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От редактора перевода

Звукотехника является одной из областей массовой технологической деятельности,
при которой средствами электроники осуществляется обработка, накопление и рас-
пространение в электрической форме сигналов звукового диапазона частот. Современ-
ная звукотехника направлена на удовлетворение потребностей человека в знаниях,
культуре, образовании. Благодаря повсеместному распространению звукотехнических
устройств в сочетании со средствами массовой аудиовизуальной информации и комму-
никации формируется та содержательная часть окружающей человека искусственной
акустической среды, которая оказывает, как правило, позитивное рациональное и
эмоциональное воздействие на людей (независимо от национальности, места жи-
тельства, профессии, возраста).

Несмотря на триумфальное шествие многопрограммного телевидения, бурное
развитие видеоиндустрии (только за последнее десятилетие вошли в быт слова:
видеомагнитофон, видеопроигрыватель, видеокамера), позиции звукотехники по-преж-
нему прочны. Мировой выпуск разнообразных звукотехнических изделий достигает
сотен миллионов единиц в год, а в каждом из упомянутых выше видеоустройств есть
звуковой канал. Более того, в связи с процессом массовой компьютеризации в будущем
многие виды человеческой деятельности будут связаны с интенсивными визуальными
нагрузками в ходе работы с персональными ЭВМ. После работы далеко не каждый
станет отдыхать, глядя на очень похожий на дисплей ЭВМ экран домашнего телеви-
зора, даже если этот экран будет давать изображение высокой четкости. Поэтому
способность «мягкого», информационного и эстетического звукового воздействия, не
препятствующего другим видам человеческой деятельности, определяет долгосрочные
перспективы развития для звукотехяики как весьма благоприятные.

Массовое применение, одинаковое назначение и общие принципы функционирова-
ния звукотехнических устройств означают, что научно-технические, учебно-методи-
ческие и справочные сведения о звукотехнике с одинаковым успехом могут быть как
созданы, так и использованы в любой стране мира.

Настоящая книга как раз и содержит в себе обобщенный опыт мировой схемо-
техники звуковых устройств, представляет собой развернутое, систематическое изло-
жение «электронной» звукотехники, т.е. физических принципов; методов расчета и
особенностей построения электронных схем, каскадов, узлов; законченных устройств
и систем, предназначенных для усиления, обработки, передачи и записи электрических
сигналов звука.

Автор книги П. Шкритек принадлежит к представителям западноевропейской
немецкоязычной звукотехнической птколы, которая имеет известные традиции с начала
нашего столетия. Наряду с всесторонним, систематическим рассмотрением основных
аспектов аналоговой звукотехники автор методически удачно изложил сравнительно
новые и весьма актуальные принципы функционирования и реализации цифровых
звукотехнических каскадов, устройств и систем, нашедших широкое применение лишь
в течение последнего десятилетия.

Несомненные методические достоинства, широта охвата материала, современный
уровень, обширный иллюстративный материал, достаточно доступный, но в то же
время строгий уровень изложения широкого круга схемотехнических решений делают
данное «Справочное руководство...» пригодным как для повседневного использования
в аудитории профессиональных читателей (инженеров-разработчиков), так и для
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преподавателей, аспирантов, студентов вузов и техникумов, подготовленных радио-
любителей, а также многих потребителей, кто хотел бы расширить и углубить свои
знания в современной звуковой схемотехнике.

Начинается книга с изложения общих положений системотехники, кратких, но
необходимых сведений из теории линейных и нелинейных электрических цепей, основ
радиотехники, необходимых для расчета режимов работы, определения различных
видов искажений и шумов в типовых активных и пассивных элементах электронных
схем. Основной объем книги уделен глубокому энциклопедическому изложению прин-
ципов расчета, построения и функционирования звуковых усилительных схем самого
различного назначения на биполярных и полевых транзисторах, на операционных
усилителях. Это и понятно с практической точки зрения, ведь усилитель является
самым распространенным элементом в звуковой схемотехнике. Прогресс в радио-
технике, вычислительной технике и микроэлектронике способствовал появлению и
массовому распространению цифровой технологии обработки информации сначала
в профессиональной, а затем и в бытовой звукотехнике. Заинтересованные читатели
увидят в книге развернутое изложение основ цифровой обработки звуковых сигналов,
а также описание ряда новых звукотехнических устройств и систем, таких, как лазерные
проигрыватели цифровых компакт-дисков, цифровые магнитофоны, цифровые звуко-
вые процессоры, цифровое радиовещание.

Особый практический интерес для реализации звукотехнических устройств пред-
ставляют разнообразные справочные сведения и программы расчета для персональных
ЭВМ, приведенные в многочисленных приложениях к данной книге.

При переводе были полностью сохранены обозначения и буквенные индексы,
принятые автором. Можно отметить существенное влияние англоязычной терминоло-
гии на стиль изложения в оригинале книги, что лишь подтверждает интернациональ-
ный характер современной звукотехники (хотя и осложняет работу переводчика
и редактора необходимостью трехъязычного обращения).

Перевод книги выполнен И. Д. Гурвицем. Редактор перевода выражает глубокую
благодарность Н. С. Нестеренко за внимательное критическое прочтение рукописи
перевода, проработку математического аппарата и имеющихся в книге программ,
а также за составление предметного указателя.

А. С. Городников



Предисловие автора

Современная звукотехника развивается в двух основных направлениях. Во-первых,
это все более расширяющееся применение интегральных схем и, во-вторых, исполь-
зование цифровой техники не только для управления и регулирования, но и для
передачи сигналов. Современные способы передачи и записи звука, реализованные,
например, в системе компакт-диск, потребовали аналоговых усилителей с весьма
высокими показателями качества: динамическим диапазоном до 100 дБ и коэффициен-
том нелинейных искажений около 0,002%. Управляющие звенья, где все чаще исполь-
зуются средства цифровой техники,- это такие электронные устройства, как, например,
переключатели, регуляторы громкости, тембра и т. п. Быстро прогрессирующие возмож-
ности интегральной схемотехники прежде всего используются в указанных областях.

Совершенствующиеся методы анализа звукотехнических схем позволяют вскры-
вать все новые причины, приводящие к искажениям при воспроизведении. Решающую
роль при анализе электронных схем звукового оборудования играют расчеты и моде-
лирование на ЭВМ, а при конструировании-машинное проектирование. Значителен
прогресс и в технике звукотехнических измерений. Только благодаря новым методам
и средствам измерений стало возможным объективное подтверждение самых раз-
личных эффектов, предсказуемых на основе расчетов. В качестве примера здесь можно
упомянуть «динамические интермодуляционные искажения».

Исходным материалом для настоящей книги послужил многолетний опыт лабора-
торного практикума со студентами по курсу «Звуковая техника», а также собственные
исследования в этой области. В книге изложены основы звукотехники, описаны
возможности практической реализации всевозможных схем, но она не является
сборником готовых схем, рекомендуемых для воплощения в конкретных устройствах.
Автором сделана попытка на конкретных примерах охарактеризовать современную
схемотехнику звуковых устройств и показать, что большинство воспринимаемых на
слух видов искажений звучания могут быть заранее предсказаны на основании анализа
схемных решений и, следовательно, объяснены.

Книга адресуется широкому кругу читателей-от радиолюбителей, интересы кото-
рых не ограничиваются только реализацией звуковых устройств по готовым схемам,
до профессиональных разработчиков звукотехнической аппаратуры.

В начале книги кратко изложены некоторые положения системотехники. Этим
автор подчеркивает ее роль и значение, которые специалисты-звукотехники, увы, не
всегда отмечают. Здесь можно упомянуть связь между амплитудными и фазовыми
частотными характеристиками систем, с одной стороны, и временными свойствами-с
другой, взаимозависимость параметров систем с обратной связью, сущность и влияние
на конечный эффект нелинейных искажений, шума и т.д. Один из центральных
вопросов, которому в книге уделено достаточно много места,-схемотехника предвари-
тельных и оконечных усилителей звуковых частот, переключателей в звуковых цепях,
регуляторов тембра. Приведенные расчетные формулы позволяют проводить простые
и несколько усложненные расчеты элементов схем с помощью калькуляторов и персо-
нальных ЭВМ, получать результаты в виде таблиц или графиков. Отдельный раздел
посвящен схемам пороговых и компандерных шумоподавителей. Что касается цифро-
вых устройств, то их схемотехника более подробно рассмотрена на примерах системы
записи и воспроизведения звука на компакт-диске, цифровых управляющих и инфор-
мационных звуковых интерфейсах. В приложениях приведены основные параметры



8 Предисловие автора

некоторых звукотехнических систем и перечни их элементов. В заключительной главе
приведены программы на языке Бейсик для расчетов и проектирования схем на ЭВМ.
За разработку этих программ автор выражает благодарность инженеру Роберту
Мессаросу.

Особую благодарность автор выражает всем фирмам, которые, предоставив свою
техническую документацию, комплектующие изделия и отдельно собранные устройст-
ва, в значительной степени способствовали выходу книги в свет. Ограниченный объем
книги и ее разделов не позволил со всей полнотой осветить все относящиеся к теме
вопросы, некоторые из них рассмотрены в самых общих чертах. Объяснением здесь
может служить стремление автора удержать объем книги в разумных пределах.

П. Шкритек



1. Введение

Звукотехнические устройства предназначены для преобразования акустических
сигналов в электрические, их обработки и обратного преобразования в звуковые.
В книге рассмотрены преимущественно аналоговые устройства обработки сигналов
в полосе звуковых частот от 20 до 20000 Гц.

На рис. 1.1 в общем виде показана структурная схема системы звукопередачи, на
которой в виде отдельных блоков выделены устройства, описываемые в книге. В начале
любой системы звукопередачи, как правило, находится предварительный усилитель,
основные назначения которого-увеличить уровень входных сигналов и согласовать
выходное сопротивление источника и входное сопротивление усилителя. Далее после
переключателя источников сигналов следуют устройства индивидуальной обработки
сигналов, коррекции частотной характеристики и, наконец, оконечные мощные усили-
тельные каскады, которые увеличивают мощность сигналов на выходе до уровня,
достаточного для возбуждения выходных электроакустических преобразователей.
Условные обозначения основных элементов электрических схем рассматриваемых
устройств приведены в Приложении А5. В Приложении А6 указаны уровни сигналов на
входах и выходах некоторых электроакустических устройств; в Приложении А7 даются
электрические и конструктивные данные ряда соединительных элементов, используе-
мых в звукотехнике.

При обработке сигналов в электронных звуковых устройствах стремятся по
возможности более полно сохранить содержащуюся в сигналах информацию. При
этом объективная оценка качества звукотехнических устройств осуществляется по
следующим основным показателям:

• линейные искажения (неравномерность амплитудно- и фазо-частотной характе-
ристик),
• нелинейные искажения и паразитная модуляция (появление новых составляющих

Рис. 1.1. Обобщенная структурная схема звуковых устройств, рассматриваемых в книге.
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в частотном спектре сигнала, вариации уровня и частоты передаваемых сигналов -
детонация),
• относительный уровень помех (отношение сигнал/помеха).

Минимальные требования к этим показателям для бытовых электроакустических
устройств высшего класса качества (Hi-Fi) определены национальным стандартом
ФРГ DIN 45500 (Приложение А8). Ориентиром же при разработке новых устройств
должны служить параметры, доступные цифровым звукотехническим устройствам.
Так, например, в цифровых 16-разрядных звуковых системах, к которым, в частности,
относится система оптической звукозаписи на компакт-диск, отношение сигнал/шум
достигает 96 дБ, а коэффициент нелинейных искажений при максимальном уровне
сигнала составляет около 0,0015%. Существует целая группа бытовых электроакусти-
ческих устройств пониженного класса качества (так называемых «недорогих»), к кото-
рой относятся миниатюрные кассетные магнитофоны (типа Walkman), простые авто-
мобильные радиоприемники, но и к ним требования в отношении качества звуко-
воспроизведения также быстро возрастают.



2. Линейные системы

Цель широко используемых методов обработки звуковых сигналов состоит в том,
чтобы по возможности более полно сохранить содержащуюся в сигналах информацию,
о чем упоминалось выше. Прежде всего это касается формы сигнала во времени и его
спектрального состава. В общем виде система звукопередачи может быть представлена
структурной схемой, изображенной на рис. 2.0.1.

Взаимосвязь между выходными и входными величинами системы описывается
передаточной характеристикой. Для сохранения при обработке исходных свойств
электрического сигнала принципиально необходимо, чтобы передаточная характерис-
тика системы была линейной («линейная система»). Особенностью линейных систем
является то, что они не вносят в выходной сигнал новых по сравнению со входным
сигналом спектральных составляющих (гармоники, комбинационные составляющие).

Ниже мы будем рассматривать непрерывные во времени (аналоговые) сигналы и
системы, передаточные свойства которых во времени не изменяются (инвариантные
системы).

Рис. 2.0.1. Обобщенная структурная
схема системы звукопередачи.

2.1. Представление сигналов в частотной области

Используемые для описания передаточных свойств частотные характеристики,
строго говоря, справедливы лишь для инвариантных во времени систем. В случае
линейной передаточной характеристики входной сигнал можно разложить на отдель-
ные спектральные составляющие (например, на гармонические составляющие с по-
мощью преобразования Фурье), рассчитать для каждой составляющей усиление и сдвиг
по фазе (влияние канала передачи), а затем суммировать из них выходной сигнал. Если
известна передаточная функция для каждой частотной составляющей, то можно
рассчитать спектральную и временную формы суммарного выходного сигнала при
любом его виде на входе системы [2.1].

Вместо рассмотрения во временной области таких параметров, как напряжение
u(t), ток i{t), импульсная G (г) и переходная a (г) характеристики системы передачи и т. д.,
часто используется анализ систем в частотной области, который проще первого и более
нагляден. Взаимосвязь между временной функцией /(<) и ее отображением в частотной
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области F_ однозначно характеризуется преобразованием Фурье-Лапласа (см. литера-
туру к разд. 2.8)

(2.1.1)

Рассмотрим, как преобразование Лапласа F_(p) используется для расчета временной

функции сигнала f(t). Сначала рассчитывается отношение выходной величины Y ко

входной Х_ для комплексной частоты р = а + /со

(2.1.2)

Затем после простой подстановки

(2.1.3)

получают так называемый «комплексный вектор»

(2.1.4)

Его модуль Я (со) характеризует амплитудные свойства системы передачи, а аргумент
(фаза) ф (со) - разность фаз между входным и выходным сигналами, представляющими
собой гармоническое колебание с частотой /= со/2я. (При этом сигналы У(/со) =

= У(ш)е'ф»'(В'и Х(/со) = X(a>)ei4''m'также характеризуются своими комплексными векто-
рами.) Таким образом, можно однозначно определить амплитуду У(со) и фазу сру(со)
сигнала любой частоты со = 2nf.

Ток, напряжение, полное сопротивление (импеданс)

Взаимосвязь между током и напряжением в двухполюснике определяется импедансом

цепи Z(p) или его обратной величиной-проводимостью (адмитансом) Y(p) = l/Z(p)

(2.1.5)

где Z(p) = R- для активного сопротивления (резистора) R, Z{p)=pL~ для катушки
индуктивности L, Z{p) = 1/рС—для емкости (конденсатора) С, ар = /со-оператор или
единичный вектор.

Теперь взаимосвязь между напряжением, импедансом и током приобретает вид

(2.1.6)

Здесь Z(/co) = /?-для активного сопротивления R, Z(j(a) =/coL для индуктивности L,

Z^ljw) = 1//С0С-ДЛЯ емкости С.

(Для функций t/(/?), 1(р) и соответственно t/(/co) и /(/со) справедливы те же линейные
взаимозависимости, что и для временных функций, например уравнения Кирхгофа для
расчета токов и напряжений в разветвленных цепях.) Например, импеданс катушки
индуктивности Z{p) = pL и

(2.1.7)

в случае гармонических сигналов имеет модуль Z = 2nfL. пропорциональный частоте,
и постоянный сдвиг фазы ф на 90°. Выражение для тока имеет вид
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(2.1.8)

а напряжение

(2.1.9)

Таким образом, временная функция напряжения

имеет частотно-зависимую амплитуду О = infLIvi постоянный сдвиг фазы относитель-
но тока на 90°, который не зависит от частоты, ф„ = ф ; + 90°.

Значения импедансов Z(p), и соответственно Z(/co), для основных пассивных
элементов схем приведены в таблице на рис. 2.1.1. Вместо модуля (амплитуды) и
аргумента (фазы) в комплексных выражениях фигурируют активная и реактивная
составляющие. Выражения импедансов Z(/co) и адмитансов Y(j(o) принимают вид

(2.1.10)

где R-активное сопротивление, Х-реактивное сопротивление (реактанс), G-активная
проводимость и В -реактивная проводимость. Подставляя Z = \/Y, получим и другие
выражения этих взаимозависимостей

4

(2.1.11)

2.2. Амплитудно- и фазо-частотная
характеристики

В комплексном виде передаточная функция Н(р) определяет зависящее от частоты
отношение выходной величины Y{p) ко входной Х_{р), одновременно характеризуя их
амплитудные и фазовые значения:

(2.2.1)

Нулевыми считают такие значения р, при которых функция Н(р) = 0, т. е. когда
числитель равен нулю или знаменатель-бесконечности. И наоборот, полюсами
называют такие значения, при которых функция Щр) -* со, т. е. когда знаменатель
становится равным нулю или числитель стремится к бесконечности.





16 Глава 2

Частотные свойства передаточной функции Н(р) известны из теории цепей. Эти
свойства и определяют возможности физически' реализации схем. Так, например,
условие стабильной работы схемы (отсутствие самовозбуждений) состоит в том, что
описывающая ее передаточная функция Н_{р) не должна содержать полюсов
Pi = CTi + .М- с а ; > 0 (т. е. значений в правой комплексной полуплоскости р). Для
гармонических сигналов с частотой со или / передаточная функция //(/со) задается
амплитудой | / / | = //(/) и фазой ср (/). Угол ср = сра — сре характеризует сдвиг фаз между
входным (с любым начальным фазовым утлом фе) и выходным сигналами со своим
фазовым углом сря.

Передаточная функция f£(p) или //(/со) однозначно определяет амплитудно-частот-
ную характеристику (АЧХ) H(f) или #(со) и фазо-частотную характеристику (ФЧХ)
ср (/) или ср (со):

(2.2.2)

где Re (//)-действительная составляющая, a Im (H)-реактивная (мнимая) составляю-
щая функции //(/со). Их выражения, для примера, приведены в таблице на рис. 2.3.1.
(Далее в книге реальные полюсные и нулевые значения 1/т; в функции Н_(р) представле-
ны эквивалентными граничными частотами со,- = 1/х(, что, строго говоря, некорректно.
Правильнее было бы обозначение 1/т; = at. Автор сохранил первое обозначение в связи
с тем, что оно более наглядно и чаще встречается в соответствующей литературе.)

