinemultiplikationseffekt 2 23

Lavniveauinjektion i 15

Ledere 1 2

Lederetning i ih

-

2 3

Ledningsevne i 6



DEL SIDE

Legering i 31
Levetid 1 2
Logaritmisk frokvensakse 11
LØsrivelsesenergi i

Iiajoritetsladningsbærere 1 114,B1
Middeifrekvonsområde 11
Middellevetid 1 23,30,B3
Middelrokomtinationstid 2 29
Miller—kapacitet 11 23,611
Millerfaktor 14 23
Millers sætning 11 20
Minoritetsledningsbmrere i 15,Bi
Mobilitot i 6
Modstand 1 6
Modulationsgrad 1 112
MOSFET 2 52,53
Mætningsområde 2 12
MætningsstrØa i
Mættet transistor 3 11

N—kanal type 2 56
N—type halvledere 1 7Normal drift 2 3NPN—transistor 2 2
Nå—igennem effekt 2 23

Overfladekrybestrgmae 1 18
Overføringskarakteristik 3 11
0verfringskarakteristik; JFET 2 68
OverfØringskarakteristik; MOSFET 2 611
Overgangsforvrængning 3 110,113,55
Overskudskoncentration i i6

P—kanal type 2 65
P—type halvledere 1 8
Pinch—off spænding 2 56
Pinch—off; over 2 62,68
Pinch—off; under 2 62,67
FN—overgang i 10
PNP—transistor 2 2
Potential i 12
Potentialbarriere i 12
Potentialfordeling 2 5Punch—through effect 2 23

Randkoncentration i 16
RC—udglatning i 37,112
Rekombination i 5Reverse recovery time i 26
Rippiefaktor i 38
Nusiladning i 12
Nuisladningskapacitet i 20

— 2 Ali
Rumladningskoncentration i 12



DEL SIDE

luisladningsznne I 12

lumladningszonens udstrækning 1 Cl

ekundært gennembrud 3 65

iilioium 1 3

iaåsignaltidrag 1 28

imåsignaldrift 2 27

-

8 2

iaåsignslforstærker b 2

lmåsignslforstærkning 3 2

3aåsignalaodel 1 29

-

2 27

Småsignalmodel; FET 2 76

3måsignalækvivalent 1 29

3DAE—speoifikationer 3 68

SDAE—specifikatinner; impuls drift 3 67

Source
2 53

Source—flger
14

Specifik ledningsevne i 6

Specifik modstand 1 3, 6

SpidsstrØm 1 38

Spændingsforstærkning 2 8

Spændingsforstærkning; “ulinear” 3 5

Spændingsforstærkning; EMK— 14 17

Spændingsforstærkning; terminal— b 17

Spandingafølger b 85

Spændingsstabilisering 1 1.14

Spmndingsstyret strØnventil 2 1

Spændingsstyring 3 6, 8

Spændingsforstærkning; intern b 28

Spmrreretr.ing i 15

-

2 3

SpærrestrØm i 15

Statisk srbedslinie 3 18,21.

Statisk kapacitet 2 58

Stigtid
b 67

Storsignalanalysa 1 26

Storsignaldrift 2 27

Store ignalforstærkning 3 2

Storsignalaodel 2 2741

Strøaforstmrkning 2 7,2b,3D

-

3 b

-

b iS

StrØaforstmrkning; frekvansafhangighed 2 37

Strmforstærkningsfaktor 2 A9

Strçtastyret strØavantil 2 1

StrØmstyring 3 b

StrØmtæthed 1 9

Stdionisstion
1 19

Strrelsasfunktion b 1.6

Substrat
2 53

Tamparmtursfhænighed 2 7,25

Temperaturafhængighed; FET 2 69

Temperaturafhængighed; hvilepunkt 3 22



DEL SIDI

Termisk excitatien
Termisk instabilitet 3 6Termisk ligevægt

3 5’Termisk medstand 3 6iTermisk run—away 3 70,7.Thevenin
3 2Tidskonstant b 51Tidskenstanter ved inspektien 14

Temgangstidskenstant 4 59,71Transientrespense 14 6Transistervirkning 2 51Transittid 2 29,3Transkonduktans 2 31 ,BETranskendulçtans; EET 2 77Transkenduktans; MOSFET depletien type 2 77Transkenduktens; MOSFET enhencement type 2 79Trenskenduktans; JFET 2 79Trinsvar
ii 149Tunneldiede 1 1

Udgangseffekt 3 145Udgengsimpedans b 17Udgangskarakteristikfelt 2 10,B1Udgangskarakteristikfelt; JFET 2 67Udgengskarekteristikfelt; MOSFET 2 62,614Udgengskenduktans; EET 2 77,79Udglatning 1 37,52
Udglatningstidskenstant 1 52

Varakterdiede 1 2,22Vinkelfunktien 14 57
Virkningsgrad

3 56Værtsatomer 1 7

Y—parszeetre
2 3)4

Fenerdiode 1 1 ,20,55
Eenereffekt 1 19Eenerkarekteristik 1 19
Eenerspænding 1 19

Ækvivalensdiegrsn; AC 3 12Ækvivalensdiagrsis; DC 3 11Ækvivslensdiagrsis; diede 14 14Ækvivalensdiagrem; felteffekt transister 14 8
Ækvivelensdiagrsxn; trensister 14 6




