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Ç‚Â‰ÂÌËÂ 
 

 
Курс «Микросхемотехника» входит в вариативную часть 

профессионального цикла дисциплин подготовки бакалавров по 
направлению 210100.62 «Электроника и наноэлектроника». Целью 
преподавания дисциплины «Микросхемотехника» является озна-
комление с основными направлениями современной микросхемо-
техники, приобретение знаний в области схемотехнического про-
ектирования микроэлектронной аппаратуры, включая устройства 
и системы промышленной электроники.  

Данное учебное пособие охватывает вопросы аналоговой 
микросхемотехники. Пособие содержит 6 тематических разделов.  

В разделе 1 изложены основы аналоговой микросхемотехни-
ки: основные и специальные аналоговые функции, классификация 
аналоговых интегральных микросхем, принципы схемотехниче-
ской реализации аналоговых интегральных схем. 

В разделе 2 рассматриваются схемотехнические структуры 
аналоговых интегральных микросхем: источники постоянного то-
ка и напряжения, дифференциальные каскады на биполярных и 
полевых транзисторах, каскады сдвига потенциальных уровней, 
выходные каскады. 

Разделы 3–6 посвящены наиболее распространенным типам 
аналоговых интегральных микросхем. Схемотехническая реализа-
ция, характеристики и параметры интегральных операционных 
усилителей представлены в разделе 3, стабилизаторов постоянно-
го напряжения — в разделе 4, аналоговых компараторов — в раз-
деле 5 и аналоговых перемножителей — в разделе 6. 



– 4 – 

1. éÒÌÓ‚˚ ‡Ì‡ÎÓ„Ó‚ÓÈ  
ÏËÍðÓÒıÂÏÓÚÂıÌËÍË 

 
 

1.1. éÒÌÓ‚Ì˚Â Ë ÒÔÂˆË‡Î¸Ì˚Â ‡Ì‡ÎÓ„Ó‚˚Â ÙÛÌÍˆËË 
 
Аналоговые интегральные схемы (АИС) предназначены для 

преобразования аналоговых сигналов — физических величин (на-
пряжение, ток, частота колебаний  и т.д.), мера которых отобража-
ет (кодирует) информацию. Выполняемые реальными интеграль-
ными схемами (ИС) преобразования можно представить в виде 
аналоговых функций (АФ), описывающих действия, производи-
мые АИС над сигналами. 

Аналоговые функции как идеализированные модели преобра-
зования сигналов не учитывают ошибки, присущие реальным 
АИС и вызываемые такими факторами, как конечное значение  
сопротивлений схем, частотные и температурные зависимости, 
дрейф параметров, взаимное рассогласование элементов, шумы, 
нестабильность при изменении питающих напряжений и т.д. За-
мена реальных АИС идеализированными аналоговыми функциями 
упрощает синтез микроэлектронной аппаратуры (МЭА) и является 
оправданной, поскольку аналоговые схемы обладают большими 
запасами по усилению, стабильности, точности и другим парамет-
рам и характеристикам, применяются в таких включениях и ре-
жимах, в которых ошибки АИС оказываются несущественными 
с точки зрения задач, решаемых микроэлектронной аппаратурой. 
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Многообразие задач, возлагаемых на МЭА, предполагает ко-
личество разновидностей АФ бесконечно большой величиной. 
Однако для унификации и удобства проектирования МЭА из всего 
множества реальных АФ выделяют лишь основные аналоговые 
функции (ОАФ): усиление, сравнение, ограничение, перемноже-
ние, частотную фильтрацию. 

Перечисленные функции в совокупности образуют функцио-
нально полную систему операций, совершаемых над аналоговыми 
сигналами, и являются удобными, так как они воплощены в виде 
АИС. 

Например, функцию усиления реализуют ИС операционных 
усилителей (ОУ); функцию сравнения — ИС ОУ и компараторов 
напряжения; функцию перемножения — ИС перемножителей и т.д. 

При синтезе МЭА используют также специальные аналоговые 
функции (САФ), которые образуют с помощью структур, состоя-
щих из основных аналоговых функций, эталонов и навесных ком-
понентов. 

Специальные аналоговые функции реализуют АИС стабили-
заторов напряжения, взаимного преобразования аналоговых и 
цифровых величин, так как основаны на применении аналоговых  
эталонов напряжения (в виде стабилизаторов и высокоточных ре-
зистивных матриц) в сочетании с ОАФ, реализуемых ОУ или ком-
параторами. 

 

1.2. äÎ‡ÒÒËÙËÍ‡ˆËfl ‡Ì‡ÎÓ„Ó‚˚ı ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı ÒıÂÏ 
 
Производство аналоговых ИС определяется техническими 

возможностями изготовления активных и пассивных элементов с 
требуемыми параметрами, а их применение — мощностью и спо-
собностью преобразования сигналов переменного тока.  

По мере усовершенствования технологии и методов проекти-
рования номенклатура и выпуск аналоговых ИС увеличиваются. 
Этому способствует:  

 создание транзисторных структур с высокими пробивными 
напряжениями; 

 создание высокочастотных транзисторов в интегральном 
исполнении; 



– 6 – 

 высокая степень согласования одинаковых параметров раз-
личных элементов, выполняемых в одном кристалле; 

 создание биполярных транзисторов типов n-p-n и p-n-p  
в одном кристалле единым технологическим процессом; 

 технологическая реализация RLC-структур с распределен-
ными параметрами в микроэлектронном исполнении; 

 совершенствование технологических процессов микроэлек-
троники в целом. 

Перечисленные факторы позволяют реализовать в интеграль-
ном исполнении основные и специальные аналоговые функции, 
что обеспечило создание широкой номенклатуры аналоговых ИС. 

В зависимости от выполняемой функции аналоговые ИС под-
разделяются на следующие классы: операционные усилители,  
инструментальные ИС, радиочастотные ИС, силовые ИС (рису-
нок 1.1). 

 

 
Рисунок 1.1 – Классификация аналоговых интегральных микросхем 

 
Операционный усилитель — это многоцелевая ИС, предна-

значенная для построения схем с фиксированным коэффициентом 
передачи и точно синтезированной  передаточной функцией. 
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Инструментальная аналоговая ИС — многоцелевая ИС, осу-
ществляющая прецизионные преобразования аналоговых сигналов 
и обеспечивающая выполнение комплекса требований по точно-
сти, частотным свойствам и электрическим параметрам. От опера-
ционных усилителей инструментальные ИС отличаются либо  
наличием цифровых цепей наряду с аналоговыми, либо внутрен-
ними обратными связями, реализующими стабилизацию опреде-
ленных электрических параметров.  

Силовые ИС используются в источниках вторичного электро-
питания, усилительных и передающих устройствах. 

Радиочастотные ИС предназначены для усиления и преобра-
зования сигналов радиотехнического диапазона волн. 

Среди аналоговых ИС наибольшее применение получили опе-
рационные усилители. ОУ используются как основные функцио-
нальные узлы в различных линейных и нелинейных устройствах. 
Широкому распространению ОУ в значительной мере способство-
вали успехи микроэлектроники, что позволило снизить стоимость 
и размеры ОУ до стоимости и размеров транзисторов. Надежность 
операционных усилителей мало уступает надежности транзисто-
ров, а по своим функциональным возможностям они относятся к 
самым универсальным элементам микроэлектронной аппаратуры. 
Высокий коэффициент усиления, стабильность нулевого уровня, 
высокое входное и низкое выходное сопротивление, высокое бы-
стродействие и возможность работы с разнообразными цепями 
обратной связи позволяют выполнять различные преобразования 
входного сигнала — суммирование, вычитание, интегрирование, 
дифференцирование, сравнение, запоминание, умножение, лога-
рифмирование, возведение в степень и ряд других. 

Операционные усилители характеризуются большим числом 
параметров, значения которых варьируются в широких пределах 
исходя из предъявляемых к ОУ требований. Учитывая это, пред-
ставленная классификация операционных усилителей отражает 
наиболее важные параметры. 

 ОУ общего применения для построения МЭА, имеющей 
суммарную приведенную погрешность на уровне 1 %. Они харак-
теризуются относительно малой стоимостью и средним уровнем 
параметров. 
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 Быстродействующие широкополосные ОУ для преобразо-
вания быстроменяющихся сигналов. Они характеризуются высо-
кой скоростью нарастания выходного сигнала, малым временем 
установления, высокой частотой единого усиления, а по осталь-
ным параметрам, как правило, уступают ОУ общего применения. 

 Прецизионные ОУ для усиления малых электрических сиг-
налов, сопровождаемых высоким уровнем помех. Такие усилители 
характеризуются малым значением напряжения смещения и его 
температурным дрейфом, большими коэффициентами усиления и 
подавления синфазного сигнала, большим входным сопротивле-
нием и низким уровнем шумов, но как, правило, имеют невысокое 
быстродействие. 

 Микромощные ОУ для применения в случаях, когда по-
требляемая мощность жестко лимитирована.  

Однако для разработки ОУ недостаточна классификация по 
параметрам. Необходима классификация по принципам построе-
ния или структурным схемам ОУ. 

 

1.3. èðËÌˆËÔ˚ ÒıÂÏÓÚÂıÌËÍË  
‡Ì‡ÎÓ„Ó‚˚ı ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı ÏËÍðÓÒıÂÏ 

 
Принципы схемотехники АИС стали результатом интенсив-

ных исследований, направленных на выявление принципиальных 
различий между аналоговыми интегральными схемами и схемами 
на дискретных компонентах. Они отражают специфику техноло-
гии производства АИС и тенденцию роста степени интеграции их 
функциональных узлов. Их два: принцип взаимного согласования 
цепей и принцип схемотехнической избыточности при ограниче-
нии размеров полезной площади подложки или кристалла. 

Принцип согласования цепей заключается в такой их конст-
рукторско-технологической реализации, при которой требуемые 
электрические параметры оказываются пропорциональными друг 
другу в широком интервале внешних воздействий. 

Взаимное согласование схемотехнических структур осущест-
вляется за счет близкого расположения соответствующих элемен-
тов их топологии на подложке. Достигаемая при этом идентич-
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ность (или строгая пропорциональность) параметров обусловлена 
тем, что исходные материалы и процессы технологической обра-
ботки для таких элементов (или структур) практически одинако-
вы. Возможность изготовления схемных элементов с идентичны-
ми характеристиками и весьма близкими тепловыми режимами 
позволила создать прецизионные структуры аналоговых функцио-
нальных узлов (дифференциальные каскады, эталоны тока и на-
пряжения и т.п.) с параметрами, не реализуемыми схемами на 
дискретных компонентах.  

Принцип схемотехнической избыточности заключается 
в усложнении схемотехники АИС для улучшения их качества, ми-
нимизации площади кристалла и повышения технологичности. 