При расчетах цепей передачи, состоящих из нескольких последовательных звеньев,
суммарная амплитудно-частотная характеристика цепи Н получается умножением
характеристик ее звеньев //,-, а фазо-частотная характеристика ср суммированием
фазовых характеристик звеньев ср;:

(2.2.3)

В линейных системах передаточные свойства определяются только передаточной
функцией Я и не зависят от способа реализации схемы (см. верхнюю строку таблицы на
рис. 2.2.1). На практике, однако, необходимо учитывать некоторые свойства физи-
ческих элементов схемы. (К ним относятся, например, допустимые пределы отклонения
номиналов, паразитные емкости, активные сопротивления проводов катушек индуктив-
ности.) С учетом этих факторов оказываются различными эквивалентные схемы
сходных цепей и устройств, и, как следствие, различными оказываются их реальные
передаточные функции.

2.3. Коэффициент передачи

Модуль, или действительная составляющая передаточной функции //(со) или //(/),
задается обычно в логарифмическом масштабе и называется коэффициентом передачи
Н*. Снижение Н и соответственно Н* с увеличением частоты относительно значений на
опорной частоте называется ослаблением (иногда его называют потерями затухания).

Передаточная функция по току или напряжению
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Рис. 2.3.1. Передаточные функции и их параметры на примере фильтра НЧ 1-го порядка: схемы
фильтра (а), параметры передаточной функции (б), диаграмма Боде для модуля и аргумента (в),
сдвиг фаз и групповое время задержки (г).

(2.3.1)

Фигурирующая в выражениях величина //-безразмерный коэффициент, который,
например, определяет отношение | UJUe \ или | Ra • IJUe \.

Графически выраженная зависимость Н* или ср от частоты / в виде асимптоти-
ческой кривой называется диаграммой Боде. Пример диаграммы Боде показан на
рис. 2.3.1.
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Рис. 2.3.1,в Диаграмма Боде модуля и аргу- Рис. 2.3.1, г Сдвиг фаз и групповое время
мента. задержки.

2.4. Фазовая скорость, групповое время задержки

Согласно уравнению (2.4.1), фазовая скорость следующим образом зависит от
частоты:

(2.4.1)

Здесь ф(со)-фазо-частотная характеристика (выражаемая в градусах или радианах).
Коэффициент кп учитывает периодические обращения функции, кратные я = 180°.
Фазовыми искажениями считаются отклонения фазы сигнала на выходе системы при
данной частоте от фазы ф 0 сигнала опорной частоты.

Фазовые искажения удобно выражать групповым временем запаздывания (группо-
вым временем задержки Тс):

(2.4.2)

Групповое время задержки представляет собой производную по частоте фазо-
частотной характеристики ср(оо), которая (в особенности для узкополосных систем)
характеризует время задержки максимума передаваемой энергии
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2.5. Условия отсутствия искажений

Поскольку гармоническое колебание передается линейными системами без искаже-
ний, то понятие искажений справедливо лишь для сигналов, состоящих из нескольких
составляющих колебаний (гармоник). «Линейные искажения»-это изменения формы
сигнала во времени, вызываемые различиями условий передачи его составляющих.
Здесь важно отметить, что эти различия не приводят к появлению новых составляющих
передаваемых сигналов.

Для того чтобы передача была безыскаженной, необходимо и достаточно, чтобы
передаточная функция Н_ удовлетворяла условиям:

(2.5.1)

Графически эти условия представлены на рис. 2.5.1. Для сигналов с ограниченной
полосой частот условия (2.5.1) должны удовлетворяться для области частот/ t < / < / 2 .
В звукотехнике эта область ограничена частотами 20 Гц и 20 кГц. Нарушения условий
(2.5.1) называют линейными искажениями, в частности амплитудно-частотными АЯ,
фазо-частотными и временными искажениями АТР, ATG (рис. 2.5.1, о). Допустимые
стандартом DIN 45500 амплитудно-частотные искажения для бытовой звукотехни-
ческой аппаратуры высшего класса качества приведены в Приложении А8. Слыши-
мость амплитудно-частотных искажений (разная для различных звуков) может иметь
место уже при значениях АН, меньших 1 дБ. Минимально воспринимаемые на слух
фазовые искажения и временная задержка (также различные для разных звуков)
составляют соответственно Аф = 30е и АТС = 1 мс. Критичной для слуховой локализа-
ции (пеленгации) при бинауральном слушании является временная задержка между
левым и правым сигналами АТ= 10 мке [2.6, 2.8-2.10].

Рис. 2.5.1. Условия безыскаженности передачи. Требования, предъявляемые к затуханию Я(со),
фазо-частотной характеристике ср(со), групповому времени задержки TG(co) (а). Характеристики
реальной системы передачи (б).
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Рис. 2.5.2. Искажения сигнала в случае равномерной АЧХ Н и постоянного группового времени
задержки Тс, но при сдвиге фаз <р0 ^ 0; прямоугольный (входной) сигнал при <р0 = 0 (а), выходной
сигнал при ф 0 = 45° (б) и <р0 = 90° (<?)•

В принципе равномерность амплитудно-частотной характеристики, постоянство
группового времени задержки Тс или фазового сдвига ф сами по себе для безыскажен-
ной передачи недостаточны, поскольку отсутствует условие (p(f= 0) = кп. Графически
это показано на рис. 2.5.2 для передаточной функции

Я(/со)= 1-е^о,

которая на всех частотах вызывает только постоянный сдвиг фазы ф 0 . Несмотря на
равномерность АЧХ (Н = 1) и отсутствие групповой задержки (Тс = 0), когда ф 0 ф 0;
+ п и т. д., искажения возникают. Своего максимума они достигают при ф 0 = п/2 = 90°
(преобразователь Гильберта).

2.6. Минимально-фазовые цепи

Выше показано, что для безыскаженной передачи необходимо, чтобы амплитудно-
частотная и фазо-частотная характеристики системы (АЧХ и ФЧХ соответственно)
удовлетворяли определенным требованиям. Значительно проще безыскаженную пере-
дачу можно обеспечить с помощью так называемых «минимально-фазовых» («фазо-
линейных») систем. Основная особенность таких систем состоит в том, что их АЧХ
и ФЧХ непосредственно связаны между собой преобразованием Гильберта и, следова-
тельно, не могут выбираться независимо одна от другой. Тогда постоянство АЧХ

Я (со) = const, (2.6.1)

как условие безыскаженной передачи, справедливо лишь в частном случае [2.1].
Величина фазовых искажений пропорциональна отклонениям АЧХ от линейной.
Поэтому крутые спады амплитуд сигнала на границах полосы пропускания приводят
к увеличению фазовых искажений. Если последовательно соединить несколько мини-
мально-фазовых звеньев так, чтобы суммарная передаточная функция была постоян-
ной

Н1-Н2-Н3-...= const,

то автоматически удовлетворяется условие безыскаженной передачи и в отношении
суммарной ФЧХ. Устройства с минимально-фазовыми свойствами играют важную
роль в звукотехнике; большинство аналоговых и электроакустических преобразовате-
лей (звукосниматели в электропроигрывателях, громкоговорители, микрофоны)
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принадлежат именно к этому классу устройств. Они используются также и в устройст-
вах пред- и посткоррекции (преэмфазис и деэмфазис). Необходимой предпосылкой
использования устройств с минимально-фазовыми цепями является требование, чтобы
вся система звукопередачи обладала минимально-фазовыми свойствами. Минимально-
фазовые пепи используются в аппаратуре радиовещания, в оборудовании для записи
аналоговых грампластинок, в устройствах коррекции частотных характеристик.
Существенно минимально-фазовыми являются такие системы, передаточная функция
которых Н(р) не имеет нулевых точек при р, = ст; +]а{, где ст; > 0 (нулевые точки на
правой комплексной полуплоскости р). Этому требованию удовлетворяют схемы,
состоящие из резисторов, конденсаторов, катушек индуктивности и трансформаторов,
если от входа до выхода сигнал может передаваться по единственной ветви.
(Неминимально-фазовые свойства могут быть получены в схемах, у которых, как
минимум, две ветви прохождения сигнала. Это, например, схемы с Х-образными
звеньями, шунтированными трансформаторами или специальными дифференциаль-
ными усилителями.)

Существуют также средства передачи и записи сигналов, которые не обладают
минимально-фазовыми свойствами. К ним прежде всего относятся аналоговые
магнитофоны, которым свойственны такие специфические факторы, как слойные
потери сигнала при воспроизведении, потери на гистерезис в магнитных головках,
щелевые потери (потери в зазорах магнитных головок), резонансные явления в процес-
се записи. Усилители, имеющие цепи коррекции с минимально-фазовыми свойствами,
позволяют получать почти линейные АЧХ передачи. Однако при этом остаются
нескорректированными искажения ФЧХ, в особенности на границах передаваемого
диапазона частот. Корректировать фазовую характеристику самих по себе усилителей
недостаточно, так как еще имеют место фазовые искажения, вызываемые процессами
записи и воспроизведения.

2.7. Фазовые фильтры

Фазовым (всепропускающим) называется фильтр, который обладает постоянной
амплитудно-частотной характеристикой Я (со) или H(f) и фазо-частотной характерис-
тикой ф(ю) или (р(/), являющейся функцией частоты:

(2.7.1)

Рассмотренные нами аналоговые схемы в большинстве минимально-фазовые, а это
значит, что они не содержат всепропускающих фильтров. Судить о том, является ли
данная схема минимально-фазовой, можно по ее передаточной функции Н(р): у фазо-
вых фильтров нулевые точки передаточной функции располагаются на правой комп-
лексной полуплоскости, а симметричные полюсы на левой полуплоскости р. Переда-
точная функция схем без фазовых фильтров нулевых точек на правой комплексной
полуплоскости р не имеет. В случае фазового фильтра 1-го порядка для расчета
нулевых точек по передаточной функции //дР (р) приравнивается нулю числитель, а для
расчета полюсов нулю приравнивается знаменатель

(2.7.2)

АЧХ и ФЧХ и характеристика группового времени задержки имеют вид
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Рис. 2.7.1. Амплитудно- и фазо-частотная характеристики, характеристика группового времени
задержки фазового фильтра 1-го порядка (а): форма выходного сигнала при прямоугольном
сигнале на входе (б).

(2.7.3)

Системы передачи, содержащие фазовые фильтры, несмотря на постоянную
амплитудно-частотную характеристику (H(f) = const), могут вызывать искажения
сигнала, что показано на рис. 2.7.1,6. Влияние на систему фазовых фильтров не может
быть ликвидировано включением фильтра с инверсной передаточной функцией

KI(P) = VtL(p\ поскольку инверсные фазовые фильтры с нулевыми точками переда-
точной функции на правой комплексной полуплоскости (основное требование) в прин-
ципе нереализуемы. Значит корректировать ФЧХ и соответственно искажения группо-
вого времени за°держки можно лишь вводя дополнительную задержку с помощью
фазовых фильтров.
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2.8. Взаимосвязь частотных
и временных функций передачи

Если для линейной системы известна частотная функция передачи (амплитудная
и фазовая), то для любых входных сигналов можно рассчитать временную функцию
сигнала на выходе. Для этого периодический сигнал разлагается в ряд Фурье на
гармонические составляющие, для каждой рассчитывается амплитуда и фаза на выходе
системы, а затем производится суммирование этих составляющих (гармоник).

2.8.1. Ряды Фурье

Согласно теореме Фурье, любой периодический сигнал f(i) однозначно описывает-
ся суммой гармонических составляющих (линейчатый спектр):

(2.8.1)

Основная частота соо или / 0 определяется составляющей, имеющей наибольшую
длительность периода То, частоты остальных составляющих ряда Фурье являются
целочисленными кратными основной частоты. Амплитуды составляющих а0, ап и Ьп

рассчитываются по формулам [2.4]:

(2.8.2)

2.8.2. Непериодические сигналы

Непериодические сигналы, например в виде переходных процессов, также могут
быть представлены суммой отдельных гармонических колебаний. При этом период То

может принимать значения от — оо до +оо. Сумма бесконечно большого числа
частотных составляющих в уравнении (2.8.1) превращается в интеграл; образуется
непрерывный спектр частот составляющих колебаний (интеграл Фурье, преобразование
Фурье, преобразование Лапласа [2.2; 2.3]):

(2.8.3)
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2.8.3. Импульсная и переходная характеристики

Временные функции сигналов любой формы могут быть построены из составляю-
щих, имеющих простую форму, например форму импульсов Дирака v(t) или еди-
ничных импульсов и (t). Для общего описания временных свойств передающей системы
достаточно знать, как данная система передает указанные элементарные сигналы.
Очень просто рассчитать временную функцию сигнала на выходе системы при подаче
на вход импульса v (t = 0) или единичного импульса ст {t = 0) в начальный момент
времени t = 0 позволяет преобразование Лапласа. Расчет ведется по передаточной
функции Н_{р) следующим образом:

(2.8.4)

(2.8.5)

Временная функция отклика системы определяется по ее передаточной функции Щр).
Кроме того, существует жесткая взаимосвязь между откликом на импульс Дирака
и откликом на единичный импульс.

В звукотехнике большое влияние на импульсные и переходные характеристики
системы передачи оказывает ограниченность диапазона передаваемых частот.
Импульсные и переходные характеристики в основном зависят от крутизны скатов
фильтров. С ее увеличением амплитуда выбросов увеличивается. Характеристики
разных фильтров НЧ приведены на рис. 2.8.1. Характеристики фазо-линейных
фильтров (например, цифровых нерекурсивных) имеют симметричные выбросы вдоль
временной оси. Фазовые искажения и неравномерность группового времени задержки
вызывают несимметричные импульсные и волнообразные выбросы (рис. 2.8.1. в).

Рис. 2.8.1. Амплитудно-частотные характеристики, импульсные и переходные характеристики
идеального фазолинейного фильтра НЧ (а), фильтра НЧ Гаусса (б) и реального фильтра НЧ с
крутым фронтом частотной характеристики (в).
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Характеристики фильтров Гаусса выбросов не имеют и переход в область
непропускания у них очень плавный. Скаты характеристики фильтров Бесселя несколь-
ко круче, но выбросов почти не вызывают (строго говоря, у них самая плоская фазовая
характеристика). Характеристикам фильтров Баттерворта, Чебышева и Кауэра выбро-
сы присущи принципиально, что обусловлено крутыми скатами на границах полос
пропускания. Импульсная и переходная характеристики этих фильтров асимметричны
по временной оси (выбросы появляются после фронта сигнала), что объясняется
увеличением группового времени задержки вблизи граничных частот.

2.9. Обратная связь

На рис. 2.9.1 приведена обобщенная схема типичной системы с обратной связью
(ОС). В данном случае это-усилитель. Если подаваемый с выхода сигнала ОС kY
синфазен со входным сигналом X, то обратная связь положительная, если противо-
фазен, то отрицательная. Предполагается, что в усилителе нет отражений, и его
усилительные свойства достаточно полно описывает частотно-зависимый коэффициент

усиления в режиме холостого хода v{p). В общем виде коэффициент усиления усилителя

(2.9.1)

Вторая упрощенная формула справедлива для случаев, когда усиление большое
и глубока обратная связь, т. е. | kv \ » 1. Усиление определяется пассивным звеном ОС
и практически не зависит от колебаний параметров активных элементов.

На рис. 2.9.2 приведены 4 основных типа обратной связи. Каждая из приведенных
схем обладает индивидуальными свойствами стабилизации параметров системы пере-
дачи сигналов:
а) ОС по напряжению (последовательно-параллельная ОС), стабилизируется Ua/Ue;
б) управляемая напряжением ОС по току (параллельно-параллельная ОС), стабилизи-

руется UJIe;
в) управляемая током ОС по напряжению (последовательно-последовательная ОС),

стабилизируется Ia/Ue;
г) управляемая током ОС по току (параллельно-последовательная ОС), стабилизи-

руется IJIe.

Рис. 2.9.1. Структурная схема линей-
ной системы с обратной связью.
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Рис. 2.9.2. Варианты обратной связи: управляемая напряжением ОС по току (а), управляемая
напряжением ОС по напряжению (б), управляемая током ОС по напряжению (в), управляемая
током ОС по току (г).

Рис. 2.9.3. Расширение полосы рабочих частот в малосигнальном режиме с помощью обратной
связи (с /„ -/„ до / ; -/у.

Очень важное свойство такой стабилизации состоит в том, что для усилителей
с частотно-зависимым коэффициентом усиления полоса частот усиления слабых
сигналов расширяется пропорционально коэффициенту vs = kv0 (петлевое усиление,
рис. 2.9.3).

Обратная связь позволяет также изменять входное и выходное сопротивления
усилителя. Так, например, в усилителе с ОС по току уменьшается входное сопротивле-
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ние, в усилителе с ОС по напряжению входное сопротивление увеличивается. Управ-
ляемая напряжением обратная связь по току (случай «б» на рис. 2.9.2) позволяет
создать эффект динамического увеличения емкости перехода коллектор-база в тран-
зисторных каскадах (эффект Миллера).

Примеры схем с ОС даются в Приложении А9 [2.7].

2.10. Устойчивость

Большое значение для устройств с ОС имеет их устойчивость, т.е. способность
предотвращения самовозбуждения. Самовозбуждение в схеме колебаний с частотой соо

возможно лишь в том случае, когда знаменатель в уравнении (2.9.1) для реальных
частот ш или / становится равным 0:

(2.10.1)

Если усилитель и цепь ОС устойчивы каждый в отдельности, то условие устойчи-
вости системы характеризует так называемый «критерий Найквиста» (частотный
критерий устойчивости), который гласит: усилитель с ОС устойчив, если годограф
k(ja)-v(j(i>) не охватывает точку — 1. Примеры графической трактовки критерия
Найквиста показаны на рис. 2.10.1.

Для схем с монотонно нарастающим по частоте сдвигом фаз достаточной является
проверка запаса по фазе (а > 0) из выражения

(2.10.2)

(значения а < 90е приводят к нарастанию выбросов).
Здесь/0-критическая частота, при которой \kv\ = 1,

<р„-угол сдвига фаз усилителя,
Фк-угол сдвига фаз цепи ОС.

Проверку можно провести, например, с помощью диаграммы Боде (рис. 2.10.2).
Для систем без фазовых фильтров, содержащих пассивные цепи обратной связи

с | к | < 1, условие устойчивости по диаграмме Боде приближенно состоит в том, что
крутизна прямых \v\ и \1/к\ в точке пересечения должна отличаться от 12 дБ/окт
(40 дБ/дек) (рис. 2.10.3). Это условие справедливо и для низких частот (связь по
переменному напряжению), и для высоких частот (например, влияние емкостей
рассеяния).

Усилитель с доминирующим полюсом и резистивной цепью обратной связи
абсолютно устойчив. Устойчивы также двухполюсные усилители с чисто резистивной

Рис. 2.10.1. Примеры определения критерия
устойчивости Найквиста. Годографы для
Т= fc (/ю) • г t/to): устойчивый режим (а), услов-
но-устойчивый режим (б и в), неустойчивый
режим (г) [2.11].
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Рис. 2.10.2. Типичная диаграм-
ма Боде коэффициента усиления
в режиме холостого хода и при
коэффициенте обратной связи к
(для значений fcj и fc2). к2 соот-
ветствует устойчивому режиму
(запас по фазе а > 0), кх-само-
возбуждению (| kv | > 1 и а < 0).

Рис. 2.10.3 Стабильный «0»
и потенциально нестабиль-
ная рабочая точка «х» при
разных коэффициентах уси-
ления Vi и и2 и коэффициен-
тах обратной связи fcj — fc5.

цепью ОС, поскольку у них при условии конечных значений частот поворот фазы
Ф„ + ф* не достигает 180°.

На практике же могут возникнуть дополнительные паразитные повороты фазы,
что может привести к самовозбуждению системы. Усилители с несколькими (больше 2)
полюсами абсолютной устойчивостью не обладают (потенциально неустойчивы).
Поскольку каждый каскад усиления в принципе имеет один полюс, цепь ОС должна
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охватывать не больше 2 каскадов. Кроме того, путем выбора низкой граничной
частоты можно обеспечить такое усиление холостого хода, при котором условие
\kv\ < 1 выполняется раньше, чем поворот фазы достигнет 180° (однополюсная
компенсация, рис. 2.10.3, усиление v2). Поскольку фазовые фильтрующие звенья созда-
ют дополнительные повороты фаз, целесообразно такие звенья в цепях ОС и в усилите-
лях по возможности не использовать.

2.11. Матрица переходов

В линейных двух- и многоканальных системах передачи каждый выходной сигнал,
вообще говоря, образуется из нескольких входных сигналов Це1. [Т^,..., к примеру из
суммы

(2.11.1)

Здесь HJJ (p) - это функция передачи сигнала со входа <</» на выход «/». В общем виде для
п входов и т выходов приведенное выше уравнение можно формально записать в виде
матрицы

(2.11.2)

Показанная здесь матричная запись передаточной функции используется, например,
для описания и анализа псевдостереофонических систем, процессов передачи звука,
анализа явлений переходной помехи между каналами в стереофонических системах.



3. Нелинейные искажения

3.1. Статическая характеристика
Расчеты нелинейных искажений и обратной связи обычно проводятся при следую-

щих упрощающих предпосылках [3.1]:

• характеристики системы непрерывны и не зависят от времени и частоты,
• нелинейные искажения невелики (только квадратичные и кубические составляющие,

которые к тому же малы по сравнению с линейными составляющими сигнала).

Такую характеристику у = F (х) можно легко представить с помощью ряда Фурье
(рис. 3.1.1)

(3.1.1)
где:
линейный коэффициент усиления-

крутизна характеристики в рабочей точке у0;

Рис. 3.1.1. Статическая нели-
нейная характеристика (а),
характеристики, не удовлет-
воряющие обычным требова-
ниям: частотная зависимость
(б), немонотонность (в).
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квадратичный коэффициент усиления -

кривизна характеристики в рабочей точке;

кубический коэффициент усиления-

и т.д. производные высшего порядка.

Здесь х-входная величина, у-выходная величина, у0-постоянная составляющая
(рабочая точка), г^-линейный коэффициент усиления и v2, v3...-коэффициенты не-
линейных искажений.

В системе с нелинейной передаточной характеристикой возникают спектральные
составляющие, которых не было на входе-продукты нелинейности (рис. 3.1.2). При
подаче на вход такой системы сигнала с единственной частотой / х на выходе появятся

Рис. 3.1.2. Входные сигналы и спектры измеряемых искажений (сплошные линии-входной
сигнал, штриховые линии-продукты четных гармоник, пунктирные линии-продукты нечетных
гармоник): коэффициент гармонических искажений (а), коэффициент интермодуляционных иска-
жений по стандарту DIN (б), коэффициент разностного тона (в), синусоида-прямоугольный
импульс (ШИМ) (г).
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составляющие с частотами flt 2/ l f 3/ t и т. д. (гармоники с частотой иД). Если же на вход
подается сигнал, состоящий из нескольких частот / х, /2, / 3 то на выходе системы
кроме гармонических составляющих дополнительно появятся и так называемые
«комбинационные составляющие» с частотами n1-fi + n2 -f2 + и3 '/з ± --- • г Д е п~ I, 2, 3
и т.д. [3.5].

3.1.1. Коэффициент нелинейных искажений (клирфактор)

Коэффициент нелинейных искажений К является мерой нелинейных искажений
простых гармонических колебаний. Он представляет собой отношение эффективных
значений гармоник к эффективному значению суммарного выходного сигнала

(3.1.2)

и измеряется в процентах. Здесь Ап-амплитуды составляющих с частотами nf.
Приведенная рядом упрощенная формула справедлива для случаев, когда искажения
невелики (К < 10%).

Результаты измерений коэффициента нелинейных искажений более или менее
соответствуют субъективному восприятию до частот примерно 6 кГц. При более
высоких частотах сигнала его гармоники выходят за пределы диапазона слухового
восприятия.

3.1.2. Коэффициент интермодуляционных искажений

Коэффициент интермодуляционных искажений (иногда называемый коэффициен-
том разностного тона) используется при оценке свойств систем передачи сложных
(многочастотных) сигналов. Коэффициент интермодуляционных искажений имеет вид

(3.1.3)

и измеряется в процентах. Видно, что он представляет собой отношение суммы
эффективных значений разностных (иД ± mf2) составляющих к сумме амплитуд
составляющих сигнала u(t) = Al •sin(2n/1f) + А2-sin(2rc/2f).

Если характеристика передачи сигнала не зависит от частоты (стационарная), то
коэффициенты гармонических и интермодуляционных искажений одинаково характе-
ризуют систему и легко могут быть пересчитаны один в другой [3.5].

3.2. Обратная связь в системах с независимой
от частоты характеристикой передачи

3.2.1. Снижение нелинейных искажений

Будем предполагать, что характеристика системы не зависит от частоты и
нелинейность ее невелика [3.2, 3.3]. Рассмотрим усилитель с нелинейной характеристи-
кой передачи и линейной цепью обратной связи, схема которого показана на рис. 3.2.1.
Без обратной связи сигнал на входе усилителя z равен поступающему извне сигналу х, и
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Рис. 3.2.1. Модель усилителя со
слабо выраженной нелинейной
статической характеристикой и
линейной цепью обратной связи.

тогда сигнал на выходе усилителя

(3.2.1)

При включенной цепи ОС, коэффициент передачи которой к, сигнал на выходе

(3.2.2)

где vs = kv1 + 1-петлевое усиление, — результирующий линейный коэффициент уси-

ления усилителя с ОС. Если сравнить полученные результаты, считая, что амплитуды

выходных сигналов в обоих случаях одинаковы, то видно, что во втором случае

нелинейные искажения уменьшились пропорционально петлевому усилению vs [3.11]:

(3.2.3)

Следовательно, для того, чтобы в системе (усилителе) с ОС существенно снизить
нелинейные искажения, необходимо по меньшей мере удовлетворить двум требова-
ниям:

• должен быть большим (значительно больше 1) линейный коэффициент усиления в
режиме холостого хода vb

• должен быть большим (значительно больше 1) коэффициент обратной связи kvv

При этом меры по линеаризации оказываются тем эффективнее, чем больше каскадов
усиления охватывает цепь ОС, и результат этих мер лучше, чем в случае, когда
обратной связью охвачен отдельно каждый каскад.

3.2.2. Измерения нелинейных искажений

Измерения нелинейных искажений в диапазонах низких и средних частот, согласно
стандарту DIN и рекомендации SMPTE, проводят обычно гармоническим (коэф-
фициент гармоник) и интермодуляционным способами (на основной сигнал низкой
частоты накладывается сигнал более высокой частоты, но меньшего уровня).

Согласно требованиям стандарта DIN 45 500, нелинейные искажения радиоаппа-
ратуры различного класса качества должны быть не более 1- 3% (см. Приложение А8).
Пороговые по субъективному восприятию нелинейные искажения зависят от частоты и
уровня предлагаемых слушателям звуков, но в любом случае они лежат в области ниже
0.1%. Нелинейные искажения простых транзисторных устройств лежат в пределах
0,1-1%, а современных устройств на ИС не превышают 0,01%.
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3.3. Искажения в типовых транзисторных каскадах

3.3.1. Схема с общим эмиттером

Статическая характеристика передачи каскада с общим эмиттером [3.4] имеет вид

(3.3.1)

Схема каскада приведена на рис. 3.3.1. Входной сигнал UB E = С/о + U1sin(2nfit),
состоящий из постоянной составляющей, которая служит для выбора рабочей точки, и
гармонической составляющей собственно полезного сигнала

(3.3.2)

Разложив экспоненциальную функцию в ряд

(3.3.3)

(3.3.4)

Отношение амплитуд основной составляющей и гармоник с частотами 2/i или 3/t дает

-коэффициент квадратичных искажений,

-коэффициент кубических искажений, (3.3.5)

Рис. 3.3.1. Схема с общим эмиттером
(прп- транзистор).
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-суммарный коэффициент гармоник.

Эти величины также измеряются в процентах. Из последней формулы видно, что
коэффициент гармоник не зависит от положения рабочей точки 1/0.

3.3.2. Эмиттерный повторитель

Эмиттерный повторитель с коэффициентом усиления по напряжению v'u = 1 можно
получить, если в обычный каскад с общим эмиттером, усиление в режиме холостого
хода которого | vu | = gmRL и сопротивление нагрузки RL = RE, ввести ОС (см.
рис. 3.3.2), т.е. петлевое усиление vs = vu. Согласно сказанному в разд. 5.5.1, fu

определяется по падению постоянного напряжения VL на RL:

(3.3.6)

При заданном напряжении сигнала суммарный коэффициент гармоник снижается
пропорционально квадрату постоянного напряжения UL на RE. Для того чтобы
девиация (пределы изменений) напряжения на выходе была максимальной, падение
напряжения UL на RE выбирается обычно вдвое меньшим напряжения питания. Если
пределы изменения уровней сигнала на выходе невелики, то UL следует выбирать как
можно большим.

3.3.3. Другие схемы транзисторных каскадов

Свойства (характеристики и искажения) каскадов, выполненных по другим основ-
ным схемам на биполярных и полевых транзисторах, приведены в Приложении А10.
Нелинейные искажения каскадов на биполярных транзисторах не зависят от положения
рабочей точки. Что же касается схем на полевых транзисторах, то здесь ситуация
обратная-их искажения прямо зависят от выбора рабочей точки /D/iDss-

Каскады на полевых транзисторах по сравнению с каскадами на биполярных
транзисторах имеют более протяженную линейную часть рабочей характеристики, так
как для них UT = 25 мВ и, напротив, | UР | = 1... 5 В. Искажения дифференциальных
усилителей примерно в 10 раз меньше, чем обычных (на отдельных транзисторах)
усилителей. В Приложении В дается программа для расчета нелинейных искажений
транзисторных каскадов с дополнительной обратной связью.

Рис. 3.3.2. Эмиттерный повто-
ритель, полученный путем вве-
дения обратной связи в схему с
общим эмиттером.
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3.4. Динамические интермодуляционные искажения
Результаты, полученные при анализе работы схем в статическом режиме (статичес-

кие характеристики), не вполне пригодны для зависящих от частоты динамических
характеристик, в частности, при рассмотрении многокаскадных усилителей (опера-
ционных, мощных выходных усилителей). Для реальных усилителей характеристика
усиления холостого хода v0 по существу сходна с характеристикой фильтра НЧ. При
этом частотно-зависимые амплитудные и фазовые искажения создаются между вход-
ным сигналом и сигналом ОС, выделяемым из выходного сигнала. Поэтому пере-
гружаться могут, например, входные каскады, находящиеся перед частотно-опре-
деляющими элементами цепи. Точный расчет для случая слабых нелинейностей может
быть заменен представлением сигналов с помощью последовательностей Вольтерра
[3.1].

Так называемые «динамические нелинейные искажения» возникают на фронтах
сигналов, где скорость нарастания сигнала превышает максимально допустимую на
выходе усилителя. Основной причиной этих искажений является перегрузка входных
каскадов. «Статические» же нелинейные искажения (иногда их называют «стационар-
ные») возникают в основном вследствие перегрузки выходных каскадов.

3.4.1. Скорость нарастания и полоса частот
для сигналов большой амплитуды

Для расчета используем модель со статической нелинейной характеристикой
элементов усиления и частотно-зависимой линейной передачей, как это обычно имеет
место при расчете скорости изменения сигналов в операционных усилителях (рис. 3.4.1,
а, о) [3.6-3.8].

Для нижних частот коэффициент усиления холостого х о д а о п р е д е л я е т с я
крутизной дт и сопротивлением нагрузки RL обоих каскадов усиления

(3.4.1)

Для верхних частот имеет вид

(3.4.2)

Теперь частотно-зависимый коэффициент Vd(p) для однополюсного усилителя в режи-
ме слабых сигналов (линейный участок характеристики)

(3.4.3)

где v0 - коэффициент усиления на нижних частотах, Jo- граничная частота полосы
усиления на уровне — 3 дБ.

Для верхних граничных частот единичного усиления слабых сигналов, при которых

\Vd\ уменьшается до 1, справедливо

(3.4.4)
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Рис. 3.4.1. Многокаскадный усилитель (а), цепь обратной связи (б) и форма сигнала на выходе
при подаче на вход единичного импульса (в).
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Амплитудный диапазон передачи (динамический диапазон) больших сигналов
высокой частоты определяется допустимой для данного каскада максимальной ско-
ростью нарастания сигнала на выходе SR или верхней граничной частотой пере-
даваемого большого сигнала / м (максимальная частота, при которой гармонический
сигнал большой амплитуды передается без искажений с максимальным напряжением
на выходе):

(3.4.5)

Для рассматриваемой схемы скорость нарастания сигнала определяется длитель-
ностью заряда конденсатора CL, током i1 и усилением напряжения v2:

(3.4.6)

Видно, что она ограничивается максимальным током на выходе входного каскада i1.trmx

или, что то же самое, максимальным разностным напряжением на входе udnmx. С
учетом (3.4.4) получаем основное выражение для SR:

(3.4.7)

Максимальная скорость нарастания сигнала и, следовательно, полоса частот большого
сигнала Md>inaK связаны с граничной частотой единичного усиления малых сигналов
посредством максимального динамического диапазона входного каскада. Но, по-
скольку граничная частота схемы беспредельно увеличиваться не может (условие
устойчивости), расширять полосу передачи больших сигналов можно только путем
повышения нагрузочной способности входных каскадов усилителей, т. е. путем увеличе-
ния

(3.4.8)

Отметим, что увеличение только /1 > т а 1 [ нецелесообразно, так как, согласно форму-
лам (3.4.4) и (3.4.6), это привело бы также к увеличению частоты граничного усиления.

3.4.2. Усилители с обратной связью

Факторы, характеризующие нагрузочную способность усилителя, а именно макси-
мальная скорость нарастания сигнала SR и верхняя граничная частота /м, в схемах с
обратной связью остаются неизменными. Однако посредством ОС с коэффициентом
к[к ^ 1) можно увеличить граничную частоту передачи малых сигналов с / 0 до
/о = fo(kvo + \) = kfT. Коэффициент передачи, связывающий напряжение источника
сигнала U_e с напряжением на входе усилителя U_d, имеет вид

(3.4.10)

На нижних частотах он значительно меньше 1, на частотах / > / 0 он возрастает с
крутизной 6 дБ/окт и на частотах выше /' 0 напряжение на входе усилителя становится
равным напряжению сигнала источника U_e. Если с помощью уравнения (3.4.10)
рассчитать коэффициент передачи для случая сигнала единичной амплитуды на входе,
то можно видеть, что в момент перепада его амплитуда на входе Uo максимальна и
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Рис. 3.4.2. Максимальный уровень входного гармонического сигнала Ue Усилитель с обратной
связью с / 0 </ м (а), / 0 >fM(6) и дополнительным ЛС-фильтром НЧ на входе (в).
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затем по экспоненте спадает до установившегося значения V0/(l + kv0) (рис. 3.4.1,в).
Поскольку при увеличении коэффициента обратной связи (к -» 1) тот же уровень
сигнала на выходе Ve можно получить путем увеличения уровня сигнала источника Ua,
это легко привело бы к перегрузке входного каскада.

Можно показать, что в усилителях с ОС перегрузка входного каскада может
наступить и в случае, когда граничная частота слабого сигнала при спаде усиления на
3 дБ оказывается выше 0,5 fM (рис. 3.4.2, а, б).

3.5. Способы снижения динамических
нелинейных искажений

3.5.1. Ограничение полосы частот входного сигнала

При ограничении полосы частот входного сигнала уменьшается число составляю-
щих верхних частот, что позволяет снизить максимальную скорость нарастания
сигнала SR. При использовании фильтра НЧ 1-го порядка с верхней граничной
частотой (при спаде характеристики на 3 дБ) fTP, нормированную относительно
U = 1 В, SR можно снизить до

(3.5.1)

При использовании фильтров более высоких порядков значение SR можно снизить
вдвое.

Ограничение полосы входного сигнала с помощью RC-фильтра 1-го порядка,
включенного перед входом усилителя, позволяет работать усилителю без перегрузки

Рис. 3.5.1. Скорость нарастания сигна-
ла (SR) и полоса частот/м в сильносиг-
нальном режиме в зависимости от нап-
ряжения на выходе усилителя.
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входного каскада при любых коэффициентах ОС (Лс —»-1), если верхняя граничная
частота фильтра удовлетворяет условию (рис. 3.4.2,в)

(3.5.2)

Следовательно, для усилителей звукового диапазона, работающих в полосе частот до
20 кГц, верхняя граничная частота фильтра должна быть

(3.5.3)

Что касается значения SR, то для высококачественных усилителей оно, безусловно,
должно быть больше 0,25... 1 В/мкс на 1 В выходного напряжения, что соответствует
/ м 40. . . 160 кГц (рис. 3.5.1).

3.5.2. Схемотехнические решения

Для передачи широкополосных сигналов (верхняя граничная частота fM) усилители
должны иметь входные каскады с высоким порогом перегрузки Md m a x. Однако, чтобы
избежать опасности самовозбуждений, эта мера не должна сопровождаться одно-
временным повышением верхней граничной частоты единичного усиления / г .

Рекомендуемые решения схемы:

• установить на входе RC-фильтр;
• усилитель сделать дифференциальным с местной цепью ОС во входном каскаде
(управляемая током ОС по напряжению на эмиттерном сопротивлении RE), по-
вышающей порог перегрузки ий т а х в 1 + REgm раз;
• в дифференциальном усилителе вместо биполярных применять полевые транзи-
сторы, что позволит повысить порог перегрузки uimax в \UP/UT\ ^ 100 раз.