Принципы схемотехники аналоговых интегральных схем обу-
словлены ограничениями и возможностями технологии их изго-
товления. 

Ограничения. Технология изготовления полупроводниковых 
интегральных схем преимущественно ориентирована на создание 
схем, в которых n-p-n-транзисторы имеют оптимальные парамет-
ры. При этом характеристики других элементов являются произ-
водными и значения их параметров в значительной степени  
предопределены и ограничены. С целью получения требуемых ха-
рактеристик таких наиболее важных элементов, как транзисторы 
со сверхбольшим коэффициентом усиления или полевые транзи-
сторы, в технологический процесс изготовления n-p-n-структур 
иногда вводят дополнительные стадии. Однако основной метод 
преодоления ограничений, обусловленных процессом изготовле-
ния, заключается в приспособлении схемно-конструктивных ре-
шений к требованиям технологии, а не в разработке специальной 
технологии для конкретной схемы. 

Другое ограничение связано с реализацией высокоомных ре-
зисторов и конденсаторов с емкостями, превышающими десятки 
пикофарад, поскольку это сопровождается увеличением необхо-
димой площади кристалла. Поэтому высокоомные резисторы 
обычно реализуются в виде большого динамического внутреннего 
сопротивления активных источников тока на транзисторах (для 
транзисторов не требуется большая площадь), а в усилительных 
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схемах часто используются сложные элементы, такие как пары 
Дарлингтона, составные транзисторы и управляемые источники 
тока. 

Большие емкости невозможно реализовать даже посредством 
увеличения их площади на кристалле. По этой причине недопус-
тимо применение межкаскадных конденсаторов, а проблемы со-
гласования уровней каскадов и стабилизации их режима решают 
в пределах более технологичной, хотя и усложненной, схемотех-
ники структур с непосредственными связями.  

Резисторы с допустимым разбросом сопротивлений менее 
(5–10) %  не могут быть получены без снижения выхода годных. 
Однако значения отношений сопротивлений с точностью, на  
порядок превышающей эти значения, можно достичь без допол-
нительного усложнения технологических процессов. Поэтому 
схемотехника АИС направлена на то, чтобы качественные харак-
теристики интегральных схем определялись не абсолютными зна-
чениями сопротивлений, а главным образом их отношениями.  

Возможности. Интегральная технология открывает пути 
создания схемных элементов, позволяющих получить качественно 
новые свойства. Среди них можно назвать многоэмиттерные тран-
зисторы (которые не могут быть реализованы на дискретных ком-
понентах), согласованные транзисторы и т.п.  

В отличие от разработчиков электронных схем на дискретных 
компонентах, разработчики интегральных схем не имеют возмож-
ности произвольно выбирать схемные компоненты, оптимальные 
с точки зрения выполнения конкретной функции, но они могут в 
допустимых пределах изменять технологические режимы для дос-
тижения желаемых результатов.      

В немалой степени схемотехнику интегральных схем опреде-
ляют допустимая мощность рассеяния ИС, необходимость обеспе-
чения стабильности параметров в широком диапазоне изменения 
внешней температуры, а также защиты транзисторов ИС от пере-
грузок по току.  

В настоящее время в результате интенсивных исследований 
с применением самых современных методов анализа и расчета 
разработан набор широко используемых аналоговых функцио-
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нальных узлов, а также созданы тщательно отработанные методы 
объединения этих узлов в полупроводниковые линейные инте-
гральные схемы с требуемыми характеристиками. Знание этих 
функциональных узлов совершенно необходимо для понимания 
принципа действия различных схем, сравнения их характеристик, 
расчета параметров, существенных с точки зрения конкретного 
применения. 
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2. îÛÌÍˆËÓÌ‡Î¸Ì˚Â ÛÁÎ˚ 
ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı ÏËÍðÓÒıÂÏ 

 
 

2.1. ëÓÒÚ‡‚Ì˚Â Úð‡ÌÁËÒÚÓð˚ 
 
Во входных и промежуточных каскадах интегральных усили-

телей высокие входные сопротивления и большие коэффициенты 
усиления по току часто достигаются за счет использования со-
ставных транзисторов. Составной транзистор представляет собой 
сочетание двух или нескольких элементов, соединенных таким 
способом, что образуется активный трехполюсник с новыми па-
раметрами и характеристиками. 

В интегральных микросхемах (ИМС) формируются составные 
транзисторы, состоящие в основном из двух транзисторов. По со-
временным технологическим методам можно изготавливать в од-
ной изолированной области два n-p-n-транзистора, когда они 
имеют общий коллектор, два или несколько n-p-n-транзисторов, 
когда общим является эмиттер, n-p-n-транзистор с вертикальной 
инжекцией носителей (горизонтальная транзисторная структура) и 
p-n-p-транзистор с горизонтальной инжекцией носителей (верти-
кальная транзисторная структура), n-p-n- и p-n-p-транзисторы  
(оба с вертикальной инжекцией носителей), когда последний реа-
лизуется на подложке. Однако составные интегральные транзи-
сторы не обязательно должны создаваться в одной изолированной 
области, они могут формироваться в разных изолированных об-
ластях, а соединяться в составной транзистор с помощью межэле-
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ментных соединений (металлизаций), которые представляют со-
бой алюминиевые дорожки на кристалле. 

Сочетание двух биполярных транзисторов одного или разных 
типов проводимости, а также биполярного и полевого транзисто-
ров, наконец, двух полевых транзисторов с одинаковыми и проти-
воположными проводимостями каналов позволяет получить схе-
мы составных транзисторов (таблица 2.1). 

В этих схемах составных транзисторов используются извест-
ные схемы нормального включения транзисторов (общий исток, 
общий сток, общий затвор для полевых и общий эмиттер, общий 
коллектор, общая база для биполярных). Если учитывать инверс-
ное включение транзисторов, а также противоположные типы 
проводимости транзисторов, составных транзисторных схем мо-
жет быть получено гораздо больше. 

Среди составных транзисторов наибольшее распространение 
имеет так называемая пара Дарлингтона (рисунок 2.1). 

 

бI

1 бI

 1 б1 I 

 1 2 б1 I  

 к 1 1 2 б1I I      



  э 1 2 б1 1I I  

 
Рисунок 2.1 – Схема пары Дарлингтона 

 
При анализе схемы пару Дарлингтона можно рассматривать 

как один n-p-n-транзистор. Допустив, что коэффициенты усиления 
по постоянному току равны коэффициентам усиления по пере-
менному току для малого сигнала и обозначив через эI  ток покоя 

эмиттера эквивалентного транзистора, получим  
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Таблица 2.1 — Схемы составных транзисторов 
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 э
э1

2

,
1

I
I 

 
  э2 э ,I I   (2.1) 

где э1I , э2I  — эмиттерные токи покоя транзисторов VT1 и VT2 со-

ответственно. 
Результирующий коэффициент усиления по току пары Дар-

лингтона в режиме короткого замыкания приблизительно равен 
произведению коэффициентов усиления отдельных транзисторов:  

 1 1 2 1 21          .                                 (2.2) 

Результирующее входное сопротивление в режиме короткого 
замыкания  

   вх 11 э
э

2
1 2 1TR h r

I


                            (2.3) 

примерно равно удвоенному входному сопротивлению транзисто-
ра с выходным током эI  и коэффициентом усиления по току  . 

Таким образом, проводимость прямой передачи эквивалентного 
транзистора  

 
э21

пер 21
11 э2 1 2T

Ih
Y y

h r

 
   

  
                  (2.4) 

составляет только половину полной проводимости прямой пере-
дачи в режиме короткого замыкания транзистора при токе эмит- 
тера эI .  

Пара Дарлингтона, обладая рядом преимуществ по сравнению 
с одиночным транзистором, имеет и принципиальные недостатки:  

 результирующий коэффициент усиления по току определя-
ется произведением 1  и 2 , значение которого изменяется боль-

ше, чем коэффициент усиления одного транзистора; 
 два перехода база-эмиттер включены последовательно и ток 

эмиттера транзистора VT1 зависит от коэффициента усиления по 
току транзистора VT2, поэтому результирующее напряжение база-
эмиттер и его температурная зависимость подвержены значитель-
ным изменениям;  
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 коэффициент шума пары Дарлингтона превышает коэффи-
циент шума одного транзистора даже при оптимальном сопротив-
лении источника сигнала. 

Указанные недостатки можно частично устранить, если к 
эмиттеру транзистора VT1 подключить внешний источник тока. 
В простейшей модификации схемы Дарлингтона, представленной 
на рисунке 2.2,а, переход база-эмиттер транзистора VT2 зашунти-
рован резистором R1.  

       

 
               а                                                   б 

Рисунок 2.2 — Модифицированные схемы  
пар Дарлингтона 

 
При оптимальном сопротивлении этого резистора протека- 

ющий через него ток примерно в 2  раз превышает ток базы 

транзистора VT2 при напряжении на переходе база-эмиттер  
0,5–0,7 В. Несмотря на пропорциональное уменьшение результи-
рующего коэффициента усиления по току, общие показатели ка-
чества существенно улучшаются, поскольку значительно ослабля-
ется зависимость эмиттерного тока и напряжения база-эмиттер 
транзистора VT1 от коэффициента усиления по току транзистора 
VT2. Кроме того, обеспечивается оптимальное сопротивление ис-
точника сигнала для транзистора VT2, что позволяет получить ми-
нимальное значение коэффициента шума.  
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Тем не менее, в рассмотренной модификации температурная 
стабильность остается невысокой. Изменения температуры вызы-
вают дрейф напряжения база-эмиттер транзистора VT2, равный  
–2,3 мВ/С, что в свою очередь приводит к пропорциональным 
изменениям тока, протекающего через резистор R1, а следова-
тельно, и эмиттерного тока транзистора VT1. В интегральных схе-
мах на эту температурную зависимость дополнительно влияет по-
ложительный температурный коэффициент сопротивления R1.  

Температурную стабильность можно улучшить путем вве- 
дения третьего транзистора в диодном включении (рисунок 2.2,б). 
Транзисторы VT2 и VT3 имеют одинаковые площади эмиттеров, 
но различные эмиттерные токи ( э3 э2Ι Ι ). Поскольку э3Ι  меньше  

э2Ι , напряжение база-эмиттер транзистора VT3 меньше напряже-

ния база-эмиттер транзистора VT2 на величину э2
бэ

э3

ln ,Т
Ι

U
Ι

    

значение сопротивления R1 можно выбрать таким, что падение 
напряжения э3 1Ι R  будет равняться разности бэU . Вследствие 

этого температурный коэффициент  бэU  будет компенсироваться 

положительным температурным коэффициентом сопротивления 
R1.  