Дополнительные меры:

• включать дополнительные компоненты RLCK в компенсирующие RC-звенья и в
цепи обратной связи;
• осуществлять компенсацию частотной характеристики непосредственно на входе.

Уменьшать общий коэффициент ОС или повышать ток покоя входного каскада
нецелесообразно.

Во входных каскадах на отдельных транзисторах сопротивление эмиттера в общей
цепи ОС служит одновременно сопротивлением местной ОС для входного каскада.
Именно поэтому динамические нелинейные искажения старых транзисторных усили-
телей зачастую оказываются меньшими, чем у современных дифференциальных усили-
телей.

3.6. Способы измерений динамических
нелинейных искажений

Один из широко применяемых способов измерения динамических нелинейных
искажений-так называемый способ «синус-прямоугольных сигналов». Измерительным
сигналом служит последовательность прямоугольных импульсов с частотой следова-
ния / t = 3,18 кГц, на которую накладывается гармонический сигнал частоты f2 —
15 кГц. Соотношение амплитуд напряжений сигналов Ul:U2 = 4 :1 , скорость нараста-
ния сигналов ограничивается НЧ-фильтром на RC-звеньях, граничная частота фильтра
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fTP = 30 и 100 кГц. Мерой нелинейных искажений служит отношение эффективных
значений продуктов интермодуляции к амплитуде гармонического сигнала.

Другой способ основан на использовании измерительного сигнала, который
состоит из двух гармонических сигналов одинаковой амплитуды, немного различаю-
щихся по частоте. Такими парными частотами могут быть, например, ft = 14 и
/ 2 = 15 кГц и/j = 19 VLJ'2 = 20 кГц. Мерой искажений служит отношение эффективных
значений амплитуд продуктов интермодуляции с частотами т ^ + я/2 к амплитуде
сигналов основных частот.

Третий способ-способ пилообразных сигналов-основан на использовании сигна-
ла пилообразной формы с частотой следования импульсов / t = 20 кГц, который
периодически (с частотой / 2 =fJ256) меняет полярность. Искажения, вызываемые
ограниченной скоростью нарастания сигнала, проявляются в виде периодических (с
частотой/2) смещений средних значений постоянной составляющей напряжения. Мерой
искажений служит отношение уровней этого низкочастотного напряжения и пило-
образного сигнала.

3.7. Искажения в пассивных элементах схем
Нелинейные искажения в пассивных элементах схем, как правило, меньше, чем в

активных усилительных элементах. Они возникают преимущественно в элементах
межкаскадной связи усилителей, которые не охвачены обратной связью.

3.7.1. Искажения в резисторах

Углеродистые резисторы обладают свойством детектирования. Возникающие в
них нелинейные искажения не превышают 0,1%, но увеличиваются с нагрузкой.
Свойства металлизированных тонкопленочных резисторов в этом отношении более
благоприятны.

3.7.2. Искажения в конденсаторах

Критичными в отношении нелинейных искажений являются такие конденсаторы,
емкость которых изменяется с изменением приложенного напряжения. К ним относят-
ся прежде всего полярные электролитические конденсаторы, работающие с напряже-
нием смещения. Искажения в танталовых конденсаторах при недостаточном смещении
достигают 1%. Существуют электролитические конденсаторы с обкладками из алюми-
ниевой фольги и твердым электролитом. В них искажения составляют примерно 0,01%.
Они предпочтительнее аналогичных конденсаторов с жидким электролитом и объемно-
пористым анодом, искажения которых достигают 0,1%. Правильный выбор напряже-
ния смешения электролитических конденсаторов особенно важен для схем с симметрич-
ным напряжением питания. Однако во всех случаях рекомендуется применять электро-
литические конденсаторы, номинальные напряжения (/иом которых значительно выше,
чем передаваемых сигналов (1/ н о м » 1/снги).

Наряду с электролитическими конденсаторами большие нелинейные искажения (до
1%) свойственны также и керамическим конденсаторам. Наряду с этим отметим, что
конденсаторы с изоляцией из полиэфирных смол нецелесообразно использовать в
сигнальных цепях. Лучшими из них являются конденсаторы с изоляцией из поли-
стирола или тефлона. Конденсаторы обоих типов отличаются и минимальными
переходными процессами, что очень важно, например, для схем выборки и хранения в
цифровых системах.



4. Шумы

4.1. Общие сведения
Шумы элементов схем определяют физический предел нижних уровней обрабаты-

ваемых сигналов. Точной временной функции предсказания шумовых величин не
существует, оценке поддается только вероятность появления определенных уровней
шума или его мощность.

4.1.1. Параметры шума

Величины, характеризующие шум,-среднеквадратичная временная флуктуация
напряжения или тока /2(г) и спектральная плотность напряжения шума e(f) или
тока !(/"). В качестве измеряемых величин служат эффективные значения UR и / к ,
которые получаются путем интегрирования значений плотностей e{f) и «(/") по полосе
частот (размерность величин

(4.1.1)

Подынтегральные величины e2{f) и «2(/)-это спектральные плотности мощности
(размерности их В2/Гц и А2/Гц), приведенные к опорному сопротивлению 1 Ом. В
технической литературе эти величины часто приводятся в виде и

На практике интегрирование выражений (4.1.1) можно заменить численным сум-
мированием шумов узких частотных полос, пользуясь уравнением

(4.1.2)

Белый шум

В случае когда e(f) или i{f) не зависят от частоты (условие белого шума), уравнения
(4.1.1) упрощаются, принимая вид

(4.1.3)

Видно, что суммарный шум частотной полосы пропорционален корню из ширины этой
полосы В = / 2 — / t , выраженной в герцах. Для полосы шириной В = 20 кГц справед-
ливы численные выражения:

(4.1.4)

Значения е подставляются здесь в единицах н В / , / ^ , значения «-соответственно в

Мерцательный шум («фликкер-шум»)

Кроме частотно-независимого шума в полупроводниках возникает составляющая
шума, растущая при уменьшении частоты почти по закону 1//. Это так называемый
«мерцательный» шум («избыточный», «рекомбинационный» шум), связанный с дефор-
мацией кристаллической решетки в полупроводниках. Спектр этого шума равно-
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мерный. Приближенно плотности этого шума вместе с составляющими белого шума
рассчитываются по формулам:

(4.1.5)

где/е nfi граничные частоты эффекта мерцания (реальные значения лежат в пределах
от 10 Гц до 1 кГц). Общее напряжение и ток шума в полосе частот от fl до / 2

(4.1.6)

Импульсные шумы

На низких частотах в полупроводниках возникает еще весьма характерный импульсный
шум (дробовой шум, потрескивания, шумовые вспышки). Он существенно зависит от
технологии изготовления полупроводника и в современных транзисторах, предназна-
ченных для предварительных каскадов усилителей, пренебрежимо мал.

4.1.2. Сложение шумов

Общий шум нескольких некоррелированных источников представляет собой гео-
метрическую сумму составляющих шумов

(4.1.7)

В последующих разделах будем предполагать, что рассматриваемые нами источники
шума некоррелированы.

4.1.3. Усиление шумов

Шум еа или ia, усиленный системой, с передаточной функцией H{f) достигает на
выходе величины ее или ie:

(4.1.8)

Эффективные значения напряжения шума UR или тока /„ на выходе

(4.1.9)

В случае нескольких (J) некоррелированных источников шумов ej(f) или ij(f) и
различных функций передачи HJJ) сначала, согласно уравнениям 4.1.9, рассчитывают-
ся квадратичные флуктуации U] составляющих и затем, согласно уравнениям 4.1.7,
подсчитывается геометрическая сумма

(4.1.10)

При расчетах все составляющие шума е} или ij формально считаются линейными,
поэтому искомая величина суммарного шума определяется аналогично расчетам в
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системах переменного тока

(4.1.11)

Искомая функция плотности шума получается в результате возведения в квадрат всех
составляющих е7- и функций Hj и их суммирования

(4.1.12)

Напряжение суммарного шума е7- рассчитывается интегрированием плотности по
исследуемой области частот / 2 -/i

(4.1.13)

4.2. Тепловой шум

4.2.1. Шум резисторов

Минимальным шумом любой схемы является тепловой шум (шум резисторов)
пассивных элементов. Плотность напряжения теплового шума el(f) резистора R и
соответственно плотность тока шума проводника i% (f) проводимости G = 1/R не
зависят от частоты и составляют

(4.2.1)

Здесь к = 1,38-10~23 Дж-К" 1 -постоянная Больцмана, Т-абсолютная температура в
градусах Кельвина, R—сопротивление (Ом), С-проводимость (См), В -полоса частот
(Гц). При комнатной температуре 20"С (293 К, кТ= 4,04-10~21 В т Г ц " 1 ) получаем
численные вьгоажения:

(4.2.2)

(4.2.3)

Рис. 4.2.1. Шумовая эквивалентная схема резистора R(a) и проводимости С (б), цепн из нес-
кольких резисторов (в), индуктивного источника сигнала с кабелем и нагрузочным сопротивле-
нием (г).
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Эквивалентные схемы замещения шумящего резистора приведены на рис. 4.2.1, а, б.
Для последовательного и параллельного соединений источников шума справедливы
уравнения (4.2.1), для комбинированного соединения-уравнение на рис. 4.2.1, в.

4.2.2. Шум импедансов

Для любых комплексных сопротивлений (импедансов) и проводимостей (адмитан-
сов) справедливы общие выражения:

(4.2.4)

где Re {^-действительная составляющая импеданса Z или адмитанса У (см. Приложе-
ние A3).

Мнимые (реактивные) составляющие импедансов, например индуктивности
идеальных катушек Z = pL или емкости конденсаторов Z= 1/рС, шума не создают.
Поскольку действительные составляющие любого импеданса, вообще говоря, частот-
но-зависимы, то частотно-зависимы и плотности создаваемого ими шума. На
рис. 4.2.1, г в качестве примера показана эквивалентная схема замещения индуктивного
преобразования звуковых сигналов (магнитной головки, звукоснимателя), построенная
с использованием уравнений (4.2.4). Собственный частотно-зависимый шум

(4.2.5)

4.3. Шум полупроводниковых диодов
В полупроводниковых диодах (и биполярных транзисторах) первичным является

шум, обусловленный переносом носителей зарядов. На малосигнальных схемах за-
мещения он фигурирует как источник шумового тока.

Для полупроводниковых диодов (рис. 4.3.1) в режиме пропускания UD> 0 и в
режиме запирания UD < 0 с хорошим приближением (без учета составляющих мерца-
тельного шума) справедливо:

(4.3.1)

Рис. 4.3.1. Эквивалентная шу-
мовая схема замещения диода в
малосигнальном режиме (а), она
же с учетом сопротивлений цепи
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Здесь е = 1,602-10' 1 9Кл-элементарный электрический заряд, /-постоянный ток
диода, дт = I/UT. Шум диода с проводимостью дт вдвое меньше теплового шума
резистора такой же проводимости («полутепловой» шум). Однако если UD £ 0, / ^ 0,
то ig = 4кТдт. В области пробоя UD « 0 шум увеличивается еще больше, значительно
превосходя значения, получаемые из уравнений (4.3.1); этот шум иногда называют
«микроплазменным».

4.4. Шум биполярных транзисторов
Шумовые свойства биполярных транзисторов в звуковом диапазоне частот описы-

вают с помощью эквивалентной схемы замещения (рис. 4.4.1, а). Постоянным токам в
цепях базы и коллектора 1В, 1С соответствуют почти некоррелированные источники
дробового шума inB, i^, а источник теплового шума представлен активным сопротивле-
нием гь = 10...500 Ом в цепи базы. Можем записать

(4.4.1)

где Р~коэффициент усиления по току, дт-крутизна вольтамперной характеристики
транзистора.

Для эквивалентных источников шума еп и in на входе схемы рис. 4.4.1, в спра-
ведливо

(4.4.2)

С увеличением коллекторного тока е„ уменьшается, в то время как in нарастает
(рис. 4.4.2), причем в величину е„ входит и тепловой шум сопротивления гь (а также

Рис. 4.4.1. Эквивалентные шумовые схемы замещения биполярного транзистора (а), полевого
транзистора (б), обобщенная эквивалентная схема с учетом входных источников шума (в).
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Рис. 4.4.2. Приведенная ко входу
плотность шумового напряжения
е„(/) биполярного транзистора в за-
висимости от тока коллектора и
сопротивления в цепи базы (а), от
плотности шумового тока in{f)(6).

шум эмиттерного сопротивления RE). Согласно формуле е^х = i*/g2, в коллекторной
цепи присутствуют составляющие всех шумовых токов ix (здесь крутизна усилителя
д = дт). Рассмотренный ранее мерцательный шум, который возрастает с уменьшением
частоты по закону l/f, с достаточной степенью приближения может быть учтен в
составе дробового шума тока базы.

4.5. Шум полевых транзисторов
Шумы полевых транзисторов в диапазоне звуковых частот рассчитываются по

приближенным формулам (рис. 4.4.1, б)

(4.5.1)

где дт-крутизна, Уп -входная проводимость, / С 5 -ток запирания канала полевого
МДП-транзистора с изолированным затвором (JFET). За исключением случаев очень
высокоомных (| ZQ | ~ МОм) или емкостных источников сигнала, например предвари-
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тельных усилителей конденсаторных микрофонов, величина i$G пренебрежимо мала

(как и в упомянутых полевых МДП-транзисторах /nG = 0,01 пАД/Гц).

Шум цепи стока полевого транзистора inD также можно представить на схеме
в виде эквивалентного источника шумового напряжения на входе enD = inD/gm

(рис. 4.4.1, в)

(4.5.2)

где ир - напряжение отсечки. ID- постоянный ток в цепи стока, / c s s максимальный
постоянный ток стока.

Видно, что шум полевого транзистора тем меньше, чем больше ток стока ID. По этому
показателю наиболее благоприятны полевые транзисторы типа «А» с малым напряже-
нием отсечки \UP\, у которых крутизна дт сохраняет свою величину при малых
постоянных токах ID в цепи стока. Поэтому они допускают большие сопротивления в
цепи стока и позволяют получить большие усиления напряжения vu.

4.6. Шум операционных усилителей
Возникающий в усилителе суммарный шум может быть представлен как шум

эквивалентных источников на входе еп, in+, /„_ (рис. 4.6.1). При расчетах определяется
шум каждого усилительного элемента и затем приводится ко входу. Источники
шумового тока характеризуют лишь ток входного каскада, все остальные источники
представляются совместно величиной еп.

Программа для расчета шумов усилителя с комплексными источниками сигнала
при частотно-зависимом усилении приведена в Приложении В.

Рис. 4.6.1. Обобщенная эк-
вивалентная схема шумяще-
го усилителя.

4.7. Коэффициент шума ' •
Суммарная плотность напряжения шума на входе усилителя, согласно схеме на

рис. 4.7.1, равна

(4.7.1)

Здесь eG-тепловой шум источника сигнала, еп, /„-эквивалентные собственные шумы
усилителя на входе. Если иметь в виду комплексный входной импеданс Z G , то
составляющую RQ • % следует заменить на | Z G | • i\.

Отношение суммарной плотности шума е\ (вместе с шумом самого усилителя) к
тепловым шумам источников сигнала (генераторным шумам) eG характеризуется
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Рис. 4.7.1. Эквивалентная схема усилителя
для расчета коэффициента шума F.

коэффициентом шума F. Это отношение, представленное в логарифмическом мас-
штабе, и есть коэффициент шума F*, измеряемый в децибелах:

(4.7.2)

У нешумящего усилителя коэффициент шума был бы F = 1 (F* = 0 дБ). У реальных
усилителей с частотно-зависимым коэффициентом усиления v(f) или с частотно-зави-
симыми источниками шума FB широкополосный коэффициент шума должен опре-
деляться по отношению к суммарному напряжению шума Un.

4.7.1. Шум биполярного транзистора
в схеме с общим эмиттером

В транзисторе на рис. 4.4.1,а шумовой ток /„ возникает в цепи коллектора
(составляющей мерцательного шума пренебрегаем). В этих условиях коэффициент
шума

(4.7.3)

Отсюда следует, что для уменьшения шума каскада минимальный коэффициент
усиления по току р следует выбирать как можно большим, а добавочное сопротивление
г,,-как можно меньше, например значительно меньше сопротивления эквивалентного
генератора RG.

Коэффициент шума Fmin становится минимальным при оптимальном токе коллек-
тора / с,о р„ определяемом из формулы

(4.7.4)

В этом случае

где UT = 26 м В - температурное напряжение (отношение произведения постоянной
Больцмана и абсолютной температуры к заряду электрона).

Оптимальный ток коллектора уменьшается с увеличением внутреннего сопротив-
ления эквивалентного генератора RG. Низкоомные источники сигналов требуют боль-
ших токов коллектора. Например, при RG = 200 Ом и усилении по току Р = 200
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оптимальный ток коллектора ICopt =1,8 мА. Разумеется, что здесь следует учитывать
и шум сопротивления г,,. Наиболее благоприятные значения сопротивления RG, при
которых коэффициент F * меньше 3 дБ, лежат в пределах 100 Ом < RG < 100 кОм.

Можно показать, что для транзисторных каскадов с общей базой ситуация такая
же, как для схем с общим эмиттером.

4.7.2. Шум полевого транзистора в схеме с общим истоком

Если результаты, полученные при анализе эквивалентной схемы биполярного
транзистора, распространить на схему полевого транзистора, то выражение для
коэффициента шума несколько упрощается:

(4.7.5)

Видно, что малошумящие усилители требуют большой крутизны, а их благоприятная
рабочая точка ID s IDSS. При увеличении RG коэффициент шума уменьшается. Усили-
тели на полевых транзисторах целесообразны для работы с высокоомным источником
сигнала {RG > 1 кОм), им следует отдавать предпочтение перед усилителями на
биполярных транзисторах при RG > 50 кОм. Недостатком усилителей на полевых
транзисторах является повышенный мерцательный шум в области частот до/ г = 1 кГц.
Прежде всего это относится к полевым транзисторам МОП-структуры, у которых
полоса повышенного мерцательного шума простирается до fF = 10 кГц.

Для характеристики полевых транзисторов часто используется относительный
коэффициент шума F* при заданном внутреннем сопротивлении источника RG

(4.7.6)

4.7.3. Шум операционных усилителей,
используемых в качестве предварительных

Для описания шумовых свойств операционных усилителей с использованием
эквивалентных источников шума el и ij} (рис. 4.7.1) справедливы выражения (4.7.1) и
(4.7.2). Видно, что коэффициент шума F минимален при оптимальном внутреннем
сопротивлении RG,op,\

(4.7.7)

В то время как коэффициент шума F достигает минимума при /?с = RGiOpt > 0,
плотность напряжения суммарного шума ет на входе становится минимальной при

(4.7.8)

Благоприятными с точки зрения шумовых свойств усилителя являются импедансы
источников (полные внутренние сопротивления источников) | Z c | < RG o p (, если при
этом увеличение ZG (например, трансформаторов) не приведет к увеличению напряже-
ния сигнала. Это замечание касается также регуляторов громкости и тембра. Их
импедансы следует выбирать настолько малыми, чтобы для всех положений регуля-
торов удовлетворялось условие
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4.7.4. Максимальное отношение сигнал/шум (С/Ш)

Максимальное отношение С/Ш (SNR) на выходе усилителя ограничивается макси-
мальным напряжением на выходе w e m a x (пиковое значение) и усиленным вместе с
полезным сигналом входным напряжением шума

(4.7.9)

Если п р и н я т ь т о максимальное отноше-
ние С/Ш = 123,э дъ при v — ш. Соответственно при v' = lOO имеем С/Ш = 103,5 дБ,
т.е. при возрастании усиления сигнала отношение С/Ш снижается.

4.8. Шум многокаскадных усилителей
Особенно важное значение для усилителей имеет их суммарный шум, т.е. шум

нескольких последовательно включенных каскадов или усилителей (рис. 4.8.1):

(4.8.1)

Основную долю в суммарном коэффициенте шума составляет шум первого каскада.
Шумы последующих каскадов уменьшаются пропорционально усилению предшеству-
ющих каскадов. Поэтому на практике следует стремиться к тому, чтобы коэффициент
шума первого каскада был как можно меньше, а усиление-как можно больше, по
крайней мере больше lO(vr ^ 10).

4.8.1. ^Прочие факторы шума усилителя

Источники шума на выходе усилительного каскада (например, цепь коллектора
каскада с ОЭ) обусловливают повышение плотности шумового напряжения на входе е„.
При усилениях напряжения vu = gmRL ^ 50 шумовая составляющая сопротивления цепи
коллектора (или стока) RL (рис. 4.8.2, я) пренебрежимо мала (F* < 1 дБ).

Источники постоянного тока, используемые для увеличения усиления («активная
нагрузка» рис. 4.8.2, б), вызывают повышенный шум на чисто активных сопротивле-
ниях нагрузки. Целесообразно строить схему усилителя комбинированно, а именно: в
каскаде Тг использовать биполярный транзистор, а в качестве источника тока нагрузки
(каскад Т2)- полевой транзистор, у которых F* < 1 дБ. Если же в обоих каскадах

Рис. 4.8.1. Последовательное соедине-
ние нескольких усилителей.
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Рис. 4.8.2. Схема для анализа
дополнительных составляющих
шума усилителя с учетом нагру-
зочного сопротивления RL(a) и
источника постоянного тока (б).

использованы однотипные транзисторы (биполярные или полевые), то для получения
коэффициента шума F* = 1 дБ требуется, чтобы коэффициент обратной связи каскада
Т2 был по меньшей мере в 8 раз больше, чем каскада Tt (l/gmL + REL) >
^ 8(l/gml + REI)- Особенно неблагоприятна в отношении шума схема, в которой каскад
7\ собран на полевом транзисторе, а Т2 — источник постоянного тока-на биполярном.
При напряжении | UP \ = 2 В на транзисторе Tj цепь обратной связи источника тока
нагрузки должна удовлетворять условию gmL REL > 30 для F* < 3 дБ и REL ^ 200 для
F* = 1 дБ [4.10].

Шумовая составляющая eR = 4kTRE1 сопротивления в цепи эмиттера RE1 или
истока полностью включается в составляющую входной плотности шума еп.

4.9. Шум параллельно включенных усилителей
Параллельное соединение каскадов усиления (рис. 4.9.1) позволяет схеме работать

при пониженном внутреннем сопротивлении источника сигнала и, что более важно,
уменьшить шум на входе. Если в параллель соединены N одинаковых каскадов с
одинаковыми еп и in, то суммарные входные величины будут

(4.9.1)

Рис. 4.9.1. Параллельное соединение усили-
телей.
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Рис. 4.10.1. Дифференциальный усилитель
(а), измерительный усилитель (б).

На практике параллельное соединение каскадов используют, например, в усилителях
сигнала электромагнитных звукоснимателей с подвижной катушкой, у которых, как
известно, весьма малое внутреннее сопротивление (Rc < 10 Ом) [4.11-4.13].

4.10. Шум дифференциальных усилителей
Источник сигнала подключается к обоим входам дифференциального усилителя

последовательно. Следовательно, и источники шума транзистора elx + е\г подключа-
ются к источнику сигнала тоже последовательно (рис. 4.10.1). Точно так обстоит дело и
у так называемых «прецизионных», или измерительных, усилителей. Поскольку шумы
обоих предварительных каскадов взаимно независимы, никакой компенсации не
наступает, и шумы суммируются геометрически.

Таким образом, у усилителей с дифференциальными входными каскадами (и у
измерительных усилителей) эквивалентная плотность напряжения входного шума в у/2
раз больше, чем для схемы с единственным входным каскадом на полевом тран-
зисторе:

(4.10.1)

Для дифференциальных усилителей очень важна симметрия цепей обоих транзисторов,
а также симметрия цепей съема сигналов, что позволяет уменьшать шум, создаваемый
источником тока /0. Что касается реализации схем источников тока, то для них
справедливы соображения, приведенные выше.

4.11. Трансформаторное согласование
Одна из возможностей согласования источников сигнала с усилителями состоит в

использовании трансформаторов. Эквивалентная схема замещения идеального транс-
форматора показана на рис. 4.11.1. Оптимальный коэффициент трансформации uo p t,
при котором коэффициент шума F* получается минимальным, определяется по

Рис. 4.11.1. Шумовое согласо-
вание низкоомного источника
сигнала с усилителем с Л0.о р, с
помощью трансформатора.
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оптимальному внутреннему сопротивлению источника RGopt согласно формуле

(4.11.1)

На практике такой способ согласования используется в случаях, когда к заданному
усилителю должен быть подключен низкоомный микрофон.

4.12. Инвертирующие и неинвертирующие усилители
Схемы инвертирующего и неинвертирующего усилителей приведены на рис. 4.12.1.

Эквивалентная входная плотность шумового напряжения ет

для неинвертирующего усилителя:

(4.12.1)

(4.12.2)

У измерительного (неинвертирующего) усилителя цепочка Rt\\ R2 подключена к
источнику сигнала последовательно, вследствие чего цепь обратной связи следует
выбирать низкоомной {Rl < RG). В то время как у измерительного усилителя с
открытым входом вследствие RL > RG напряжение помех больше, чем при рабочей
нагрузке на RG, у инвертирующего усилителя при открытом входе усиление vu ^ 1,
поэтому сигналы помехи усиливаются значительно меньше, чем при нормальной
нагрузке.

Недостатки инвертирующего усилителя:

• сопротивление RL, которое определяет входной импеданс | Ze | ^ RL, соединяется с
внутренним сопротивлением RG последовательно, вследствие чего значительно
увеличиваются тепловой шум и составляющая /„, поскольку в общем случае

RL > Д с ;
• плотность шумового напряжения еп увеличивается пропорционально коэффициенту

vN = 1 + vn т. е. в большей степени, чем полезный сигнал. Это обстоятельство
особенно неблагоприятно при 1v, | = 1.

Рис. 4.12.1. Источники шума неинвертирующего (а) н инвертирующего усилителей (б).
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Специальные малошумящие инвертирующие усилители реализуются при сопро-
тивлении RL = 0. Путем соответствующего выбора коэффициента усиления холостого
хода и обратной связи можно получить необходимый входной импеданс ZL =
= Re = R2/vs (здесь vs-петлевое усиление ОС).

4.13. Индуктивные и емкостные источники сигнала
Оптимальный коллекторный ток транзистора в схеме ОЭ при данном сопротивле-

нии источника RG не зависит от частоты /с,Ор1 = ч / Р ' ^ А - В случае комплексного
внутреннего сопротивления источника ZG оптимальный ток коллектора / С о р 1 зависит
от нижней и верхней граничных частот^ и / 2 . В случае когда входное сопротивление
транзистора удовлетворяет условию Re»\Z_G\, справедливы следующие приближен-
ные формулы:

(4.13.1)

(4.13.2)

Что касается полевых транзисторов, то у них оптимальной рабочей точки не суще-
ствует, а коэффициент шума F* уменьшается при увеличении крутизны дт. Это же
справедливо для операционных усилителей, для которых желательно иметь по возмож-
ности меньшие входные составляющие шума и„ и /„.

Плотность шума на выходе усилителя по схеме на рис. 4.12.1,а в общем случае-
при комплексном импедансе Zx:

(4.13.3)

По этим формулам можно рассчитать эквивалентные шумовые величины и для
частного случая, когда ZGL = 0 (рис. 14.12.1,6).

4.14. Прочие источники шума
Резистор, питаемый постоянным током

Имеющийся в схеме резистор, по которому протекает постоянный ток, создает на
выходе шум величиной 4kTR («шум токораспределения»). Он зависит от величины
тока и увеличивается с частотой по закону 1// (3 дБ на октаву). Мерой этого шума
является так называемый «индекс шума» RI*, представляющий собой отношение
напряжения шума Uz (в вольтах на частотную декаду) к приложенному постоянному
напряжению U (в вольтах)

(4.14.1)
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В усилителях звукового диапазона частот рекомендуется применять только тонкослой-
ные металлические или проволочные резисторы (/?/* = — 20.. . — 35 дБ). Углеродистые
резисторы обладают /?/*= — 1 0 . . . + 10 дБ. Механические повреждения резистивного
слоя или выводов могут вызвать контактные помехи, увеличивающие шум.

Переменные резисторы и потенциометры

Ток в углеродистом или керамическом слое переменных резисторов вызывает значи-
тельное увеличение шума. Дополнительный шум создается вследствие неравномер-
ности контакта «ползунков». Регуляторы звуковых сигналов (громкости, тембра)
следует реализовать так, чтобы постоянный ток по ним не протекал. В регуляторах
постоянного тока (например, регулятор рабочей точки) надо добиваться того, чтобы в
цепи ползунка (переменного контакта) ток был как можно меньшим; шумящие
элементы следует шунтировать блокирующими конденсаторами.

Полярные (электролитические) конденсаторы

При номинальных напряжениях шум в полярных конденсаторах возникает, когда
приложенное напряжение имеет обратную полярность. Особенно заметны эти шумы на
пиках сигналов в процессах коммутации (включения, выключения). Увеличенный шум
при этом может сохраняться в усилителе в течение минут и даже часов. Устранить этот
эффект можно с помощью шунтирующих защитных диодов или последовательной
цепочки с обратным постоянным напряжением поляризации. Достоинство второго
способа состоит в том, что он обеспечивает постоянство импеданса по переменному
току и, следовательно, меньшие нелинейные искажения.

Напряжение пробоя полупроводниковых переходов (база-эмиттер)

Превышения пробивных напряжений в биполярных транзисторах (например, в момент
включения напряжения питания) могут на некоторое время ухудшить их шумовые
свойства (эффект последействия). Для кремниевых биполярных транзисторов таким
порогом является прямое напряжение | UBE \ ^ 5 В. В малошумящих усилителях вход-
ные транзисторы должны быть защищены диодами (кремниевый диод с малым
обратным током), включаемыми навстречу полярности перехода база-эмиттер. В
операционных усилителях эту функцию выполняют два диода, встречно включаемые
между входами.

Стабилитроны (диоды Зенера), стабилизаторы напряжения (интегральные регуляторы
напряжения)

В стабилитронах при напряжениях | Uz | ^ 5 . . . 7 В наступает так называемый «эффект
Зенера», следствием которого является дробовой шум i\ = 2elz. Стабилитроны -отно-
сительно малошумящие приборы.

В стабилизирующих диодах с повышенным напряжением пробоя | Uz | > 5 . . . 7 В
преобладающим источником шума является лавинный эффект, вызывающий увеличе-
ние белого шума и появление дополнительного многоступенчатого импульсного шума
(«шум вспышки») уровнем в несколько милливольт. Стабилитроны, у которых
| Uz | < 5 В, рекомендуется включать последовательно. Регуляторы напряжения и
диоды Зенера, работающие в режиме стабилизаторов, следует подключать к потреби-
телям последовательно через RC-звено развязки.



5. Биполярные транзисторы

Биполярный транзистор представляет собой один из основных элементов совре-
менных усилителей. Ток в транзисторе создается переносом носителей зарядов в зоне
базы и управляется приложенным к базе напряжением. По типу материала полу-
проводникового кристалла различают германиевые, арсенид-галлиевые и кремниевые
транзисторы. Последние распространены наиболее широко. По типу примеси зон
кристалла различают транзисторы типа прп и рпр.

5.1. Режим сильного сигнала
Эквивалентная схема замещения

Эквивалентная схема замещения биполярного транзистора по Эберсу-Моллю при-
ведена на рис. 5.1.1. В режиме больших токов следует предусмотреть дополнительные
сопротивления RB, RF, Rc в выводах базы, эмиттера и коллектора [5.1-5.5]. В таком
виде модель справедлива для стационарного режима, т. е. при работе транзистора на
низких и средних частотах, когда всевозможными частотнозависимыми эффектами
пренебрегают.

Общий ток в цепях эмиттера 1Е и коллектора 1С включает прямую составляющую
данного полупроводникового перехода и обратную составляющую другого полу-
проводникового перехода. В принципе эмиттерные и коллекторные переходы ведут
себя одинаково и при изменении на обратную полярности приложенного напряжения
могут меняться ролями. В зависимости от величины приложенного к полупроводнико-
вому переходу напряжения на рабочей характеристике различают следующие области:

Рис. 5.1.1. Эквивалентная схема прп- и />ир-транзисторов по Эберсу и Моллю (AN... составляю-
щие тока в активном режиме, А,... составляющие тока в обратном режиме).
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Рис. 5.1.2. Входная (а), выходные
(б) и амплитудные характеристики
(в) реальных транзисторов в схеме с
общим эмиттером.

При смещении в прямом направлении для транзистора справедливы следующие
известные формулы (транзистор находится в проводящем состоянии):

(5.1.1)

где / 0 - т о к насыщения, UT = kT/q = 26 мВ-температурное напряжение, BN-усиление
по постоянному току.

Нелинейные искажения

Характеристики реальных транзисторов приведены на рис. 5.1.2. Нелинейные свойства
транзисторов, работающих в режиме усилителей, описаны в гл. 3 и приводятся в
приложении А10. Вследствие экспоненциальности характеристики передачи нелиней-
ные искажения идеального транзистора не зависят от положения рабочей точки.

Температурные свойства

Температурные свойства транзисторов вытекают из зависимости от температуры тока
насыщения / 0 и передаточной функции, имеющей экспоненциальный характер. Силь-
ному температурному влиянию подвержена и зависимость тока коллектора от напря-
жения перехода база-эмиттер 1С=/(^ВЕ)> которая подчиняется закону 5UBE/8T^
= — 2,7 мВ/К (при постоянном токе). Если не принимать специальных мер термо-
компенсации (UBE = const), то при повышении температуры на каждые 10е ток
коллектора 1С увеличивается почти вдвое. Наряду с недопустимым смещением рабочей
точки это может привести к возникновению положительной ОС (например, вследствие
нагрева транзисторов в оконечном каскаде усилителей).

5.2. Выбор рабочей точки
Для выбора рабочей точки (рис. 5.2.1) используют большую крутизну характери-

стики перехода база-эмиттер. В первом приближении можно считать напряжение ЪВЕ

постоянным и не зависящим от частоты UBE = UnOT (Unai = 0,65 В-для кремниевых
транзисторов и 0,3 В-для германиевых). Принимается также, что ток коллектора 1С не
зависит от напряжения перехода коллектор-эмиттер UCE (рис. 5.1.2). Напряжение на
базе UB устанавливается с помощью низкоомного делителя напряжения. Этим одно-
временно определяется напряжение на эмиттере UE — UB — J7nOT, а ток эмиттера 1Е

задается сопротивлением RE по формуле IE = £/Е/Л£. При достаточно большом
усилении по току (Jc > 10 • 1В) ток коллектора становится почти равным току эмиттера
1С =; 1Е. Таким образом, устанавливается напряжение на коллекторе Uc, которое
определяется падением напряжения на Rc по формуле Uc = Uv — RCIC.
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Рис. 5.2.1. Схема выбора рабочей точки.

5.3. Режим малого сигнала на низких частотах
Для анализа свойств транзисторов при передаче малых сигналов их нелинейные

характеристики аппроксимируются линейными участками касательной в рабочей
точке, т.е. транзистор принимается за линейный элемент. Эквивалентная схема
замещения транзистора при этом справедлива лишь для случаев, когда напряжение
сигнала изменяется относительно рабочей точки (постоянного тока) в небольших
пределах. Эквивалентная схема замещения транзистора при передаче малых сигналов
низких частот (примерно до половины граничной частоты единичного усиления)
приведена на рис. 5.3.1,а.

Важнейший параметр транзистора-его крутизна, которая физически характе-
ризует усиление переменной составляющей тока коллектора при изменении напряже-
ния сигнала в цепи база-эмиттер UBE в рабочей точке при постоянном напряжении в
цепи коллектор-эмиттер UrF:

(5.3.1)

Здесь UT~ температурное напряжение (см. выше). Усиление тока в режиме малого
сигнала Р (отношение коллекторного тока к току базы) приблизительно равно
усилению постоянного тока P J V :

(5.3.2)

Рис. 5.3.1. Малосигнальная
эквивалентная схема тран-
зистора по Гьяколетто (а) с
упрощениями для случая
низких и средних частот (б).
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Выводы, которые касаются других элементов эквивалентной схемы на рис. 5.3.1,а,
состоят в следующем: сопротивление в цепи базы гь, имеющее величину от 20 до
500 Ом, в транзисторах предварительных каскадов усиления при малых и средних
токах пренебрежимо мало по сравнению со входным сопротивлением re = P/gm.
Емкость перехода база-эмиттер СВЕ у этих транзисторов обычно не превышает 10 пФ,
у транзисторов промежуточных каскадов усилителей-около 100 пФ, а у оконечных
может достигать 1 нФ. Емкость перехода коллектор база Ссв (у транзисторов пред-
варительных и промежуточных каскадов ее величина лежит в пределах от 5 до 30 пФ) в
каскадах по схеме с общим эмиттером может вследствие эффекта Миллера увеличиться
пропорционально коэффициенту усиления напряжения vu = gmRL, являясь при этом
входной емкостью. Выходное сопротивление гСЕ (крутизна характеристики Ic — UCE)
может быть рассчитано по начальному напряжению UY и коллекторному току 1С из
формулы rCE = UY/IC, где UY = 80. . . 200 В у транзисторов проводимости прп и UY =
= 30... 160 В у транзисторов проводимости рпр. Сопротивление rBC ~ (3/гСЕ обычно
пренебрежимо мало.

Упрощенная эквивалентная схема для низких и средних частот приведена на
рис. 5.3.1,6.