Широко распространенный способ преодоления недостатков, 
обусловленных принципиально малым коэффициентом усиления 
по току интегральных p-n-p-транзисторов, заключается в ис- 
пользовании составных транзисторов, которые содержат так  
называемый дополняющий p-n-p- и обычный n-p-n-транзистор 
(рисунок 2.3). Такой транзистор можно назвать составным p-n-p-
транзистором. Общий коэффициент усиления по току   записы-

вается в виде 

  2 11 .       (2.5) 

Если принять, что коэффициенты усиления по постоянному 
току равны коэффициентам усиления по переменному току для 
малого сигнала, то можно показать, что полная проводимость 
прямой передачи в режиме короткого замыкания 21y  и полная вы-

ходная проводимость в режиме холостого хода 22h  составного 
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транзистора идентичны соответствующим параметрам транзисто-
ра, эмиттерный ток и коэффициент усиления которого равны э3Ι   

и 1 2(1 )  : 

 

 
   
1 2 э1 э

21
1 э

э 1
22 1

1 э

1
,

1 1

1
2 2 ,

T T

T

I I
y

r

I
h

r

   
  

   

  
      

  (2.6) 

где 1  — коэффициент модуляции ширины базы транзистора VT1.   

 

э

к

б
бI

1 2 бI 

 1 б1 I

 э 2 1 б1 1I I     

 к 2 1 б1I I  



1 бI
VT2

VT1 б

к

э

 
Рисунок 2.3 — Составной p-n-p-транзистор 

 
Интегральные p-n-p-транзисторы уступают n-p-n-транзисто- 

рам, в частности, по коэффициенту усиления  . В этом отноше-

нии составной p-n-p-транзистор обладает явными преимущества-
ми, так как его коэффициент усиления превышает коэффициент 
усиления n-p-n-транзистора, входящего в состав схемы. Быстро-
действие составного транзистора такое же, как у составляющего  
p-n-p-транзистора, то есть хуже, чем у n-p-n-транзистора. 
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2.2. àÒÚÓ˜ÌËÍË ÔÓÒÚÓflÌÌÓ„Ó ÚÓÍ‡ 
 
Источники тока на основе активных элементов образуют важ-

ный класс функциональных узлов ИМС. Создать идеальный ис-
точник тока невозможно, но существуют способы, позволяющие 
получить очень близкую аппроксимацию идеального источника. 
В этом случае, например, широко используется тот факт, что для 
транзистора в активном режиме ток коллектора относительно не-
зависим от напряжения на коллекторе. Таким образом, биполяр-
ный транзистор можно использовать в качестве управляемого ис-
точника тока, однако зависимость его коэффициента усиления от 
ряда факторов (таких как температура, рабочие ток эмиттера и 
коллекторное напряжение, технологический разброс параметров) 
исключает возможность его применения для этих целей при жест-
ких требованиях к допустимым изменениям. Наличие согласован-
ных по характеристикам пар транзисторов, изготавливаемых по 
одной технологии, позволяет создавать схемы с небольшими, но 
чрезвычайно стабильными коэффициентами усиления. На рисун-
ке 2.4 показана одна из наиболее распространенных схем такого 
типа. 

 

б1I

б2I

к1I

вхI выхI

э1I э2IбэU
 

Рисунок 2.4 — Интегральный источник тока,  
управляемый током (токовое зеркало) 

 
Поскольку транзисторы идентичны, они оба находятся в ак-

тивной области с одинаковыми напряжениями между базой и 
эмиттером и их коллекторные токи приблизительно равны: 

к1 к2Ι Ι . Так как 
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к1
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Ι
Ι Ι 




 или вых

вх 2

Ι

Ι



 

. Усиление по току   для 

транзисторов ИМС много больше единицы, поэтому можно  
утверждать, что вых к1 вхΙ Ι Ι  , а это значит, что отношение 

вых

вх

1
Ι

Ι
 , то есть коэффициент усиления по току приблизительно 

равен единице. 
Источник постоянного тока с единичным коэффициентом 

усиления иногда называют токовым зеркалом, так как ток, теку-
щий через левую часть схемы, является по существу зеркальным 
отражением тока в правой части. Схема токового зеркала служит 
основой большинства схем источников тока, а также большинства 
схем активной нагрузки дифференциального усилителя.  

Недостатки этой схемы состоят в том, что общий коэффици-
ент усиления по току сохраняет некоторую зависимость от коэф-
фициентов усиления отдельных транзисторов, а выходное сопро-
тивление относительно невелико. Эти недостатки частично можно 
скомпенсировать путем введения третьего транзистора, как пока-
зано на рисунке 2.5. Для правильной работы этой схемы все три 
транзистора должны находиться в активной области. Поскольку 
падение напряжения на VT2 равно бэU , то есть приблизительно 

0,6 В, и напряжение, необходимое для того, чтобы предотвратить 
насыщение транзистора VT3, составляет примерно 0,2 В, на тран-
зисторах VT2 и VT3 суммарное напряжение будет приблизительно 
0,8 В.  

Можно показать, что если транзисторы имеют одинаковую 
геометрию и температуру, то общий коэффициент усиления по 
току определяется выражением  

вых
2

вх

2
1 1.

2 2

Ι

Ι
  

   
                              (2.7) 
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Как видно из приведенного выражения, общий коэффициент 
усиления по току в меньшей степени зависит от коэффициентов 
усиления транзисторов, чем в схеме на рисунке 2.4. 

Наличие обратной связи способствует увеличению выходного 
сопротивления:  

 э
вых

(1 )
.

r
R





  (2.8)  

Схему на рисунке 2.5 еще называют токовым зеркалом Уилсона. 
 

вхI выхI

 
Рисунок 2.5 — Интегральный источник тока  

с большим выходным сопротивлением  
(токовое зеркало Уилсона) 

 
 Схемы управляемых источников тока, показанные на рисун-

ках 2.4 и 2.5, хорошо зарекомендовали себя при использовании в 
составе источников постоянного тока, способных поддерживать 
постоянное значение выходного тока в широком диапазоне темпе-
ратур и, кроме того, обеспечивать высокие значения выходного 
сопротивления для дифференциальной составляющей даже при 
малых падениях постоянного напряжения. Такие источники обыч-
но используются в дифференциальных усилителях, в цепях сме-
щения и задания режима, а также в каскадах с высоким коэффи-
циентом усиления.  

Простейший и поэтому наиболее распространенный способ 
реализации такого источника — включение резистора R1 в схемы 
по рисункам 2.4, 2.5, как показано на рисунке 2.6, и использование 
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возникающего при этом постоянного тока для управления источ-
ником тока. Если коэффициент передачи тока очень близок к еди-
нице, соединение, выполненное по схеме рисунка 2.6,а, обеспечит 
выходной ток  

 ИП бэ
вых

2
1 ,

1 2

U U
Ι

R

  
    

  (2.9) 

а выходной ток схемы на рисунке 2.6,б запишется  

 ИП бэ
вых 2

2 2
1 .

1 2 2

U U
Ι

R

 
  

    
  (2.10) 

Пока напряжение питания существенно превышает напряже-
ние база-эмиттер, температурная стабильность выходного тока 
сохраняется весьма высокой, поскольку единственным фактором, 
определяющим зависимость тока от температуры, в этом случае 
является температурный коэффициент сопротивления R1. 

 

VT3

RI

выхI

VT1

VT2
бэ2U

R1

ИПUИПU

VT1

VT2

выхI

бэU

RI

R1

 
        а                                                          б 

Рисунок 2.6 — Интегральные источники постоянного тока:  
а — на основе простейшего токового зеркала; б — на основе  

токового зеркала Уилсона 
 
Если требуется получить большую или меньшую величину 

тока источника, то для высоких уровней тока сопротивление рези-
стора R1 следует уменьшать, а для низких уровней тока — увели-
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чивать. В первом случае увеличение тока, протекающего через ре-
зистор R1, вызывает повышенную мощность рассеяния, а во вто-
ром — рост сопротивления R1 требует увеличения площади, за-
нимаемой им на кристалле.  

В рассматриваемых схемах источников тока для уровня вы-
ходного тока 1 мА требуется сопротивление R1 = 14,3 кОм (при 

ИП 15U   В), что допустимо. Для многих ИМС требуются токи 

порядка микроампера или меньше. Если, например, нужно, чтобы 
источник давал ток вых 1Ι   мкА, ток RΙ  должен быть равен 1 мкА. 

Если ИП 15U   В, то ИП бэ
6

15,0 0,7
1 14,3

10R

U U
R

Ι

 
    МОм, что 

совершенно недопустимо.  
Для реализации уровней тока в микроамперном диапазоне  

используется схема, показанная на рисунке 2.7. Схема содержит 
транзистор VT1 и источник малых токов на транзисторе VT2. 
Эмиттерный ток транзистора VT2 вызывает падение напряжение 
на резисторе эR , в результате чего напряжения база-эмиттер тран-

зисторов VT1 и VT2 становятся разными. 
Разница определяется параметрами э2Ι  и эR  в соответствии 

с выражением бэ1 бэ2 э2 2U U Ι R  . Допуская, что транзисторы име- 

ют одинаковую геометрию и температуру переходов, это выраже-
ние можно записать в следующем виде: 

 э1
бэ1 бэ2

э2

ln .T
Ι

U U
Ι

 
    

 
  (2.11) 

Если ток эмиттера э2Ι  транзистора VT2 значительно меньше 

тока эмиттера э1Ι  транзистора VT1, то даже при среднем значении 

коэффициента усиления можно пренебречь током базы б2Ι  тран-

зистора VT2. При таком условии эмиттерный ток 

 ИП бэ1
э1 1

U U
Ι

R


   (2.12) 

транзистора VT1 зависит только от напряжения источника пита-
ния, если оно достаточно велико. Ток э1Ι  транзистора VT1 одно-

значно определяет ток э2Ι , а тем самым и коллекторный ток 
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к2 э2I I   транзистора VT2. Совместное решение уравнений (2.11), 

(2.12) дает  

 
 ИП бэ1к2 э

к2

ln
1T

U UΙ R

Ι R

  
    

.  (2.13) 

 
Из этого выражения видно, что если напряжение источника 

питания значительно больше бэ1U , то ток э2Ι  зависит только от 

напряжения ИПU  и сопротивлений резисторов. Также можно ви-

деть, что зависимость тока от напряжения в данном случае менее 
сильная, чем в ранее рассмотренных схемах источников тока, по-

скольку при к2
э2

I
I 


, значительно меньшем э1I , зависимость к2I  

от ИПU  носит скорее логарифмический, чем линейный характер. 

 

ИПU

к2I

бэ1U

RI

бэ2U

б2I

э1I
э2I

эR

 
Рисунок 2.7 — Интегральный источник  

малого тока 
 
Ток источника к2I  практически не зависит от температуры. 