5.4. Транзистор как четырехполюсник

Для формализованного расчета линеаризованные параметры транзисторов могут
рассматриваться как параметры четырехполюсника. В последнее время этот метод
теряет свое значение, поскольку современные ЭВМ и программы расчетов позволяют
анализировать схемы любой сложности (Приложение В1). Все же отметим, что для
транзисторов, работающих в диапазоне низких частот, обычно учитываются реальные
(не зависящие от частоты) коэффициенты ^матрицы четырехполюсника _Уу- Однако
для расчетов схем, например на полевых транзисторах, они не пригодны. Для анализа
работы транзисторов на более высоких частотах лучше использовать систему уравне-
ний четырехполюсника с полными проводимостями и комплексными коэффициентами.

5.5. Основные схемы транзисторных каскадов
По способу подключения входа или выхода транзистора к общей точке различают

следующие схемы (рис. 5.5.1):

• с общим эмиттером (ОЭ),
• с общей базой (ОБ),
• с общим коллектором (ОК).

Приводимые ниже параметры наиболее часто встречающихся основных схем справед-
ливы для низких и средних частот (эквивалентная схема на рис. 5.3.1, б).

5.5.1. Схема с общим эмиттером (ОЭ) (рис. 5.5.1, а)

Усиление по напряжению
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Рис. 5.5.1. Основные схемы включения транзисторов в усилительных каскадах и упрощенные
эквивалентные схемы в режиме усиления малых сигналов низких и средних частот.

Усиление по току

(5.5.1)

Входное сопротивление

Выходное сопротивление

Усиление по напряжению vu пропорционально падению постоянного напряжения UL на
сопротивлении, а не самому сопротивлению RL.

Реально достижимые коэффициенты усиления по напряжению при активной
нагрузке лежат в пределах от 50 до 500. Больших коэффициентов можно достичь, если
вместо RL использовать источники постоянного тока.

При заданной рабочей точке J c схема с ОЭ позволяет получить большие значения
коэффициентов усиления (по напряжению, по току), небольшое выходное сопротивле-
ние каскада и большое входное сопротивление. Благоприятной является рабочая точка,
при которой rBE» RG (входное сопротивление значительно больше внутреннего
сопротивления источника Я с -режим «управления напряжением») и RL < rCE. Макси-
мально возможное усиление по напряжению ограничивается величиной сопротивление
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перехода коллектор-эмиттер гСЕ (начальное сопротивление):

Для ири-транзисторов максимально достижимый коэффициент усиления по напряже-
нию равен примерно 5000, а для /?ир-транзисторов- около 3000.

5.5.2. Схема с общим коллектором (ОК)
(эмиттерный повторитель) (рис. 5.5.1)

Усиление по напряжению

Усиление по току

Входное сопротивление

(5.5.2)

Выходное сопротивление

Схема с ОК может рассматриваться как схема с ОЭ, охваченная глубокой обратной
связью, с коэффициентом усиления в режиме холостого хода | vu | = gmRL и к = 1, т. е. с
коэффициентом обратной связи \vs\ = gmRL.

При заданной рабочей точке 1С схема с ОК позволяет получить очень стабильный
коэффициент усиления по напряжению vu =* 1, высокий коэффициент усиления по току,
небольшое выходное сопротивление и большое входное сопротивление.

5.5.3. Схема с общей базой (ОБ)

Усиление по напряжению

Усиление по току

Входное сопротивление
(5.5.3)
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Выходное сопротивление

При заданной рабочей точке 1С схема с ОБ позволяет получить очень стабильный
коэффициент усиления по току vf= 1, большой коэффициент усиления по напряжению,
большое выходное сопротивление и небольшое входное сопротивление. При одинако-
вом со схемой ОЭ усилении по напряжению (и, следовательно, одинаковой частотной
характеристике) схема ОБ обладает тем преимуществом, что на ее работу влияет
только емкость эмиттер-база СВЕ и не влияет емкость коллектор база, которая
увеличивается вследствие эффекта Миллера.

5.6. Характеристики на высоких частотах

Частотная характеристика коэффициента усиления по току (3 = /с//в аналогична
характеристике фильтра НЧ 1-го порядка:

(5.6.1)

тде/р = а>р/2тг- граничная частота на уровне —3 дБ.

Под / г подразумевается частота, при которой модуль коэффициента усиления
уменьшается до 1 (ее чаще называют «частотой единичного усиления»). Частота
единичного усиления определяется сопротивлением гВЕ и диффузионной емкостью СВЕ

(рис. 5.3.1, а):

(5.6.2)

Для схемы с ОЭ, в случае когда сигнал подается от источника с большим внутренним
сопротивлением Rt » rBE, передаточная функция имеет вид

(5.6.3)

где/р - граничная частота единичного усиления (на уровне —3 дБ).
При подаче сигнала с низкоомного источника Rt« гь граничная частота опре-

деляется постоянной времени т = гьСВЕ,п тогда

(5.6.4)

Таким образом, граничная частота / s в гВЕ/гь — 10... 20 раз больше частоты /р.
Формулы (5.6.4) справедливы и для схемы с ОБ.

В каскадах с вводимым током эмиттера (например, каскодным) с учетом коэф-
фициента а = 1С/1Е

(5.6.5)

где граничная частота на уровне —3 д Б ^ , = / т .
В каскадах, выполненных по схеме эмиттерного повторителя, граничная частота
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коэффициента усиления по напряжению v„ = 1 лежит в пределах между / s и / г , что
зависит от сопротивления нагрузки.

Результаты, полученные в частном случае для схем ОЭ, справедливы лишь при
условии пренебрежения емкостью перехода база-коллектор (Свс). На практике, одна-
ко, эта емкость, увеличивающаяся вследствие эффекта Миллера пропорционально
коэффициенту усиления (| vu \ • Свс), добавляется ко входной емкости, которая достигает
величины

(5.6.6)

Здесь \vu\-коэффициент усиления по напряжению. Видно, что при \vu\ » 1 составляю-
щая | vu | • Ссв » СВЕ оказывается преобладающей, что в конце концов приводит к
дальнейшему понижению граничной частоты. Кроме того, при подаче сигнала от
низкоомного источника на базу эмиттерного повторителя емкость база коллектор Свс

может привести к самовозбуждению на частотах, близких к граничной частоте
единичного усиления (см. гл. 13).

5.7. Специальные схемы включения
Некоторые распространенные реализации, полученные путем усовершенствования

основных схем, показаны на рис. 5.7.1. Свойства схем в режиме малых сигналов
рассчитаны с использованием эквивалентной схемы замещения, рассмотренной в разд.
5.4. Способы выбора рабочей точки здесь рассматривать не будем.

Рис. 5.7.1. Специальные реализации схем: схема ОЭ с управляемой напряжением ОС по току (а),
схема ОЭ с управляемой током ОС по напряжению (б), каскодная схема (в), схема Дарлингтона
(г), комбинированная схема (д).
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5.7.1. Схема ОЭ с управляемой напряжением обратной связью
по току (рис. 5.7.1,а)

Коэффициент усиления по напряжению

(5.7.1)

Входное сопротивление

Выходное сопротивление

Посредством сопротивления RN часть тока, пропорционального выходному напряже-
нию, отводится на вход. По сравнению с канонической схемой ОЭ у этой схемы
меньшие входное и выходное сопротивления. Коэффициент усиления по напряжению
поддается регулированию подбором пассивных элементов (в частности, RG/RN * &)•
Дополнительно включенное сопротивление позволяет уменьшить паразитное влияние
емкости коллектор-база на высоких частотах.

5.7.2. Схема ОЭ с управляемой током обратной связью
по напряжению (рис. 5.7.1,6)

Коэффициент усиления по напряжению

(5.7.2)

Входное сопротивление

Выходное сопротивление

Падение напряжения, создаваемое эмиттерным током (1Е = 1С) на сопротивлении RE,
действует навстречу входному напряжению транзистора. Схема обладает большим
входным сопротивлением, что свойственно схеме с ОК. Выходное сопротивление
почти равно сопротивлению нагрузки. Коэффициент усиления по напряжению опре-
деляется в основном подбором пассивных элементов RL и RE (в частном случае
RE > (r«/P)).

5.7.3. Каскбдная схема (рис. 5.7.1,в)

Усиление по напряжению
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Входное сопротивление

(5.7.3)

Выходное сопротивление

Входной транзистор Т1 работает по схеме с общим эмиттером, где сопротивлением
нагрузки служит rBE2/fi = 1/дт, коэффициент усиления по напряжению \vu\ = gmjgm2 =
= 1. В результате емкость перехода коллектор-база под влиянием эффекта Миллера не
увеличивается. Транзистор Т2 работает по схеме с общей базой. По переменному
напряжению его база замкнута на землю.

Каскодная схема воплощает в себе достоинство схемы с ОЭ, у которой большое
входное сопротивление, и одновременно обладает большими коэффициентами усиле-
ния по току и напряжению при малой входной емкости. Благодаря тому что усиление
по напряжению близко к единице, шум транзистора Т2 имеет примерно такую же
величину, как и у Т1.

Каскодная схема может быть реализована и на комплементарных транзисторах.
Преимущество такого решения состоит в том, что потенциал покоя Vл может быть
сделан равным потенциалу входа UE, следовательно, несколько каскадов могут быть
непосредственно соединены между собой.

5.7.4. Схема Дарлингтона (рис. 5.7.1,г)

Показанная на рисунке схема является искусственной имитацией ири-транзистора
со следующими входными параметрами:

усиление по току

крутизна

(5.7.4)

входное сопротивление

выходное сопротивление

5.7.5. Комплементарная схема Дарлингтона
(рис. 5.7.1,д) («составной транзистор»)

Показанная на рисунке схема является искусственной имитацией />ир-транзистора
со следующими замещающими параметрами:

усиление по току
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крутизна

(5.7.5)

входное сопротивление

выходное сопротивление

Достоинство этой схемы состоит, например, в том, что мощным npn-транзистором Т2
можно заменить мощный транзистор типа рпр (квазикомплементарный выходной
каскад). Пара транзисторов Т1 и Т2, первый из которых типа прп, а второй типа рпр,
может образовать составной транзистор типа прп. Для улучшения свойств на высоких
частотах в обоих вариантах схемы Дарлингтона ток транзистора Т1 увеличивается с
помощью показанных на схеме резисторов. Эта же мера позволяет ускорить процесс
запирания Т2, поскольку потенциал базы снижается значительно быстрее.

5.8. Дифференциальный усилитель

5.8.1. Основные схемы (рис. 5.8.1,а)

Дифференциальный усилитель обладает большим коэффициентом усиления раз-
ностного входного напряжения (полезного сигнала) vd, но малым коэффициентом
усиления vg синфазных напряжений (составляющих сигнала помехи) ид. Параметры
схемы:

коэффициент усиления разностных сигналов

Рис. 5.8.1. Транзисторный дифференциальный усилитель. Основная схема (о), местная ОС (б, в).
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коэффициент усиления синфазных составляющих

входное разностное сопротивление (5.8.1)

выходное сопротивление

коэффициент ослабления синфазных составляющих (КОСС)

Значительно улучшить свойства усилителя можно, если оба выходных сигнала иа1 и
иа2 далее усиливаются совместно как один разностный сигнал иа = иа1 — иа2. При этом
коэффициент усиления по напряжению удваивается:

(5.8.2)

Что касается усиления синфазных составляющих, то теоретически (абсолютная иден-
тичность транзисторов, точное деление токов) оно должно полностью исключаться
(коэффициент усиления равен 0). Это означает, что подавление синфазных составляю-
щих бесконечно велико. Практически реальные значения коэффициента ослабления
синфазных составляющих КОСС лежат в пределах 80.. . ПО дБ для схем со спарен-
ными транзисторами и 40. . . 70 дБ для схем на одиночных транзисторах.

Общее для двух транзисторов эмиттерное сопротивление Ro обычно заменяют
источником постоянного тока /0, который благодаря большому динамическому
выходному сопротивлению Ro = г0 позволяет достаточно эффективно подавлять син-
фазные составляющие даже в случае, когда после съема они отсимметрированы не
полностью.

Дополнительные конденсаторы Сн позволяют уменьшить входную емкость Са

[5.7]:

(5.8.2а)

Здесь Ссв и СВЕ-емкость транзисторов, a vul - коэффициент усиления напряжения
дифференциального каскада. Поскольку дополнительная емкость Сн/2 включается
между выходами, граничная частота характеристики усиления уменьшается.

5.8.2. Дифференциальный усилитель
с управляемой током обратной связью
по напряжению (рис. 5.8.1,6)

Коэффициент усиления разностного сигнала

(5.8.3)
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Входное сопротивление дифференциального усилителя

При симметричном выходе иа = ио1 — иа2 коэффициент усиления тоже vu = 2ud. Для
схемы на рис. 5.8.1,в коэффициент усиления vd можно регулировать, изменяя сопро-
тивление 2RE, не нарушая при этом выбранный потенциал покоя. Недостаток схемы
состоит в том, что шум обоих источников тока сохраняется и при симметричном
выходном напряжении ио. Полностью ликвидировать этот шум позволяет схема на
рис. 5.8.1,6 (разумеется, при соответствующей симметрии транзисторов Т1 и Т2).

Весьма существенное преимущество схемы с местной ОС состоит в том, что
максимально допустимое входное напряжение разностного сигнала увеличивается
пропорционально gmRE. На практике верхнее граничное значение RE определяется
требуемым усилением напряжения RL/2RE, дрейфом нулевого потенциала и в первую
очередь шумом сопротивления RE, поскольку оно включено последовательно с источ-
ником сигнала.

5.8.3. Симметричный активный вход (рис. 5.8.2,д)

Наиболее просто симметричный вход для сигнала реализуется с помощью токово-
го зеркала, образуемого транзисторами ТЗ и Т4. Транзистор Т4 работает в режиме
диода, создающего на ТЗ отрицательное разностное внутреннее сопротивление га =
= — 2гСЕ, благодаря чему изменения коллекторных токов Т1 и Т2 складываются:

коэффициент усиления напряжения

(5.8.4)

входное сопротивление

выходное сопротивление

Потенциал покоя не зависит от RL, поэтому, увеличивая RL, можно достичь увеличения
усиления напряжения. Стабильность рабочей точки увеличивается пропорционально
коэффициентам обратной связи gm0R0, gm3RF> em*^F>:> 1 источников тока на тран-
зисторах ТО, ТЗ, Т4.

5.8.4. Каскодная схема (рис. 5.8.2,6)
Еще более благоприятной для расширения полосы пропускания является реализа-

ция каскада на ТЗ и Т4 по каскодной схеме. Верхняя граничная частота в основном
определяется входными транзисторами Т1 и Т2, включенными по эмиттерной схеме,
так как ТЗ и Т4 работают по схеме с общей базой с вводом тока (благодаря отсутствию
эффекта Миллера емкость переходов база-коллектор Т1 и Т2 не увеличивается). Для
коэффициента усиления напряжения vd и входного сопротивления ге справедливы
уравнения (5.8.1) и (5.8.3).
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Рис. 5.8.2. Схемы дифференциального
усилителя. Схема с симметричным
съемом сигнала с помощью токового
зеркала (а), каскодная схема (б), двух-
тактный дифференциальный усилитель
(в).

5.8.5. Двухтактный дифференциальный усилитель
(рис. 5.8.2,в)

У дифференциальных усилителей, работающих в режиме большого сигнала, время
нарастания и спада переходных процессов различно. Это объясняется более медленным
разрядом емкости в момент отключения (вследствие малых токов). Этот недостаток
позволяет исключить двухтактная схема, в которой ток каждой полуволны сигнала
увеличивается. Для коэффициента усиления напряжения vu справедливо уравнение
(5.8.3), а входное сопротивление в связи с параллельным включением двух каскадов
рассчитывается по формуле ге = Р(Л£ + 1 дт). Потенциал покоя от сопротивления
нагрузки RL не зависит, поэтому его можно выбирать в зависимости от желаемого
коэффициента усиления.
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5.9. Источники постоянного тока
Часто в усилительных каскадах вместо коллекторных сопротивлений Rc исполь-

зуются источники постоянного тока RL [5.1, 5.3, 5.6]. Благодаря большому выходному
сопротивлению га при равном токе покоя они позволяют получить большее усиление
напряжения. Недостаток такой замены, однако, состоит в том, что она увеличивает
шумовые токи.

5.9.1. Источники постоянного тока в схеме
с общим эмиттером (рис. 5.9.1,а)

Выходной ток

(5.9.1)

Выходное сопротивление

Выходной ток 12 устанавливается с помощью низкоомного делителя напряжений Rv

R2. Для термостабилизации должно удовлетворяться условие REI2 > UBE; конденсатор
предназначен для подавления шума входной цепи.

5.9.2. Токовое зеркало (рис. 5.9.1,6)

Выходной ток

(5.9.2)

Выходное сопротивление

Рис. 5.9.1. Источник тока с термокомпенсацией (а), основная схема токового зеркала (б), токовое
зеркало Вильсона (е) [5.6].
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Расчет схемы построен на предположении о том, что транзисторы одинаковы. От
источника ток It может вводиться, например, через добавочное сопротивление /?,.
Токовые зеркала используются для преобразования выходных сигналов дифференци-
альных усилителей в «однотактные» сигналы. При этом ток снимается с коллектора
транзистора Т2. Поскольку коллекторные токи обоих транзисторов (Т1 и Т2) одина-
ковы, то с выхода токового зеркала в следующий усилительный каскад поступает
общий разностный коллекторный ток (см. рис. 5.8.2, а). На практике для регулировки
рабочей точки в схему вводится дополнительное эмиттерное сопротивление RE, что в
свою очередь приводит к увеличению выходного сопротивления, а значит-к снижению
шума.

5.9.3. Токовое зеркало Вильсона (рис. 5.9.1,в)

Выходной ток

(5.9.3)

Выходное сопротивление

Отклонения тока имеют величину порядка \/Bjj. Выходное сопротивление по сравне-
нию с простым токовым зеркалом также увеличено в р ~ BN раз.



6. Полевые транзисторы

В отличие от биполярных транзисторов эффект управления током в полевых
транзисторах достигается не диффузией носителей зарядов, а под действием электри-
ческого поля. Это значит, что в идеальном случае эффект управления током достигает-
ся без потери энергии (входной ток равен управляющему току, и оба почти равны
нулю). Наряду с высокоомным входом, которым обладают полевые транзисторы, для
звукотехники весьма важны такие их характеристики, как большой линейный диапазон
изменений входных напряжений, способность мощных транзисторов работать на
относительно высоких частотах единичного усиления. В звукотехнике используются
преимущественно кремниевые полевые транзисторы.