Незначительная зависимость, которая все же имеет место, опреде-
ляется температурными зависимостями разностей напряжений 

ИП бэ1U U  и бэ1 бэ2U U , а также температурной нестабильностью 

сопротивлений.  
Их совместное действие может привести к тому, что ток ис-

точника будет увеличиваться или уменьшаться с ростом темпера-
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туры или практически не будет зависеть от температуры — все  
определяется значением напряжения ИПU , отношением э1 э2I I  и 

температурными коэффициентами сопротивлений. Обычно ток 
источника не зависит от температуры, если резистор эR  имеет 

большой положительный температурный коэффициент сопротив-
ления. Этот коэффициент обычно превышает значения, которые 
получаются при изготовлении резисторов на этапе базовой диф-
фузии. Именно поэтому все резисторы эR  или их часть выполня-

ются преимущественно в эпитаксиальном слое коллектора.  
Основные схемы источников постоянного тока (см. рисун-

ки 2.6 и 2.7) являются стандартными функциональными узлами, 
которые можно использовать во всех аналоговых ИМС. Несмотря 
на два незначительных недостатка (относительно большая по-
требляемая мощность и зависимость выходного тока от напряже-
ния питания), принципиально присущих этим схемам, каждая из 
них способна обеспечить высокие показатели.  

В более сложных ИМС применяются источники тока, постро-
енные на несколько ином принципе действия.  

На рисунке 2.8 представлен составной источник тока, кото-
рый можно рассматривать как источник тока отрицательной по-
лярности, где VT5 и VT2 (вместе с R1 и R2) работают как обычная 
схема источника тока. В свою очередь ток коллектора транзистора 
VT2 предназначен для смещения транзистора VT1, который  
работает как источник тока. Полное падение напряжения на тран-
зисторах VT3 и VT4 в диодном включении (2 бэU = 1,3 В) использу-

ется, чтобы обеспечить падение напряжения база-эмиттер транзи-
стора VT1, необходимое для его работы в активной области,  
а падение напряжения коллектор-база требуется для работы в ак-
тивной области транзистора VT2. Если бы транзисторов VT3 и VT4 
не было, то VT1 и VT2 не могли бы одновременно оставаться в ак-
тивной области. Чтобы источник тока работал в диапазоне линей-
ного изменения напряжения, все транзисторы в схеме должны 
быть в активном режиме. 

На рисунке 2.9 показана схема из нескольких источников тока 
отрицательной полярности (групповая схема). 
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Транзистор VT2 и резистор R2 служат опорными источниками 
тока для транзисторов VT3–VT6. Поскольку базы транзисторов  
VT3–VT6 соединены, все транзисторы имеют одинаковое базовое 
напряжение.  

 

ИПU

1I
выхI

 
Рисунок 2.8 — Составной источник тока  

отрицательной  полярности (источник тока,  
смещенный другим источником тока) 

 
Если размеры эмиттеров транзисторов VT2–VT6 подобраны 

так, что плотность тока во всех этих транзисторах одна и та же,  
то падение напряжения между базой и эмиттером у них будет 
одинаково. В результате будут одинаковыми падения напряжения 
на резисторах R2–R6. Поскольку коллекторные и эмиттерные токи 
приблизительно равны и падение напряжения на всех указанных 
резисторах одинаково, можно утверждать, что 3 43 4I R I R 

6 16 2I R I R  , то есть токи обратно пропорциональны эмиттер-

ным сопротивлениям. 
Расчет схемы на рисунке 2.9 сравнительно прост. Если, на-

пример, требуется, чтобы источник тока давал 3 1,0I   мА, 4I = 

= 2,0 мА, 5 4,0I  мА и 6 8,0I   мА при 1 1,0I   мА, то, задавшись 
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падением напряжения на резисторах, за исключением резистора 
R1, находят сопротивления резисторов R2–R6. 

 

ИПU

ИПU

1I

3I 4I 5I 6I

 
Рисунок 2.9 — Схема из нескольких источников тока  

отрицательной полярности 
 
Затем, задавшись напряжением питания, находят сопротивле-

ние резистора R1 из выражения 

ИП ИП бэ

1

2
1 2.

U U U
R R

I

  
   

Например, для ИП 10U    В и 4,0RU   В будет 4R 
= 2,0 кОм, 5 1,0R   кОм, 6 500 R  Ом и 1 14,6 R  кОм. 

Чтобы уменьшить площадь, занимаемую транзисторами на 
кристалле ИМС, желательно не выравнивать размеры эмиттеров. 
Это особенно важно, когда нужны очень большие отношения  
токов. Если не подобрать размеры транзисторов так, чтобы плот-
ности тока были равны, то падения напряжения между базой и 
эмиттером транзисторов не будут равны. Для компенсации расхо-
ждения необходимо изменить значения сопротивлений резисто-
ров, особенно если требуется иметь очень точные отношения  
токов.  
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Рассмотрим случай, когда размеры эмиттеров предваритель- 
но не подобраны. Ток через транзистор VT4 вдвое больше, чем че-
рез VT3 и  VT2, откуда напряжение бэU  транзистора VT4 больше 

напряжения бэU  транзисторов VT3 и VT2 на 4

3

lnT
I

I

 
  

 

34

2

ln 25 10 ln 2 17T
I

I
 

      
 

 мВ.  

Следовательно, падение напряжения на резисторе R4 на 17 мВ 
меньше, чем на резисторах R3 и R2, откуда сопротивление R4 

должно быть уменьшено на 
3

4
3

4 3

17 10
ln 8,5

2 10
T I

I I





  
  

 
 Ом, то есть 

с 2000 до 1991 Ом. 

Аналогичным образом бэU  транзистора VT5 на 5

3

lnT
I

I

 
  

 
= 35 мВ меньше, чем транзисторов VT3 и VT2, откуда сопротивле-

ние R5 должно быть уменьшено на 5

5 3

lnT I

I I

 
 

 
 8,7 Ом, то есть с 

1000 до 991 Ом. Наконец, бэU  транзистора VT6 на 52 мВ меньше, 

чем транзисторов VT3 и VT2, откуда сопротивление R6 следует 
уменьшить на 6,5 Ом, то есть с 500 до 493,5 Ом. Эти небольшие 
поправки сопротивлений компенсируют различия в значениях на-
пряжений бэU , когда размеры транзисторов не подбираются. По-

скольку различия в значениях бэU  меняются с температурой, от-

ношения токов имеют слабую температурную зависимость. 
Иногда необходимо иметь источник, ток которого не зависит 

от напряжения питания. Пример такой схемы показан на рисун-
ке 2.10.   

Если все однотипные транзисторы идентичны и R1 = R3, то 

1 3I I . Токи 3I  и 2I  связаны соотношением 32

3

3
exp

T

I RI

I

 
   

. 

Кроме того, 5

6

6

5

I R

I R
 . Поскольку базовые токи малы по сравнению 

с коллекторными и эмиттерными, имеем 2 5I I  и 3 6I I , откуда  
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 3 52

3 6

3 6
exp .
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I R II R

I I R

 
    

  (2.14) 

Решение этого уравнения относительно тока 3I  имеет вид 

 3 1
6

ln .
3 5
T R

I I
R R

    
 

  (2.15) 

Из выражения (2.15) следует, что выходной ток 1I  источника 

тока не зависит от напряжения питания. 
 

ИПU

ИПU

2I

3I

5I
6I

1 выхI I

 
Рисунок 2.10 —  Источник постоянного тока  
в широком диапазоне напряжений питания 

 

Чтобы получить отношение токов 5

6

I

I
 с большой точностью, 

размеры эмиттеров транзисторов VT5 и VT6 следует подобрать та-
ким образом, чтобы оба транзистора имели равные плотности тока 
и, следовательно, равные напряжения бэU . Кроме того, если над-

лежащим образом подобрать активные площади транзисторов VT5 
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и VT6, то можно совсем исключить из схемы резисторы R5 и R6. 

Отношение токов 5

6

I

I
 в этом случае будет полностью определяться 

отношением активных площадей, так что 5 5

6 6

I S
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  и  

 5
вых 1 3

6

ln .
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T S

I I I
R S

 
    

 
  (2.16) 

Для данного источника тока характерны постоянный ток на 
выходе в очень широком диапазоне напряжений питания, способ-
ность работать при низких значениях напряжения питания (1,6 В), 
микроамперные токи при небольших величинах сопротивлений 
резисторов. Благодаря этому такой тип источника тока особенно 
удобен для маломощных ИМС операционных усилителей.  

Дополняющие структуры открывают возможности для по-
строения специальных источников тока. Интересным представи-
телем этой группы функциональных узлов является многоканаль-
ный источник тока, схема которого показана на рисунке 2.11,а. 
Напряжение база-эмиттер, эмиттерный ток и ток подложки тран-
зистора VT1 равны соответствующим токам и напряжению тран-
зистора VT2. То же самое относится и к коллекторному току тран-
зистора VT1, который равен общему току сегментов коллектора 
транзистора VT2. Для достаточно больших коэффициентов усиле-
ния по току суммарный ток, протекающий через сегменты коллек-
тора VT2, весьма близок к току, протекающему через резистор R1. 
Отношение токов сегментов определяется только относительными 
размерами сегментов.  

Совсем не обязательно, чтобы транзисторы VT1 и VT2 были 
разделены. Если кольцевую область коллектора разбить на три 
сегмента, то один из них совместно с общими базой и эмиттером 
будет выполнять функции транзистора VT1 (рисунок 2.11,б). Кол-
лекторный ток транзистора VT1 определяется током, протекаю-
щим через резистор R1. В остальном обе рассмотренные модифи-
кации полностью идентичны.  

При малых токах и достаточно больших коэффициентах уси-
ления по току каждый канал источника имеет выходное сопро- 
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тивление, примерно равное эr  . Здесь эr  представляет собой 

диффузионное сопротивление перехода база-эмиттер, связанного 
с соответствующим сегментом коллектора.  

 

ИПU ИПU  
                а                                                                  б 

Рисунок 2.11 — Многоканальные источники тока  
с многоколлекторными дополняющими p-n-p-транзисторами 

  
Многоколлекторные p-n-p-структуры  пригодны для построе-

ния таких источников, малый выходной ток которых практически 
не зависит от напряжения питания. Один из возможных вариантов 
решения такой задачи показан на рисунке 2.12. 

Здесь транзисторы VT1, VT2 и VT3 используются в качестве 
стабилизатора тока с обратной связью, а транзистор VT4 — в ка-
честве диода. Практически постоянный ток, протекающий от пер-
вого к последнему транзистору, не зависит от напряжения + ИПU . 

Следовательно, коллекторный ток транзистора VT5 тоже не зави-
сит от напряжения питания. 

Существует много схем источников тока на МОП-транзис- 
торах, похожих на схемы источников на биполярных транзисто-
рах. Простой пример — схема на рисунке 2.13, использующая то-
ковое зеркало на МОП-транзисторе.  

Здесь имеем ИП ИП зи
вх .

1

U U U
I

R

   
  
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Если транзисторы VT1 и VT2 согласованы, то вых вхI I , при-

чем должно выполняться условие, что транзистор VT2 работает 
в области насыщения.  

 

ИПU

 
Рисунок 2.12 — Источник тока на основе  

комплементарных транзисторов 
  

VT1 VT2

ИПU

выхI
вхI

R1

ИПU  
Рисунок 2.13 — Источник тока  

на МОП-транзисторе 
 
Если транзисторы VT2 и VT1 идентичны, за исключением  

ширины каналов, то отношение токов должно подчиняться равен-
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ству вых 2

вх 1

I w

I w
 , где 1w  и 2w  — ширина каналов транзисторов VT1 

и VT2 соответственно. Это ассоциируется со схемой токового зер-
кала на биполярном транзисторе, где подбираются активные  
площади транзисторов 2S  и 1S , чтобы выполнялось равенство   

вых 2

вх 1

I S

I S
 . 

Другой пример источника тока на МОП-транзисторах — со-
ставной источник тока, показанный на рисунке 2.14. 

 

выхI

ИПU

ИПU

вхI

 
Рисунок 2.14 — Составной источник тока  

на МОП-транзисторах 
 

Это, по существу, схема рисунка 2.6,б, в которой биполярные 
транзисторы заменены МОП-транзисторами. Главное преимуще-
ство этого источника, по сравнению с предыдущей более простой 
схемой, заключается в существенно более низкой динамической  
выходной проводимости и, следовательно, в значительно более 
качественной стабилизации тока. Это, однако, происходит за счет 
некоторого уменьшения диапазона линейного изменения напря-
жения. 
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2.3. àÒÚÓ˜ÌËÍË ÔÓÒÚÓflÌÌÓ„Ó Ì‡ÔðflÊÂÌËfl 
 
Существует два основных способа реализации источников 

напряжения, которые позволяют создавать схемы, близко аппрок-
симирующие характеристики идеальных источников постоянного 
напряжения. 

Один способ базируется на использовании свойства транзи-
стора преобразовывать импеданс, что в свою очередь связано со 
свойством усиления транзистора по току. Другой способ базиру-
ется на свойствах усилителя с отрицательной обратной связью.  

Источник напряжения с преобразованием импеданса транзи-
стора представлен на рисунке 2.15.  

 

вхU

выхU

иR

 
Рисунок 2.15 — Источник напряжения  

с преобразованием импеданса транзистора 
 
Проведем анализ изменения выходного напряжения выхU  по 

мере изменения выходного тока выхI . Предположим, что выхI  воз-

растает на малую величину выхdI . Это вызовет увеличение базово-

го тока на э
б 1

dI
dI 

 
, что в свою очередь приведет к возрастанию 

на сопротивлении источника иR  падения напряжения на величину 

вых и
б и 1

dI R
dI R 

 
. Возрастет и падение напряжения между базой  

и эмиттером транзистора на величину бэ
бэ э

э

dU
dU dΙ

dI

 
  
 

. 
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Величина бэ

э

dU

dΙ
 представляет собой динамическое сопротив-

ление перехода база- эмиттер. Динамическое сопротивление пере-
хода база-эмиттер можно определить из следующих соотношений. 

Для транзистора в активном режиме бэ
э к T exp

T

U
I I I

 
    

, откуда 

э эк

бэ бэ T

dΙ ΙdΙ

dU dU
 


 и, следовательно, бэ

э
э э вых

T TdU
r

dΙ Ι Ι

 
   . Тогда 

полное изменение выходного напряжения будет определяться вы-
ражением  

 вых и
вых б и бэ вых э.1

dΙ R
dU dΙ R dU dΙ r     

 
  (2.17) 

Выходное сопротивление схемы на рисунке 2.15  

 вых и
вых э

вых

.
1

dU R
r r

dΙ
   

 
  (2.18) 

Из выражения (2.18) следует, что в связи с наличием усиления 
транзистора по току значение сопротивления иR  по отношению к 

выходу уменьшается в 1   раз и становится равным и

1

R

 
.  

Для примера предположим, что 3
и 10R   Ом, вых 5I   мА, 

вых 10U   В, 100  , вых 1dΙ   мА. 

Тогда 
3 3

3 3
вых 3

1 10 25 10
10 15 10

100 1 5 10
dU


 



  
         

 В.  

Следовательно, увеличение выходного тока на 1 мА вызо- 
вет уменьшение выходного напряжения на 15 мВ, или на  
15 мВ/мА 100 % %

0,15
10 В мА


  .  

Данные соотношения верны при малых изменениях выходно-
го тока. 

Проведем анализ изменения выходного напряжения при 
больших изменениях выходного тока. Экспоненциальное соотно-
шение между током и напряжением база-эмиттер для транзистора 
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имеет вид бэ
э к Texp

T

U
Ι Ι Ι

 
    

, откуда э
бэ

T

lnT
Ι

U
Ι

 
   

 
. Измене-

ние напряжения бэU , связанное с изменением выходного, или 

эмиттерного, тока от значения 1I  до 2I , определяется соотноше-

нием э2 вых2
бэ

э1 вых1

ln lnT T
Ι Ι

U
Ι Ι

   
       

  
. Следовательно, полное из- 

менение выходного напряжения, вызываемое изменением выход-
ного тока от  вых1I  до вых2I , определяется выражением  

 
 вых2 вых1 и вых2

вых
вых1

ln .
1 T

I I R I
U

I

  
         

  (2.19) 

Предположим, что вых1I  = 1 мА, вых2I  = 5 мА, тогда  

 3 3 3 3
3

вых 3

5 10 1 10 10 5 10
25 10 ln 80

100 1 1 10
U

  




     
           

 мВ, 

что соответствует уменьшению напряжения на 0,8 %.  
Использование усилителя с отрицательной обратной связью 

(рисунок 2.16) позволяет получить очень низкий импеданс на вы-
ходе и тем самым обеспечить хорошую стабильность по нагрузке 
источника напряжения.  

 

uK

вхU выхU

иR

 
Рисунок 2.16 — Источник постоянного напряжения  

с низким импедансом на выходе 
 
В этой схеме uK  — коэффициент усиления усилителя без об-

ратной связи, иR  — выходной импеданс усилителя без обратной 

связи. Выходное напряжение схемы на рисунке 2.16 определяется 
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выражением вх вых и
вых ,

1 1
u

u u

U K I R
U

K K
 

 
 где и

1u

R

K 
 — выходное со-

противление схемы при наличии обратной связи.  
Обычно uK >>1 и, следовательно, выходное сопротивление 

при наличии обратной связи много меньше, чем при ее отсутст-
вии.  

Источник напряжения должен иметь очень низкий динамиче-
ский выходной импеданс, чтобы выходное напряжение очень мало 
изменялось при изменении выходного тока. Кроме того, необхо-
димо, чтобы у источников или стабилизаторов напряжения вы-
ходное напряжение как можно меньше зависело от напряжения 
питания. На рисунке 2.17 приведен простой пример схемы, обла-
дающей такими свойствами.  

 

ИПU

ИПU

uK

0I

стU
выхU

 
Рисунок 2.17 — Источник напряжения с подачей смещения  

через источник тока для ослабления влияния  
напряжения питания 

 
В этой схеме стабилитрон смещен источником тока 0I . Изме-

нение напряжения питания ИПdU  вызовет небольшое изменение 

тока 0 0 ИПdΙ g dU , где 0g  — динамическая выходная проводи-

мость источника тока.  
Это приведет к изменению тока через стабилитрон ст 0dΙ dΙ , 

что в свою очередь изменит падение напряжения на 
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ст диф ст диф 0 0 диф ИП ,dU R dΙ R dΙ g R dU    

где дифR  — дифференциальное сопротивление стабилитрона  

( диф 2 50R    Ом). 

Отношение изменения напряжения выхU  к изменению напря-

жения питания ИПU  имеет вид 

 ствых
0 диф

ИП ИП

.
dUdU

g R
dU dU

    (2.20) 

Для примера, если диф 10R   Ом, 0 100g   нСм, то  6вых

ИП

10
dU

dU
 ,  

а это значит, что изменение напряжения питания на 1,0 В изменя-
ет выходное напряжение всего лишь на 1 мкВ. 

На рисунке 2.18 показан источник напряжения, в котором па-
дение напряжения между базой и эмиттером используется как 
опорное. 

 

ИПU

0I

выхU

выхI

 
Рисунок 2.18 — Источник напряжения с использованием  

падения напряжения между базой и эмиттером  
как опорного напряжения 

 
Если предположить, что базовый ток мал, то выходное на-

пряжение будет связано с напряжением транзистора бэU  соотно-

шением  
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 бэ

вых бэ
1 2 1

1 .
2 2

U R R R
U U

R R

     
 

  (2.21) 

Изменение выходного напряжения выхdU  изменит ток через 

делитель напряжения 1 2R R  на вых .
1 2

dU

R R
 Это изменение тока в 

свою очередь вызовет приращение напряжения бэU  транзистора 

на вых
бэ

2

1 2

dU R
dU

R R



, которое вызовет изменение тока, протекаю-

щего через транзистор, на к бэ вых
2

,
1 2
т

т
g R

dΙ g dU dU
R R

 


 где тg  — 

динамическая выходная проводимость э к

бэ бэ

.т
dΙ dΙ

g
dU dU

 
  

 
  

Полное изменение тока  

 вых вых вых
2 1 21

.
1 2 1 2 1 2

т тg R g R
dΙ dU dU

R R R R R R

  
      

  (2.22) 

Следовательно, динамическое выходное сопротивление  

 вых
вых

вых

1 2
.

1 2т

dU R R
r

dΙ g R


 


  (2.23) 

Поскольку вых

бэ

1 2

2

dU R R

dU R


 , то для динамического выходного 

сопротивления справедливо также выражение  

 
 
вых

вых
бэ

2
.

1 2т

dU R
r

dU g R



  (2.24) 

Если 2 1тg R  , что обычно имеет место, можно записать  

 вых вых
вых

бэ бэ к

.T

т

dU dU
r

dU g dU I


    (2.25) 

Выходное напряжение источника на рисунке 2.18 практиче-
ски не зависит от напряжения питания вследствие небольшой ди-
намической проводимости источника тока.  
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Изменение напряжения источника питания ИПdU  изменит ток 

источника постоянного тока на 0 0 ИП ,dΙ g dU  где 0g  — динами-

ческая выходная проводимость источника тока. Это изменение то-
ка также действует на выходное напряжение выхU , как равное ему 

изменение тока 0Ι . Следовательно, вых 0 0 вых 0 ИПdU r dΙ r g dU  , от-

куда в конечном итоге получаем  вых
0 вых

ИП

dU
g r

dU
 . 