Рис. 6.0.1. Входные ID=f(Ucs)
и выходные /„ =/({/BS) характе-
ристики полевого транзистора.
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Графические изображения основных типов полевых транзисторов приведены в
Приложении А5. В полевых транзисторах с технологической МОП-структурой
(MOSFET) (металл-окисел-полупроводник) затвор G изолирован от канала сток-
исток D - S слоем двуокиси кремния. В полевых транзисторах с управляющим
переходом (JFET, NIGFET) затвор изолирован поляризованным в направлении запи-
рания рп- или np-переходом. Проводимость достигается инвертированием электричес-
кого поля. Полевые транзисторы с управляющим рп-переходом, изолированным
затвором и встроенным каналом (JFET, D-MOSFET) имеют начальный ток стока
| / D | > 0 при напряжении перехода затвор-исток Uos = 0. Семейства входных и
выходных амплитудных характеристик полевых транзисторов приведены на рис. 6.0.1.

6.1. Режим сильного сигнала
Амплитудная характеристика

Амплитудную характеристику полевого транзистора можно представить как состоя-
щую из двух частей: части, соответствующей области нарастания (иногда ее называют
«омической» областью, или триодной), и части насыщения. В первой области канал
сток-исток ведет себя как резистор, управляемый напряжением затвор-исток
UGS. В области насыщения, напротив, ток стока практически не зависит от напряжения
UDS, благодаря чему полевой транзистор приобретает свойство усилительного элемен-
та (рис. 6.1.1) [6.1-6.6].

(6.1.1)

(6.1.2)

Рис. 6.1.1. Входная вольт-амперная характеристика л-канального полевого транзистора (о),
семейство выходных характеристик (б).
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Разграничительная зона между двумя областями характеристики \UDS\ = \UGS — UP\
называется напряжением изгиба и обозначается VK. Характеристической величиной
входа является напряжение отсечки полевого транзистора UP (применительно к
МОП-транзисторам его называют также пороговым напряжением UTh). Ток 7D S S

называется током насыщения, или током короткого замыкания и для полевых
МДП-транзисторов с изолированным затвором определяется как ток стока ID при
UGS = 0, а для транзисторов с управляющим переходом как ток стока 1D при
U os = 21/,.
Нелинейные искажения

Формулы для расчета нелинейных искажений типовых схем на полевых транзисторах
приведены в Приложении А10. В отличие от биполярных транзисторов линейный
участок вольт-амперной характеристики полевых транзисторов зависит от рабочей
точки. У идеального полевого транзистора характеристика ID(UGS) квадратичная; это
значит, что все продукты нелинейности только квадратичные. Поскольку напряжение
отсечки \UP\x 1...5 В обычно намного больше, чем температурное напряжение
UT х 26 мВ биполярных транзисторов, у полевых транзисторов линейная область
входных напряжений значительно шире.

Температурные свойства

Ток стока 1D полевых МОП-транзисторов и транзисторов с /ги-переходом (JFET) при
постоянном напряжении сток-исток UGS спадает приблизительно на 0,7% при каждом
повышении температуры на 1 'С; таким образом, им присуще свойство температурной
самостабилизации. Кроме того, МОП-транзисторам с индуцированным каналом и
/7-канальным МОП-транзисторам с изолированным затвором (MOSFET) свойственна
дополнительная температурная зависимость dUP/dT, которая также вызывает увеличе-
ние тока ID при возрастании температуры. Эта зависимость проявляется лишь при
малых токах стока lD«lDSs (значительно меньших тока в цепи сток-исток). На
практике при правильно выбранных рабочих точках преобладает первая зависимость,
при которой, как сказано выше, спад тока носит самостабилизирующий характер.

6.2. Выбор рабочей точки
Рабочую точку транзисторного каскада можно установить, изменяя, например,

падение напряжения на сопротивлении смещения RG (рис. 6.2.1, я). Поскольку IG = 0,
то и при больших (порядка МОм) сопротивлениях падение напряжения на RG

оказывается пренебрежимо малым. Ток стока ID определяется из условия
-~UGS = RSID, учитывающего соотношение 1D(UGS) из характеристики полевых тран-
зисторов. Рабочую точку можно выбирать также графическим способом, определяя
точку пересечения входной характеристики ID—UGS с прямой l/Rs (рис. 6.2.1,6).
Величину Rs при заданном токе 1D получают путем расчета по формуле

(6.2.1)

Напряжение стока UD рассчитывается по выбранному RD по формуле

(6.2.2)
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Рис. 6.2.1. Принцип выбора рабочей точки на
примере и-канального полевого транзистора
(а), графическое построение входной характе-
ристики (б).

6.3. Режим малого сигнала
Среди многих возможных режимов работы усилителей на полупроводниковых

приборах есть так называемый «режим малого сигнала», при котором используется
только небольшая часть вольт-амперной характеристики. Малосигнальные параметры
транзисторных каскадов получают путем линеаризации вольт-амперной характеристи-
ки в рабочей точке.

Область насышения

К р у т и з н а ( 6 . 3 . 1 )

Поскольку IG = О (реальные значения 10~9 ... 10~1 2 А), то и производная
8IG/8UGS^0, а, значит, ге->оо. Таким образом, входной сигнал (напряжение uGS)
управляет током на выходе iD = gmuGS практически в бестоковом режиме. Кроме того, в

Рис. 6.3.1. Малосигнальные эквивалентные схемы полевого транзистора для низких и средних
частот (а), для высоких частот (б); эквивалентная схема мощного полевого МОП-транзистора с
идеальным внутренним транзистором (в) [6.9].
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цепи затвор-исток создается дополнительная паразитная проводимость gDS = l/rDS. С
учетом этих факторов эквивалентная схема замещения полевого транзистора в режиме
малого сигнала получает вид, показанный на рис. 6.3.1, о. Поскольку емкости очень
малы, то эта схема справедлива для значительно более высоких частот, чем в случае
биполярных транзисторов.

Начальная область характеристики

Для начальной области вольт-амперной характеристики также справедлива экви-
валентная схема рис. 6.3.1, о, которой соответствуют величины:

(6.3.2)

Видно, что проводимость цепи сток-исток gBS существенно нелинейна, т.е. зависит от

uDs.

6.4. Основные схемы включения
По аналогии с биполярными транзисторами для полевых транзисторов применим

способ представления в виде четырехполюсников. При этом взаимно эквивалентными
являются следующие основные схемы включения транзисторов:

схеме с ОЭ-схема с общим истоком (ОИ);
схеме с ОБ -схема с общим затвором (ОЗ);
схеме с ОК-схема с общим стоком (ОС).

В малосигнальном режиме расчет параметров проводится на основании эквивалентной
схемы для низких и средних частот (рис. 6.3.1, о).

6.4.1. Схема с общим истоком (ОИ) (рис. 6.4.1, а)
Коэффициент усиления напряжения

(6.4.1)

Входное сопротивление

Выходное сопротивление

Коэффициент усиления напряжения схемы с ОИ в 2... 50 раз меньше, чем схемы с
общим эмиттером, так как \UP\»UT. Согласно уравнению (6.4.1), коэффициент
усиления напряжения пропорционален постоянному напряжению UL и обратно
пропорционален UP и спадающему току стока lD < IDSS. Достоинство схемы на
полевом транзисторе - очень большое входное сопротивление затвора.



Рис. 6.4.1. Основные схемы каскадов на полевых транзисторах (на примере МОП-транзисторов).
Схема с общим истоком (а), схема с общим стоком (б).

6.4.2. Схема с общим стоком (ОС) («истоковый повторитель»)
(рис. 6.4.1,6)

Коэффициент усиления напряжения

(6.4.2)

Поскольку усиление «холостого хода» ииа мало, то в схеме с ОС коэффициент усиления
напряжения vu меньше, чем у эмиттерных повторителей. Кроме того, из-за меньшей
крутизны дт значительно большим оказывается динамическое выходное сопротивле-
ние га.

6.5. Характеристики на высоких частотах
Для области высоких частот (выше 20 кГц) справедлива эквивалентная схема на

рис. 6.3.1, б. Для источника сигнала полевой транзистор является емкостной нагрузкой
с входной емкостью Се = CGS + vu-COD. В частном случае схемы с ОИ (истоковый
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повторитель) емкость CG S вместе с емкостью нагрузки может привести к самовозбуж-
дению выходной цепи. Избавиться от этого неприятного явления можно, если в цепь
затвора включить добавочное сопротивление RG > 100 Ом.

6.6. Прочие схемы включения
На полевых транзисторах можно реализовывать практически все схемы, рассмот-

ренные в разд. 5.7 и 5.8. При расчетах параметры одних схем следующим образом
заменяются соответствующими параметрами других схем (на полевых транзисторах):

Биполярные транзисторы Полевые транзисторы

6.6.1. Дифференциальный усилитель (рис. 6.6.1, а)

Коэффициент усиления разностного напряжения

Рис. 6.6.1. Специальные схемы на по-
левых транзисторах: дифференциаль-
ный усилитель (а), каскодная схема (б),
схема Дарлингтона (в), комбинирован-
ная схема (г).
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Коэффициент усиления синфазных составляющих

Входное сопротивление

(6.6.1)

Выходное сопротивление

Коэффициент ослабления синфазных составляющих

Для того чтобы в полевых транзисторах с управляющим /"-«-переходом (JFET)
диодная цепь затвор-исток оставалась запертой и при больших входных сигналах,
сопротивление Ro и соответственно постоянный ток 10 должны выбираться из условия
'о ^ 'DSS-

Поскольку крутизна дт мала, то вместо RL целесообразно использовать источник
тока нагрузки IL (токовое зеркало) с большим внутренним сопротивлением. Выход
целесообразно делать симметричным (иа = иа1 — мн2), поскольку в этом случае удваива-
ется коэффициент усиления напряжения vu = 2vd.

6.6.2. Каскодная схема (рис. 6.6.1,6)

У этой схемы очень большие входной и выходной импедансы:

(6.6.2)

Реализованная в виде истокового повторителя схема позволяет получить весьма малую
входную емкость (Се = 0,1 пФ), так как C c s снижается пропорционально усилению
обратной связи vs = (1 + gmRL), а значение CGD пренебрежимо мало вследствие

9bsi/0mi«l-
Схема пригодна также для реализации высокоомных источников тока. Для

регулирования тока используется постоянное напряжение перехода затвор-исток UGS.
Вместе с сопротивлением цепи истока Rs выходное разностное сопротивление (на
клеммах стока)

(6.6.3)

По сравнению с источником тока на одном полевом транзисторе в этой схеме величина
0mrDs может быть увеличена в 50... 200 раз. В насыщенном режиме каскбдная схема
требует минимального общего напряжения перехода сток-затвор \UDC\ > \2UP\.
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6.6.3. Схема Дарлингтона (рис. 6.6.1, в)

В схеме Дарлингтона целесообразно в качестве Т1 использовать полевой тран-
зистор, а в качестве Т2-биполярный. Параметры результирующего полевого тран-
зистора:

(6.6.4)

6.6.4. Комбинированная схема (рис. 6.6.1, г)
Схема представляет собой усилитель с обратной связью, суммарные свойства

которого соответствуют полевому транзистору с параметрами [6.8]:

(6.6.5)

Вольт-амперная характеристика схемы ID — UGS почти не зависит от температуры, а
при использовании полевых транзисторов с управляющим переходом (JFET) свойства
ее сохраняются и при больших положительных значениях UGS.



7. Операционные усилители

Как и в других областях, операционные усилители (ОУ) в звуковой схемотехнике
все более настойчиво вытесняют предварительные усилители на дискретных транзисто-
рах. Принцип работы ОУ показан на рис. 7.1.1, д. Входной каскад имеет обычно
высокоомные входы, что позволяет обеспечить большое ослабление синфазных состав-
ляющих сигнала. Для того чтобы коэффициент усиления получить как можно
большим, сопротивления нагрузки RL заменяются обычно источниками тока. Коэффи-
циент усиления промежуточного каскада тоже достаточно большой. Выходной каскад
служит преобразователем импедансов с коэффициентом усиления по напряжению
vu= 1 [7.1-7.4, 7.7, 7.9].

7.1. Режим малого сигнала
Если для схем на биполярных и полевых транзисторах, работающих в режиме

малых сигналов, задаются только параметры, не зависящие от частоты иа, ие, v ..., то в
приводимых ниже расчетных формулах для операционных усилителей фигурируют
параметры, которые в общем виде являются частотно-зависимьрми. Поэтому расчеты
ведутся с использованием комплексных величин V_a(p), Ц.е(Р)> V(p)—> заимствованных из
теории переменного тока.

7.1.1. Идеальный операционный усилитель
Свойства идеальных операционных усилителей характеризуются следующими

параметрами (рис. 7.1.1,6):
коэффициент усиления разностного напряжения ud-*oo,

Рис. 7.1.1. Упрощенная структурная схема операционного усилителя (а), схема идеального
ОУ (б).
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входное сопротивление ( 7 1 1 )

выходное сопротивление

коэффициент усиления синфазных сигналов vg ->0.

Отсюда следует, что входные токи iD = 0 и входное разностное напряжение щ = 0.
Таким образом, для vd -> ос общее усиление V' (р) с учетом обратной связи должно
определяться исключительно пассивными элементами в цепи ОС, т. е. VN и F,
(рис. 7.1.2).

Для неинвертирующего усилителя:

коэффициент усиления по напряжению

входной и м п е д а н с ( 7 . 1 . 2 )

выходной импеданс

Для инвертирующего усилителя:

коэффициент усиления по напряжению

входной и м п е д а н с ( 7 . 1 . 3 )

выходной импеданс

Для вычитающего (разностного) усилителя:

выходное напряжение

ток на входе Е1

(7.1.4)

ток на входе Е2

Рис. 7.1.2. Основная схема неинвертирующего усилителя (а), основная схема инвертирующего
усилителя (б), вычитающий усилитель (в).
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условие равновесия (симметрии) при одинаковых усилениях напряжений Uel и

7.1.2. Реальный операционный усилитель

Свойства реально1 о операционного усилителя можно описать с помощью простой
модели, приведенной на рис. 7.1.3, а. Ее нелинейная характеристика с помощью метода
линейно-кусочной аппроксимации представляется в виде нескольких отрезков прямой.

Величины 1е0+, 1е0- и Ue0 характеризуют режим смещения. Величина Zg = Rg-со-
противление для синфазного сигнала, ^-коэффициент усиления синфазного напря-
жения.

7.1.3. Основные схемы включения операционных усилителей

При расчетах параметров усилителей учитываются только величины Vd и
ZQ. При этом эквивалентная схема упрощается (рис. 7.1.3,6). Фигурирующие на схеме
величины: Zd-малосигнальный входной импеданс, ^„-выходной импеданс и ^ - ч а с -
тотно-зависимый коэффициент усиления в режиме холостого хода.

Неинвертирующий усилитель (рис. 7.1.2,а):

(7.1.5)

Рис. 7.1.3. Реальная модель ОУ (а), малосигнальная модель (б).
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Инвертирующий усилитель (рис. 7.1.2,6):

(7.1.6)

Вычитающий усилитель (рис. 7.1.2, в)

Если пренебречь величинами Z d и Z o , то

(7.1.7)

а при взятых из предыдущих выражений,
(7.1.8)

Сделанные допущения справедливы для что обычно всегда
удовлетворяется. Отклонения от линейной передаточной функции, обусловленные
влиянием малы по сравнению с нарушениями из-за влияния Vd.

7.1.4. Усиление в режиме холостого хода (XX)
реальных операционных усилителей

Существенным недостатком реальных ОУ является то, что усиление в режиме XX
УЛ{р) имеет конечную величину и, кроме того, зависит от частоты (рис. 7.1.3,6). На
низких частотах усиление v0 в режиме XX велико. Каждый из двух каскадов усиления
(см. рис. 7.1.1) представляет собой фильтр НЧ 1-го порядка. Кроме того, полоса
пропускания ограничивается сверху еще и потому, что выходные каскады работают
фактически как повторители напряжения. Она ограничивается также и в случае, когда
нагрузка имеет емкостной характер.

Общая частотная характеристика передаточной функции Va(p) имеет вид (вариант I
ня пиг. 7.1.4V

(7.1.9)

На частотах выше / 2 отрицательная обратная связь вследствие поворота фазы
коэффициента усиления XX больше, чем на 180°, превращается в положительную.

Коррекция по состоянию устойчивости

Для того чтобы обеспечить состояние устойчивости ОУ, верхняя граничная частота/j
первого каскада с помощью дополнительной корректирующей емкости уменьшается
до тех пор, пока коэффициент усиления на частоте / 2 не достигнет 1 (запас по фазе
ф я = 90°, вариант II на рис. 7.1.4). Достаточным приближением здесь является одно-
полюсная модель с граничной частотой / 0 полосы пропускания на уровне — 3 дБ
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Рис. 7.1.4. Диаграмма Боде в режиме усиления холостого хода без частотной коррекции (I), при
однополюсной коррекции (II), при двухполюсной коррекции с компенсацией нулевых точек (III).

(7.1.10)

и соответственно

Частота, при которой модуль коэффициента усиления ОУ \V^ \ равен единице, называет-
ся «частотой единичного усиления» / т и обозначается

и соответственно (7.1.11)

Для конкретных усилителей частота единичного усиления имеет следующие
значения: / г = 1 МГц-для ОУ типа цА741, / г = 5 МГц-для ОУ типа LF 351, до
10 МГц-для усилителей NE5534, LTC1028. Граничная частота усиления для тех же
усилителей в режиме холостого хода равна: около 10 Гц-для цА741, 50 Гц-для
LF 351 и около 1 кГц-для NE 5534.

Недостаток вышеописанной коррекции состоит в том, что вместе с частотой
единичного усиления одновременно снижается и максимальная скорость нарастания
сигнала (гл. 3).

«Опережающая» коррекция

Расширить полосу пропускания ОУ можно путем коррекции с компенсацией полюсов
[двухполюсная коррекция, вариант III на рис. 7.1.4). Благодаря дополнительной
1улевой точке передаточной функции корректирующей цепи («опережающая» коррек-
доО ликвидируется полюс передаточной функции в режиме XX. Практически это
юстигается подключением последовательно с корректирующей емкостью Ск добавоч-
юго сопротивления RK.
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Рис. 7.1.5. Схема частотной кор-
рекции на входе усилителя.

Входная корректирующая цепочка

В частном случае инвертирующих усилителей цепь коррекции частотной характеристи-
ки может быть включена непосредственно на входе. Достоинство такого решения
состоит в том, что при его реализации не снижается максимальная для данной схемы
скорость нарастания сигнала: недостатком является уменьшенный коэффициент усиле-
ния г;0 в режиме XX и повышенный шум входного каскада (рис. 7.1.5).

Способ высокочастотного параллельного канала

Существует еще один способ коррекции частотной характеристики-так называе-
мый способ «параллельного ВЧ-канала». Сущность его состоит в том, что на высоких
частотах канал с меньшим быстродействием шунтируется, и сигнал через фильтр ВЧ
поступает сразу на следующий каскад.

7.1.5. Основные схемы операционных усилителей
с резистивной обратной связью (рис. 7.1.6)

Согласно уравнениям (7.1.10) и (7.1.11), частотно-зависимый коэффициент усиле-
ния ОУ с резистивной цепочкой ОС Zj = /?х и Z 2 = R2 (однополюсная модель)
(рис. 7.1.2) определяется следующим образом.
Для неинеертирующего усилителя:

(7.1.12)

Для инвертирующего усилителя:

Г ( Р ) = . ' ; v\=- l-—^Vl;
1 + р/ыш 1 + vN/v0

(7.1.13)
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Рис. 7.1.6. Диаграмма Боде для операционного усилителя (однополюсная модель) с активным
элементом в цепи ОС, амплитудно-частотная характеристика (а), фазо-частотная характеристика
(б).

Верхняя граничная частота в режиме малого сигнала fN или /, (граничная частота
полосы на уровне — 3 дБ) пропорциональна частоте единичного усиления / г и обратно
пропорциональна коэффициенту усиления vN или vt

(7.1.14)

Повысить граничную частоту в малосигнальном режиме и уменьшить фазовые
искажения («активная компенсация» [7.12]) можно, если такой же усилитель включить
в цепь обратной связи. При этом образуется фильтр НЧ 2-го или 3-го порядка с по-
вышенной добротностью, однако быстродействие усилителя при этом не увеличивается.

Усиление в петле ОС (петлевое усиление)

Отношение коэффициента усиления ОУ в режиме холостого хода Vd к коэффициен-
ту усиления при включенной ОС V' называется коэффициентом петлевого усиления:

(7.1.15)

При нарастании модуля коэффициента петлевого усиления \VS\ функция передачи V'(p)
стремится к идеальной величине VN (p) или Vj (p). Погрешности усиления, обусловливае-
мые конечной величиной частотно-зависимого коэффициента усиления холостого хода
Vd, пренебрежимо малы до тех пор, пока петлевое усиление велико по сравнению с
влиянием разброса номиналов конструктивных элементов в пассивной цепи обратной
связи е

(7.1.16)

При е = 5% требуется 26 дБ, при е = 1% требуется уже 40 дБ.
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7.1.6. Входной и выходной импедансы

В малосигнальном режиме входной и выходной импедансы Z'e, Z'o в присутствии
ОС составляют:

(7.1.17)

, - для неинвертируюшего усилителя,

для инвертирующего усилителя.

При коэффициенте ОС vN выходной импеданс Z'a с учетом частотно-зависимого
коэффициента усиления XX (однополюсная модель с граничной частотой/0 на уровне
— 3 дБ) и активного выходного сопротивления усилителя Ra составляет

(7.1.18)

На частотах ниже / 0 импеданс Za = Ra/vs имеет активный характер, на частотах от/ 0 до
fN он имеет индуктивный характер Za=pL (здесь L = (Ra-vN)/2nfT) и, наконец, на
частотах выше fN он опять становится активным Z'o = Ra. При глубокой ОС индуктив-
ный выходной импеданс в комбинации с емкостью нагрузки может вызвать эффекты
самовозбуждения. Избавиться от этой опасности помогает добавочное сопротивление
R — 200... 500 Ом, включаемое последовательно выходу.

7.2. Режим сильного сигнала
На эквивалентной схеме рис. 7.1.3 все без исключения параметры, характеризую-

щие усилительные свойства, учтены в линейных эквивалентных параметрах, поэтому
выявить по схеме внутренние нелинейные эффекты (например, перегрузочные) невоз-
можно. Пределы допустимых изменений можно установить лишь для выходного
напряжения иа1, входного разностного напряжения щ и для напряжения синфазных
сигналов на входе ид. Согласно сказанному в главе 3, «стационарные» нелинейные
искажения ОУ определяются в основном перегрузочной способностью выходного
каскада, в то время как быстродействие усилителя (максимальная скорость нарастания
сигнала) и его «динамические» нелинейные искажения зависят от перегрузочной
способности входного каскада.

7.2.1. Выходной каскад

Максимальное напряжение на входе каскада иа т ш 1 не превышает обычно 1 ...2 В и
меньше напряжения питания. Величину импедансов в цепи ОС ( Z t , Z 2 ) и нагрузки (Z L )
следует выбирать в соответствии с максимальным выходным напряжением иатах и
выходным током ia m a x

(7.2.1)

Типичными для выходных каскадов являются следующие величины: мо > т а х = 10... 15 В,
'„,max = 5... 20 мА, минимальное сопротивление нагрузки 600 ...2000 Ом.
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7.2.2. Входной каскад, синфазные сигналы

Максимальное напряжение синфазных сигналов на входе приблизительно на 2-3 В
меньше напряжения питания и, следовательно, меньше максимального размаха выход-
ного напряжения. В неинвертирующих усилителях, работающих в режиме повторителя
напряжения при коэффициенте усиления v' = 1, это может привести к дополнительным
искажениям. Кроме того, во многих ОУ на полевых транзисторах сигнал на выходе
может оказаться инвертированным по фазе и изменяться скачками, если разность фаз
входных сигналов превышает допустимую величину.

7.2.3. Входной каскад, разностные сигналы

При перегрузках входного каскада разностным сигналом щ > ц , т а х ограничивает-
ся скорость нарастания сигнала (SR) на выходе. Это объясняется конечным значением
скорости перезаряда «компенсирующей» емкости Ск, что в свою очередь обусловлено
ограниченным током на выходе входного каскада. Как указано в гл. 3, для однополюс-
ной модели усилителя с «задержанной» компенсацией в малосигнальном режиме
жестко связаны между собой частота единичного усиления fT, скорость нарастания
сигнала SR и пороговое напряжение перегрузки входного каскада и 4 п 1 И

(7.2.2)

Другие варианты компенсации дают лучшие результаты.
Максимальное напряжение на выходе иа П1ИХ при гармонических сигналах на входе

и (0 = и0 • sin (2nf t) можно получить лишь до частоты, при которой максимальная
скорость нарастания достигает величины

(7.2.3)

Эта частота называется граничной частотой режима больших сигналов и обозначает-
ся / „ :

(7.2.4)

На частотах выше/м неискаженное выходное напряжение спадает с крутизной 6 дБ/окт.

Требования к усилителю

Как показано в гл. 3, верхняя граничная частота для ОУ звукового диапазона должна
быть/ м > 40 кГц. Отсюда следует, что при иа т а х = 15 В скорость нарастания сигнала
должна быть больше 5 В/мкс. Значения граничной частоты / м и максимальной
скорости нарастания сигнала для ОУ задаются обычно без большого запаса по
перегрузкам. Поэтому на практике для обеспечения высокого качества звукопередачи
рекомендуется снижать эти величины в 2-5 раз. Кроме увеличения максимальной
скорости нарастания (гл. 3) существуют и другие возможности достижения этой цели.
Рекомендуется:

• уменьшать коррекцию Ск частотной характеристики при больших усилениях (vN » 1,
v,» 1);

• по возможности ограничивать коррекцию на верхних частотах (способ Lead - Lag);
• проводить коррекцию непосредственно на входе усилителя;
• проводить «опережающую» коррекцию (способ Feedforward).
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7.3. Выбор рабочей точки
Рабочая точка ОУ устанавливается путем изменения величины постоянного

напряжения, подаваемого на его плюсовой неинвертирующий вход (рис. 7.3.1, о, б).
При симметричном напряжении питания + Uv вход заземляется по постоянному
напряжению через сопротивление смещения. При несимметричном напряжении пита-
ния вход замыкается на точку с потенциалом UB/2. Для снижения количества
необходимых внешних элементов в некоторых ОУ (например, типа ТМЕ 542) имеется
встроенный делитель напряжения смещения. «Минус» входа по постоянному току
создается с помощью цепочки ОС. Этим одновременно определяется и выходной
потенциал покоя.

7.3.1. Дрейф входных величин

Входное напряжение смещения AUe0

В реальном операционном усилителе всегда имеет место некоторый сдвиг постоянного
входного напряжения A Ue0- входного напряжения смещения (типичная величина
А(7е0 ^ 10 мВ). На выходе каскада значение AUe0 оказывается увеличенным пропорци-
онально коэффициенту усиления v' ( / = 0). В звуковой схемотехнике существует
несколько способов компенсации или обращения в нуль указанного напряжения
смещения. Один из них состоит в уменьшении коэффициента усиления до i/ = 1 на
частотах ниже рабочей полосы пропускания, что достигается путем изменения емкости
связи (рис. 7.3.1,о, б). Другой вариант схемы, позволяющий использовать небольшую
емкость Су, показан на рис. 7.3.1.в.

Входные токи ток смещения

В операционных усилителях на биполярных транзисторах входные постоянные токи / е 0

достигают величин в пределах от наноампер до микроампер. Неизбежный дрейф
входных токов, протекающих по сопротивлению смещения, вызывает на входе допол-
нительное паразитное падение напряжения 9(7е0 = RK • А/^ (сопротивление смешения
RK на рис. 7.3.1). Если на входы подается постоянное напряжение от источников с
различным внутренним сопротивлением -, то добавляется еще одна
паразитная составляющая . Во избежание этих неприятных эффектов
рекомендуется выбирать внутреннее сопротивление источника небольшим, исходя из
условия

Рис. 7.3.1. Снижение дрейфа напряжения смещения путем уменьшения коэффициента усиления
полезного сигнала на нижних частотах (а, б), варианты с конденсаторами меньшей емкости Су (в).
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7.4. Усиление синфазных сигналов
Если даже закоротить входы ОУ, то вследствие усиления синфазных составляю-

щих при работе в малосигнальном режиме на выходе появляется некоторое (не равное
нулю) напряжение (Здесь Vg—коэффициент усиления синфазных составля-

ющих, U_e - входное напряжение.) О т н о ш е н и е н а з ы в а е т с я коэффициентом ослабле-

ния синфазных сигналов КОСС (в зарубежной литературе можно встретить обозначе-
ние CMRR-"Common mode rejection ratio").

(7.4.1)

Типичные значения КОСС на низких частотах лежат в пределах от 70 до 100 дБ, на
частотах выше 50 Гц КОСС снижается пропорционально частоте. Погрешности уси-
ления, обусловленные ослаблением синфазных сигналов, в общем случае равны или
меньше петлевого усиления Vs.
Неинвертирующий усилитель (рис. 7.1.2, а)

Входное напряжение Це одновременно служит и напряжением синфазных составляю-
щих. Значит, коэффициент усиления по напряжению

(7.4.2)

Здесь и далее для простоты пренебрегаем паразитными составляющими петлевого

усиления Ранее предполагалось, что имеет некоторую конечную величину

даже при

Инвертирующий усилитель (рис. 7.1.2,6)

В инвертирующих усилителях практически нет погрешностей синфазного усиления, так
как один из входов всегда заземлен. Коэффициент усиления по напряжению

(7.4.3)

Вычитающий усилитель (рис. 7.1.2, в)

В общем случае коэффициент усиления по напряжению

(7.4.4)

Для обеспечения симметрии должно удовлетворяться условие С
учетом выражений (7.4.2) и (7.4.3) для VN и V, получаем

(7.4.5)

Синфазное возбуждение входа приводит к погрешностям выходного сигнала. На
практике преобладающими оказываются синфазные погрешности, вызываемые асим-
метрией схемы, которые в свою очередь вызываются разбросом номиналов пассивных
элементов схем.
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7.5. Типы операционных усилителей
Основные характеристики ОУ звукового диапазона приведены в Приложении АИ.

Из них усилители семейства LF-351 и TL071 относятся к недорогим ОУ среднего класса
качества, усилители семейств NE-5534, ОР-37 и в особенности LTC-1028 предназначены
для малошумящей звуковой аппаратуры, работающей с источниками сигнала со
средним по величине внутренним сопротивлением. Нелинейные искажения усилителей
этой группы не больше 0,02% при коэффициентах усиления t/ < 10.



8. Операционные усилители
с управляемым коэффициентом
передачи

Операционные усилители с управляемым коэффициентом передачи ("Operational
transconductance amplifier")-это, как правило, интегральные усилители с регулируемой
крутизной дт. Эффект управления создает дифференциальный усилитель, крутизна
которого изменяется при изменении тока покоя / 0 . В выходном каскаде токи диффе-
ренциальных каскадов вычитаются, и разность их образует выходной сигнал
(рис. 8.1.1, а, б).

8.1. Идеальный усилитель
с управляемым коэффициентом передачи

Схема идеального ОУ с управляемым коэффициентом передачи приведена на
рис. 8.1.1, в. У него бесконечно большое входное сопротивление для входного сигнала
и бесконечно большое выходное сопротивление (идеальный управляемый напряжением
источник тока):

(8.1.1)

При этом крутизну дт можно менять, изменяя постоянный ток / 0 . Строгий анализ
схемы на рис. 8.1.1, а [8.1, 8.2] дает следующие уравнения передаточной функции

Рис. 8.1.1. Структурная схема
операционного усилителя с управ-
ляемым коэффициентом передачи
(а), варианты схемы (б), малосиг-
нальная эквивалентная схема (в).
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дифференциального усилителя, образованного Т4 и Т5:

(8.1.2)

где UT = 25 мВ-температурное напряжение. В случае небольших входных напряжений
(ил< Uт) /, = iA = /п/2, а значит, справедлива линеаризация разложением в ряд Фурье

(8.1.3)

Если ток на выходе вычитающей схемы принять за ia

(8.1.4)

то крутизна дт равна

(8.1.4а)

8.2. Линеаризующие диоды
Типичная схема с управляемым коэффициентом передачи приведена на рис. 8.2.1.

Линейная область преобразования входных сигналов транзисторного дифференциаль-
ного усилителя ограничена напряжением 50 мВ, поэтому при более высоких уровнях
зависимость крутизны дт от тока становится существенно нелинейной. Линеаризовать
эту зависимость можно с помощью дополнительных (так называемых «линеаризую-
щих») диодов, которые включаются встречно-параллельно входным транзисторам и
по которым протекает дополнительный ток ID. Эквивалентная схема усилителя с
линеаризующими диодами приведена на рис. 8.2.2. При заданных нелинейных искаже-
ниях, например 0,1%, динамический диапазон линейного преобразования расширяется
почти на 15 дБ, а при допустимых искажениях до 1% -еще на 10 дБ.

Результирующая передаточная функция в режиме малого сигнала характеризуется

Рис. 8.2.1. Принципиальная
схема типового ОУ с управляе-
мым коэффициентом передачи
(LM 13600/13700, NE 5517) [8.1,
8.2].
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Рис. 8.2.2. Эквивалентная схема
замещения с линеаризующими
диодами (LM 13700).

следующими параметрами:

(8.2.1)

8.3. Типы операционных усилителей
с управляемым коэффициентом передачи

Примерами ОУ с управляемым коэффициентом передачи, используемых в звуко-
технике, являются усилители типов LM 13700/NE 5517, СА 3060А, СА 3080А,
СА 3094А, СА 3280А. Максимальные выходные токи усилителей ia<mn лежат в преде-
лах 1 мА. С использованием промежуточных каскадов, например эмиттерного
повторителя по схеме Дарлингтона, максимальный ток усилителя повышается до
20... 100 мА. В этих усилителях нет компенсирующих конденсаторов Ск (в обычных ОУ
он, как правило, имеется), максимальная скорость нарастания сигнала на выходе
увеличена до значений 50... 125 В/мкс. При токе 1С = 0,5 мА крутизна равна приблизи-
тельно 10 См. пределы регулирования крутизны перекрывают 6 декад. Достижимое
отношение С/Ш при нелинейных искажениях около 0,1% равно 80 дБ.

8.4. Основные схемы операционных усилителей
с управляемым коэффициентом передачи

Операционные усилители с управляемым коэффициентом передачи используются
преимущественно в регуляторах громкости, ограничителях, фильтрах, модуляторах
аппаратуры среднего класса качества. Широкий обзор таких схем дается в литературе
[8.3].

Рис. 8.4.1. Схема управляемого ОУ
для расчета коэффициента усиления
по напряжению.
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8.4.1. Усиление напряжения

Эффект усиления по напряжению в ОУ с регулируемым коэффициентом передачи

проявляется на выходном нагрузочном импедансе Z^ (рис. 8.4.1):

(8.4.1)

Коэффициент передачи дт(10) регулируется изменением управляющего постоянного
тока 10. Для развязки выхода обычно включается буферный каскад с коэффициентом
усиления vu = 1, который имеет большое входное сопротивление.

8.4.2. Регуляторы тембра

На рис. 8.4.2 показана схема регулятора тембра, корректора ВЧ, позволяющего в
определенных пределах изменять (подъем-спад) частотную характеристику передачи в
нижней и верхней областях полосы пропускания, а также изменять частоту среза
характеристики коррекции. Используя исходные уравнения для

(8.4.2)

получаем общую передаточную функцию

(8.4.3)

Током 101 управляется частота среза характеристики коррекции, а током J 0 2 -подъем
(к > 1) и спад (к < 1) характеристики.

Рис. 8.4.2. Структурная схема корректора ВЧ на двух ОУ с управляемым коэффициентом
передачи (а), диаграмма Боде коэффициента усиления (б).
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Рис. 8.4.3. Примеры реального использования ОУ с регулируемым коэффициентом передачи (LM
13700/NE5517): стереофонический регулятор громкости (а), ограничитель уровня (б), фильтр НЧ
1-го порядка (в). Ue... входное напряжение, UB... выходное напряжение, IABC, Uc... управляющий
ток, управляющее напряжение.
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8.4.3. Другие применения операционных усилителей
с регулируемым коэффициентом передачи

На рис. 8.4.3 показаны схемы применения ОУ типа LM 13700/NE 5517 [8.1, 8.2] в
стереофоническом регуляторе громкости, ограничителе, фильтре НЧ 1-го порядка.

Стереофонический регулятор громкости (рис. 8.4.3. а)

Расчетные формулы:

(8.4.4)

Различие характеристик левого и правого стереоканалов составляет 0,3 дБ.

Ограничитель (рис. 8.4.3,6) © National Semiconductor

Регулирование коэффициента усиления осуществляется изменением тока ID (обратное
регулирование), согласно уравнениям (8.2.1), при неизменном токе / 0 . Уровень сраба-
тывания транзисторов по схеме Дарлингтона, выполняющих функцию выпрямителя и
линеаризующих диодов, иа = 3UBE = 2 В. При увеличении тока ID коэффициент усиле-
ния vv = gmRL уменьшается, благодаря чему напряжение иа остается неизменным.

Фильтр НЧ 1-го порядка (рис. 8.4.3, в)

Данная схема представляет собой вариант показанного на рис. 8.4.2, а фильтра НЧ
1-го порядка на ОУ с регулируемым коэффициентом передачи. Для увеличения
динамического диапазона на входе и в цепи обратной связи включен делитель
напряжения (R + RA)/RA. Сигнал обратной связи снимается с выхода согласующего
каскада, что исключает влияние погрешности импеданса Z t = 1/рС параллельной
цепочки (1/рС\\К). Граничная частота пропускания/0 на уровне — 3 дБ пропорцио-
нальна управляющему току /Авс- Передаточная функция имеет вид

(8.4.5)