Если, например, к 1,0Ι   мА,  вых 1,0dU   В, бэU  = 0,65 В, 0g 

= 1,0 мкСм, то 6вых

ИП

39 10 39
dU

dU
    мкВ/В. Таким образом, изме-

нение напряжения питания на 1,0 В изменит выходное напряже-
ние только на 39 мкВ.  

Во многих случаях схему источника опорного напряжения 
используют для подачи напряжения на источник напряжения. Эту 
комбинацию схем называют стабилизатором напряжения. Ста-
билизатор напряжения сочетает низкий температурный коэффи-

циент выходного напряжения 
вых

выхТКНU
dU

dT
  
 

, низкий выход-

ной импеданс (то есть хорошую стабильность по нагрузке) и 
хорошую линейную стабилизацию.  

Поскольку все электронные компоненты, используемые в 
схемах опорного напряжения, имеют некоторый ТКН, основные 
компоненты подбирают так, чтобы имели место компенсирующие 
эффекты, приводящие, по крайней мере, к ТКН = 0 при данной 
температуре. Пример схемы с такими компенсирующими компо-
нентами показан на рисунке 2.19. 

Падение напряжения на транзисторе VT1 — это напряжение 
пробоя перехода между эмиттером и базой, которое обычно со-
ставляет 6–7 В. Выходное напряжение определяется выражением 

э2 к3
вых

2 1
.

1 2 1 2

U R U R
U

R R R R
 

 
 

Токи транзисторов VT4, VT2 и VT3 фактически одинаковы, 
поскольку падение напряжения бэU  и, что более важно, темпера-
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турные коэффициенты бэdU

dТ
 напряжения бэU  для этих транзисто-

ров одинаковы. 
 

выхU

0I

ИПU

стU
VT1 VT2

VT3

VT4

R1

R2

 
Рисунок 2.19 — Источник опорного напряжения  

с температурной компенсацией 
 
Следовательно, можно записать выходное напряжение в виде 

   ст бэ бэ ст бэ
вых

2 2 1 2 2 2 1
.

1 2 1 2

U U R U R U R U R R
U

R R R R

   
 

 
  (2.26) 

Температурный коэффициент выходного напряжения будет  

 
 

вых

ст бэ2 2 2 1
ТКН .

1 2U

dU dU
R R R

dT dТ
R R

       
   


  (2.27) 
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Следует отметить, что сопротивления резисторов R1 и R2 
также зависят от температуры. Однако резисторы  R1 и R2 — ин-
тегральные, так что их температурные коэффициенты одинаковы. 
Поэтому для любого заданного изменения температуры относи-
тельное изменение сопротивления обоих резисторов будет одина-
ковым, а это значит, что отношение сопротивлений резисторов  
R1 и R2 не будет изменяться с температурой, то есть при рассмот-
рении 

вых
ТКНU  не требуется учитывать зависимость сопротивле-

ний R1 и R2 от температуры.  
Из уравнения (2.27) следует, что соответствующим подбором 

отношения сопротивлений резисторов можно получить нулевой 
температурный коэффициент выходного напряжения:  

 ст

бэ

2 2 1
.

2

dU dTR R

R dU dT


   (2.28) 

Поскольку отношение бэdU

dТ
 отрицательно, равенство (2.28) 

можно записать в виде  

 ст

бэ

1
2 ,

2

dU dTR

R dU dT
 


  или  ст

бэ

1
2 .

2

dU dTR

R dU dT
 


  (2.29) 

Если, например, ст 6,3U   В; стdU

dT
 = +3,0 

мВ

С
; бэU  = 0,7 В;   

бэdU

dT
 = –2,3 

мВ

С
, то, чтобы температурный коэффициент для 

выхU  был равен нулю, отношение сопротивлений должно состав-

лять  

 
1 3,0

2 3,30.
2 ( 2,3)

R

R


  

 
  (2.30) 

Выражение (2.26) для  выхU  можно представить в виде 

 вых ст бэ

1
21 2 .

1 1
1 1

2 2

R
RU U U

R R
R R


 

 
  (2.31) 
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Подстановка в равенство (2.31) численных значений дает 

выхU = 1,68 В. Следует отметить, что значение для выхU  нельзя 

выбрать произвольно, так как это значение вытекает из условия 

вых
ТКНU = 0.  

Таким образом, в данной схеме температурный коэффициент 
выходного напряжения будет равен нулю, если значения всех ее 
параметров точно соответствуют расчетным. Если какой-нибудь 
из параметров схемы не соответствует расчетному значению, ТКН 
будет отличаться от нуля, хотя может при этом оставаться очень 
малым. 

Схема источника опорного напряжения, определяемого ши-
риной запрещенной зоны, представлена на рисунке 2.20. Свойства 
данной схемы основаны на точно рассчитываемых значениях на-
пряжений прямосмещенных эмиттерных переходов транзисторов. 
В качестве опорного выбрано напряжение, равное ширине запре-
щенной зоны полупроводника. Термокомпенсация в этой схеме 
достигается обеспечением различных плотностей тока эмиттер-
базовых переходов в транзисторах VT1 и VT2. 

1I 2I 3I

выхI

выхU

0I

 
Рисунок 2.20 — Источник опорного напряжения,  

определяемого шириной запрещенной зоны  
полупроводника 
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Для выходного напряжения схемы на рисунке 2.20 справедли-
во уравнение 

 вых бэ3 2 2.U U I R    (2.32) 

Предположив, что все транзисторы идентичны, а их базовые 
токи малы, имеем 

 2
1 2

3
exp .

T

I R
I I

 
   

  (2.33) 

Из соотношения (2.33) находим 

 1
2

2

3 ln ,T
I

I R
I

 
   

 
  (2.34) 

откуда 

 1
2 2

2

2 2
2 3 ln .

3 3 T
IR R

I R I R
R R I

 
    

 
  (2.35) 

Подстановка (2.35) в уравнение (2.32) для выходного напря-
жения дает 

 1
вых бэ3

2

2
ln .

3 T
IR

U U
R I

 
    

 
  (2.36) 

В выражении (2.36) напряжение бэU  имеет отрицательный 

температурный коэффициент (то есть уменьшается с увеличением 

температуры), а слагаемое  1

2

2
ln

3 T
IR

R I

 
  

 
 — положительный тем-

пературный коэффициент. Следовательно, надлежащим подбором 
отношений сопротивлений и токов можно компенсировать два 
температурных коэффициента так, чтобы в конечном итоге полу-
чить 

вых
ТКНU = 0. 

Температурный коэффициент выходного напряжения 

 
вых

бэвых 1

2

2
ТКН ln .

3U
e

dUdU IR k

dT dT R q I

 
    

 
  (2.37) 

Поскольку резисторы являются интегральными и находятся  
в одинаковом тепловом режиме, относительное изменение сопро-
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тивлений у них одинаково и, следовательно, отношение 
2

3

R

R
 не 

будет зависеть от температуры. 
Известно, что температурный коэффициент напряжения база-

эмиттер при постоянном токе коллектора определяется выраже- 
нием 

бэ0бэ к

0 0 к0

1 ln ln ,g

e e

Ε UdU Ink T k

dT T q T q I

   
    

 
 

почти не зависит от температуры и имеет в опорной точке значе-
ние 

 
0

бэ0бэ

0

,g

eT

E UdU k
n

dT T q

  
   

 
  (2.38) 

где gE  — энергетическая ширина запрещенной зоны при абсо-

лютном нуле, полученная линейной экстраполяцией от комнатной 
температуры (300 К) к абсолютному нулю (у кремния gE 

= 1,205 В); бэ0U  — напряжение база-эмиттер, соответствующее 

опорной рабочей точке ( 0;T T  к к0Ι Ι ); 
e

k

q
 — отношение по- 

стоянной Больцмана 231,38 10k    Дж/К к заряду электрона 
191,60 10eq    Кл; n — постоянная, которая выражает среди про-

чего температурную зависимость подвижности неосновных носи-
телей в базе (у кремниевых транзисторов принимает значения от 
1,5 до 3,0 в зависимости от технологии; типичное значение техно-
логического разброса этой величины у пары транзисторов, изго-
товленной по монолитной технологии, составляет 0,002). 

Используя аналитическое выражение (2.38) для 
бэ

ТКНU , 

можно получить аналитическое выражение для температурного 
коэффициента выходного напряжения, определяемого соотноше-
нием (2.37). 

Для 
вых

ТКН 0U   должно выполняться равенство 

бэ1

2

2
ln ,

3 e

dUIR k

R q I dT

 
  

 
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откуда получаем соответствующее значение выходного напря- 
жения 

бэ1
вых бэ бэ

2

2
ln

3 T
dUIR

U U U T
R I dT

 
      

 
 

  бэ бэ .g T
e

nk
U E U T Eg n

q
           (2.39) 

Выражение (2.39) определяет выходное напряжение источни-
ка опорного напряжения при 

вых
ТКН 0U  , которое при типичном 

значении n = 3 и 25,9T   мВ (300 К) составляет 1,283 В. 

Полученное выше основное условие равенства нулю темпера-
турного коэффициента выходного напряжения запишем в виде 

 бэбэ1

2

2
ln .

3
g

e e

E UdUIR k k
n

R q I dT Т q

  
    

 
  (2.40) 

Умножая обе части равенства (2.40) на T, получим 

1
бэ

2

2
ln .

3 T g T
IR

E U n
R I

 
      

 
 

Деление на T  дает 

 бэ1

2

2
ln .

3
g

T

E UIR
n

R I

  
    

  (2.41) 

Для типичного значения бэ 650U   мВ и 25,9T   мВ (300 К) 

имеем 

2 1

3 2

1205 650
ln 3 24,4.

25,9

R I

R I

  
   

 
 

Например, выбрав произвольные, но реальные значения 

1 3 1,0I I   мА, 1

2

5
I

I
 , получим: 

31 1
3

2 2 1 2

1 5 5
3 ln ln 25,9 10 ln 5 208

1 10
T T

I I
R

I I I I




   
           

   
 Ом; 



– 47 – 

 
1

11

2

2 24,4 3 ln 24,4 208 ln 5 3166
I

R R
I


  

      
  

 Ом; 

вых бэ
3

1

1,283 0,65
1 633

1 10

U U
R

I 
 

  


 Ом. 

Сопротивления резисторов удовлетворяют требованиям, 
предъявляемым к интегральным резисторам. 

Следует отметить также, что сила тока должна быть такой, 
чтобы выполнялось равенство 0 1 2 3 вых(max) ,Ι Ι Ι Ι Ι     где 

вых(max)Ι  — максимальный выходной ток, который данный источ-

ник опорного напряжения должен обеспечить. Обычно, чтобы 
свести к минимуму влияние нагрузки на источник опорного на-
пряжения, выходной ток должен быть очень мал. 

Можно получить большее опорное напряжение, добавив в 
схему на рисунке 2.20 несколько транзисторов в диодном включе-
нии, как это сделано в схеме на рисунке 2.21. Если в схему добав-
лено m диодов, то уравнение для выходного напряжения принима-
ет вид 

   1
вых бэ

2

2
1 ln

3 T
IR

U m U
R I

 
     

 
  (2.42) 

и соответственно 

  
вых

бэвых 1

2

2
ТКН 1 ln .

3U
e

dUdU IR k
m

dT dT R q I

 
     

 
  (2.43) 

Условие, при котором 
вых

ТКН 0,U   имеет вид 

   бэ1

2

2
ln 1 .

3 e

dUIR k
m

R q I dT

 
   

 
  (2.44) 

Когда условие (2.44) выполняется, опорное (выходное) на-
пряжение определяется выражением 

     бэ бэ
вых бэ бэ1 1 1 .

dU dU
U m U m T m U Т

dT dT
        
 

   (2.45) 
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Поскольку бэ
бэ ,g T

dU
U Т E n

dT
      то  

   вых 1 .g TU m E n       (2.46) 

Таким образом, если применяется один дополнительный диод 
(транзистор в диодном включении), то вых (1 1) 1,283 2,566U      В, 

а для двух диодов (m = 2) имеем вых 3,849U   В. 

 

VT2

VT3

R3

3I

выхI

выхU

1I

R1 R2
2I

0I

VT1

m

 
Рисунок 2.21 — Модификация источника  
опорного напряжения, определяемого  

шириной запрещенной зоны 
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Поскольку 
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1
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e

dU k
E n U

dT T q

 
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 
  (2.47) 

условие расчета отношения сопротивлений записывается в виде  

   бэ1
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  (2.48) 

Для 1

2

5
I

I
  и m = 2 отношение сопротивлений будет 
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 

 

Большое отношение сопротивлений, которое в этом случае 
требуется, нежелательно для ИС, а допустимое отклонение отно-
шения сопротивлений будет несколько больше, чем в схеме на ри-
сунке 2.20. В результате остаточный температурный коэффициент 
будет несколько больше, чем в случае без дополнительных дио-
дов. 

На рисунке 2.22 представлена схема, в основу которой поло-
жена схема источника опорного напряжения, определяемого ши-
риной запрещенной зоны. Схема на рисунке 2.22  по существу  
выполняет в ИС роль опорного диода с постоянным падением на-
пряжения и очень низким температурным коэффициентом. 

Транзисторы VT1–VT3 и резисторы R1–R3 выполняют те же 
функции, что и в схеме источника опорного напряжения, опреде-
ляемого шириной запрещенной зоны (см. рисунок 2.20). Следова-
тельно, напряжение VDU  в данной схеме равно 1,283 В. 

Основная функция остальной части схемы заключается в том, 
чтобы обеспечить низкое выходное сопротивление и относительно 
большой ток диода VDΙ . Транзистор VT4 и резистор R4 реализуют 

источник тока и в свою очередь смещают токовое зеркало,  
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состоящее из транзисторов VT5 и VT6. Транзистор VT6 функцио-
нирует как источник тока и служит активной нагрузкой для тран-
зистора VT3. 

 

1I

R1 R2
2I

VT1

VT2

VT3

R3

VT4

VT5 VT6

VT7

VT8

VT9

R4 R8

5I

6 constI 

3I
7I

8 constI 

9I
б7I

б9I

VDI

VDU

 
Рисунок 2.22 — Опорный диод интегральной схемы 

 
Транзистор VT3 включен в схему с общим эмиттером и явля-

ется источником сигнала для транзистора VT7, который также 
включен в схему с общим эмиттером. Транзистор VT8 и резистор 
R8 реализуют источник тока отрицательной полярности и обеспе-
чивают активную нагрузку для транзистора VT7. Транзистор VT9 
является нагрузкой для транзистора VT7 и вырабатывает большую 
часть тока 0I  диода. 

Принцип работы схемы на рисунке 2.22 можно представить 
следующим образом. Увеличение напряжения VDU  вызывает со-

ответствующий рост напряжения между базой и эмиттером тран-
зистора VT3, так как падение напряжения на резисторе R2 остается 
относительно постоянным. 

Увеличение тока через транзистор VT3 равно 

  3 3 бэ3 3 .m m VDΙ g U g U     (2.49) 
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Поскольку транзистор VT6 является источником тока, ток 6I  

не изменится и, таким образом, изменение тока через транзистор 
VT3 вызовет равное изменение базового тока транзистора VT7, то 
есть б7 3I I   . Изменение базового тока транзистора VT7 вызо-

вет изменение его коллекторного тока 7 7 б7 7 3I I I       . По-

скольку транзистор VT8 — источник постоянного тока отрица-
тельной полярности, изменение коллекторного тока транзистора 
VT7 вызовет равное изменение базового тока транзистора VT9, так 
что б9 7 б3I I    . Это изменение базового тока транзистора VT9 

вызовет изменение коллекторного тока на  9 9 7 3.I I      

Ток 3I  связан с VDU  равенством 3 3т VDI g U   , поэтому 

9 9 7 3m VDI g U     . В результате усиления по току транзисторами 

VT7 и VT9 ток через транзистор VT9 будет много больше, чем ток 
через транзисторы VT7 и VT3. Поэтому изменение тока VDI  в ос-

новном будет происходить за счет изменения тока через транзи-
стор VT9, то есть 9 9 7 3VD m VDI I g U       . Таким образом, вы-

ходное сопротивление опорного диода 

 
9 7 3

1
.VD

VD
VD m

U
r

I g



  

  (2.50) 

Поскольку 3
3 ,m

T

I
g 


 выражение (2.50) можно представить  

в виде 

 
3 9 7

1
.T

VDr
I




 
  (2.51) 

Из равенства (2.51) следует, что значение динамического со-
противления очень низкое (в знаменатель этого выражения входит 
произведение коэффициентов усиления по току транзисторов VT9 
и VT7). 

Необходимо отметить, что для работы опорного диода в тем-
пературно-скомпенсированном режиме должно выполняться  
условие  1 2 5 6 8 .VDI I I I I I      Если уровень тока VDI  ока-

жется ниже, в схеме будет большое динамическое сопротивление 
и значительный температурный коэффициент. 
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2.4. ÑËÙÙÂðÂÌˆË‡Î¸Ì˚Â ÛÒËÎËÚÂÎË 
 
Интегральная линейная схемотехника основана на различных 

вариантах дифференциальных усилителей (ДУ). Широкое приме-
нение дифференциальных каскадов в ИМС объясняется тем, что 
они обладают целым рядом преимуществ, которые делают их 
практически незаменимыми функциональными узлами аналого-
вых ИМС.  

Как известно, дифференциальные каскады представляют со-
бой схемы с высоким коэффициентом подавления синфазного 
сигнала. Так как в схеме дифференциального каскада увеличение 
глубины обратной связи (для подавления синфазных помех) прак-
тически не сказывается на значении коэффициента усиления по-
лезного сигнала, то в такой схеме можно обеспечить высокую ста-
бильность режима по постоянному току. Это особенно важно для 
аналоговых ИМС, представляющих собой каскады с непосредст-
венными связями. В АИС нестабильность является основной при-
чиной дрейфа выходного напряжения или тока. 

В дифференциальном каскаде сравнительно просто можно 
осуществить сдвиг уровня выходного потенциала, что также об-
легчает решение проблемы каскадирования при непосредственных 
связях.  

Не менее важным преимуществом дифференциальных каска-
дов является наличие двух входов и двух выходов, позволяющих 
строить инвертирующие и неинвертирующие усилители, сравни-
тельно просто согласовывать цепи обратных связей, используя для 
этого соответствующие входы и выходы. 

Преимущества дифференциальных каскадов особенно сильно 
проявляются в ИМС, так как изготовление пары транзисторов на 
одной подложке в непосредственной близости друг от друга при 
помощи одного и того же цикла технологических операций позво-
ляет формировать транзисторные структуры с идентичными пара-
метрами, а, как известно, при этом условии дифференциальные 
каскады обладают почти идеальными характеристиками. 

Дифференциальные усилители могут строиться на биполяр-
ных и полевых транзисторах по простым или усложненным схе-
мам. 
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На рисунке 2.23,а представлена схема дифференциального 
усилителя на биполярных  транзисторах. Выходом дифференци-
ального каскада являются коллекторы транзисторов VT1, VT2. 
Схема относительно выхода симметрична. При этом для всех эле-
ментов (симметричных относительно выхода) дрейф будет полно-
стью компенсирован, если элементы абсолютно одинаковы и с 
одинаковым дрейфом. По этой же причине одинаковое изменение 
входных сигналов при одинаковой их полярности не будет приво-
дить к изменениям выходного сигнала. Монолитный вариант схе-
мы на рисунке 2.23,а  является базой для многочисленных разра-
боток усилительных ИС с дифференциальными выходами. 

 

ИПU

ИПU

VT1 VT2

R1

R2

Вх1 Вх2

Вых1 Вых2

R2

ИПU

ИПU

Вх1 Вх2

Вых1 Вых2

                  
а                                                 б 

Рисунок 2.23 — Симметричный дифференциальный  
усилитель (а) и дифференциальный усилитель  

с источником постоянного тока (б) 
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ДУ управляется разностью напряжений, которая приложена 
между его входами. Напряжение, определяемое формулой 

диф вх1 вх2U U U  , называется дифференциальным входным на-

пряжением. Синфазное входное напряжение определяется как 
среднеарифметическое двух входных напряжений, то есть 

 сн вх1 вх2 2U U U  . Важным свойством дифференциального 

усилителя является его способность подавлять синфазный сигнал. 
Это означает, что при подаче на входы дифференциального каска-
да одинаковых (синфазных) сигналов напряжение на выходе ме-
няется весьма мало. 

В практике использования дифференциального каскада не-
редко встречается случай, когда одни из входов (например, Вх.2) 
заземляется, а на другой вход (например, Вх.1) поступает сигнал. 
При этом благодаря действию резистора R1, включенного в эмит-
терную цепь усилителя, разность напряжений на дифференциаль-
ном выходе схемы оказывается малой — подавление синфазного 
сигнала происходит и в этом случае. Подавление тем лучше, чем 
больше величина сопротивления резистора R1. 

Изготовление резистора большого сопротивления приводит к 
значительному расходу площади подложки ИС и существенному 
увеличению мощности, рассеиваемой на резисторе. Поэтому рези-
стор заменяют источником постоянного тока (рисунок 2.23,б).  
Источники тока, предназначенные для дифференциальных усили-
телей, обычно рассчитываются таким образом, чтобы их токи  
увеличивались с ростом температуры. Проводимость прямой пе-
редачи дифференциального усилителя обратно пропорциональна 
абсолютной температуре. Таким образом, изменения этих пара-
метров имеют противоположные знаки и тем самым компенсиру-
ют друг друга, обеспечивая независимость крутизны от темпера-
туры. 

 
ÑËÙÙÂðÂÌˆË‡Î¸Ì˚È ÛÒËÎËÚÂÎ¸ Ì‡ ·ËÔÓÎflðÌ˚ı Úð‡ÌÁËÒÚÓð‡ı 

Соотношения между токами и напряжениями симметричного 
дифференциального усилителя можно получить при рассмотрении 
схемы, представленной на рисунке 2.24.   
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Предположим, что оба транзистора дифференциальной пары 
работают в активном режиме и их базовые токи малы по сравне-
нию с токами коллектора. Для тока коллектора транзистора VT1 
можно записать  

 бэ1
к1 T1 exp ,

T

U
I I

 
   

  (2.52) 

где бэ1 T1,U I  — напряжение база-эмиттер и обратный ток коллек-

тора транзистора VT1 соответственно. 
 

ИПU

ИПU

вых1U вых2U

к1I к2I
вх1I вх2I

вх1U
вх2Uбэ1U

бэ2U

вых.дU

0I

к1R к2R

 
Рисунок 2.24 — Симметричный дифференциальный  

усилитель с нагрузочными резисторами 
 
Аналогичное соотношение можно записать для тока коллек-

тора транзистора VT2: 

 бэ2
к2 T2 exp .

T

U
I I

 
   

  (2.53) 

При строго идентичных транзисторах T1 T2I I . В реальных 

схемах транзисторы VT1 и VT2, даже выполненные на одном кри-
сталле, всегда несколько отличаются друг от друга, что приводит 
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к появлению э.д.с. смещения смE . Для биполярных транзисторов  

смE  определяется разностью напряжений бэU  первого (VT1) и 

второго (VT2) транзисторов дифференциальной пары и прибли-
женно рассчитывается по формуле 

э1 Т2
см

э2 Т1

ln ,T
I I

E
I I

 
   

 
 

где э1 э2,I I  — эмиттерные токи транзиcторов VT1 и VT2 соответст-

венно. 
Обычно в дифференциальном каскаде э1 э2,I I  поэтому смE  

определяется разбросом тепловых токов, обусловленных неиден-
тичностью площадей переходов и концентраций примесей при из-
готовлении транзисторов: 

 T2
см

T1

ln .T
I

E
I

 
   

 
  (2.54) 

Величина смE  для планарных транзисторов составляет  

±(1–2) мВ и менее. 
Используя выражение для э.д.с. смещения, соотношение для 

тока к2I  представим в виде 

бэ2 бэ2 см
к2 T2 T1exp exp .

T T

U U E
I I I

   
        

 

Поскольку к1 к2 0,I I I   имеем 

 бэ1 бэ см
0 T1 exp exp ,2

T T

U U E
Ι Ι

    
          

  (2.55) 

откуда 

 0
T1

бэ1 бэ2 см

.

exp exp
T T

I
I

U U E


   
       

  (2.56) 
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Подстановка выражения (2.56) в уравнение (2.52) дает 

 

бэ1
0

к1
бэ1 бэ2 см

exp

.

exp exp

T

T T

U
I

I
U U E

 
  

   
       

  (2.57) 

Разделив числитель и знаменатель на бэ1exp
T

U 
  

, получим 

 0
к1

бэ1 бэ2 см

.

1 exp
T

I
I

U U E


  
   

  (2.58) 

Для к2I  имеем: 

бэ2 бэ2
к2 T2 T1exp exp expсм

T T T

U E U
I I I

     
              

 

 

бэ2 см
0

бэ1 бэ2 см

exp

.

exp exp

T

T T

U E
I

U U E

 
  

   
       

  (2.59) 

То есть 

 0
к2

бэ1 бэ2 см

.

1 exp
T

I
I

U U E


  
   

  (2.60) 

Поскольку вх1 бэ1 эU U U   и вх2 бэ2 эU U U  , то бэ1 бэ2U U 

вх1 вх2U U  . Используя формулу для дифференциального вход-

ного напряжения ( диф вх1 вх2U U U  ), выразим коллекторные токи 

транзисторов VT1 и VT2 через дифU : 

 0 0
к1

диф см диф см
;

1 exp 1 exp
T T

I I
I

U E U E
 

     
         

 (2.61) 
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 0
к2

диф см
.

1 exp
T

I
I

U E


 
   

 (2.62) 

Графическое изображение зависимости токов к1 к2,I I  от 

диф смU E  дает передаточную характеристику дифференциаль-

ного усилителя (рисунок 2.25). Здесь коллекторные токи норми- 
рованы по отношению к 0I . Отметим, что если  диф смU E , то 

0
к1 к2 2

I
I I  . Другими словами, при диф смU E  дифференциаль-

ный усилитель сбалансирован, то есть ток источника тока распре-
деляется между двумя транзисторами дифференциальной пары 
поровну. 

 

2 T2 T 

к1Iк2I

 диф см ,мВU E

к1 к2

0 0

,
I I

I I

 
Рисунок 2.25 — Передаточная характеристика  

дифференциального усилителя 
 
 
Из выражений (2.61), (2.62) для токов к1I  и к2I , а также из 

графиков передаточных характеристик дифференциального уси-
лителя (см. рисунок 2.25) видно, что, по мере того как напряжение 

дифU  изменяется в ту или другую сторону относительно нулевого 
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потенциала, все больший ток протекает через один транзистор и 
все меньший — через другой. Однако нет такой точки, где весь 
ток протекал бы только через один транзистор, а другой был пол-
ностью закрыт. 

Общий диапазон дифференциального входного напряжения, 
необходимый для перераспределения тока дифференциального 
усилителя от к1 00,9I I  и к2 00,1I I  до к2 00,1I I  и к2 00,9I I , 

называется переходным напряжением. 
Определим переходное напряжение. Когда к1 00,9I I  и 

к2 00,1I I , можно записать 

0
0

диф см
0,1 ,

1 exp
T

I
I

U E


 
   

 

то есть 

диф смexp 9,
T

U E 
  

 

и, следовательно, 

3
диф см ln 9 25 10 2,1972 55 мВ.TU E        

Когда к1 00,1 ,I I   диф см 55U E    мВ. 

Таким образом, диф 110U   мВ. 

Из соотношений для токов к1I  и к2I  и из графиков к1I  и к2I   

в зависимости от дифU  видно, что дифференциальный усилитель 

является нелинейным устройством. Однако в некоторой огра- 
ниченной области передаточной характеристики к1I ( дифU ) или 

к2I ( дифU ) зависимость между токами и входным напряжением 

можно считать примерно линейной. На рисунке 2.25 видно, что 
входные напряжения, при которых передаточная характеристика  
примерно линейна, лежат в пределах от диф см TU E    до  

диф см TU E   , следовательно, полный диапазон изменения 

входного напряжения равен примерно 2 T .  
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Таким образом, с точки зрения зависимости между перемен-
ным входным напряжением и переменными выходными токами 
дифференциальный усилитель при работе с сигналами малой ам-
плитуды можно считать практически линейным устройством. 

Если источник тока дифференциального усилителя — идеаль-
ный источник постоянного тока, то ток 0I  не зависит от падения 

напряжения на нем и, следовательно, не будет зависеть от выход-
ных напряжений вх1U  и вх2U . Анализ выражений для к1I  и к2I  по-

казывает, что при 0 constI   токи к1I  и к2I  являются функциями 

только дифференциального входного напряжения и абсолютно не 
зависят от любой синфазной составляющей входного напряжения. 
Таким образом, усилитель действительно является дифференци-
альным, или разностным, реагирующим только на разность на-
пряжений, поданных на его входы, и абсолютно не реагирующим 
на любое напряжение, общее для обоих входов. 

 
ÑËÙÙÂðÂÌˆË‡Î¸Ì˚Â ÛÒËÎËÚÂÎË Ì‡ ÔÓÎÂ‚˚ı Úð‡ÌÁËÒÚÓð‡ı 

Дифференциальные усилители, построенные на основе поле-
вых транзисторов, в принципе работают так же, как и дифферен-
циальные усилители на биполярных транзисторах. Достоинствами 
дифференциального усилителя на полевых транзисторах являются 

очень высокое входное сопротивление ( 9 1210 10 Ом) и очень ма-

ленький входной ток смещения ( 9 1210 10  А). К его недостаткам 

можно отнести довольно низкую передаточную проводимость  
и, как следствие этого, низкий коэффициент усиления по напря-
жению. Еще один недостаток — довольно большое напряжение 
смещения пары полевых транзисторов по сравнению с парой би-
полярных транзисторов. 

Схема дифференциального усилителя на полевых транзисто-
рах с p-n-переходом приведена на рисунке 2.26. 

Для простоты будем полагать, что оба транзистора имеют 
идентичные характеристики. Для каждого транзистора, работаю-
щего в активном режиме, можно записать уравнение передаточ-
ной характеристики 
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2
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с с.нач
отс

1
U

I I
U

 
  
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в виде 
1
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с
зи отс

с.нач

1 .
I

U U
I

 
         

 

В состоянии покоя токи через оба транзистора одинаковы:  

0
с1 2

I
I   и 0

с2 2

I
I  . Если подать входное дифференциальное на-

пряжение дифU , токи стоков изменятся на величину I  от своего 

начального значения, то есть 0
с1 2

I
I I

    
 

 и   0
с2 2

I
I I

    
 

. 
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Рисунок 2.26 — Дифференциальный усилитель  

на полевых транзисторах с p-n-переходом 
 
Соответствующие напряжения затвор-исток транзисторов VT1 

и VT2 будут определяться выражениями 
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1 1
2 20 0

зи1 отс зи2 отс
с.нач с.нач

2 21 ; 1 .

I I
I I

U U U U
I I

   
                      
      
         

 (2.63) 

Получим уравнение, связывающее I  и дифференциальное 
входное напряжение:  

1 1
2 20 0

диф зи1 зи2 отс
с.нач с.нач

2 2

I I
I I

U U U U
I I

 
                   
    
     

 

 

1 1 1
2 2 2

0
отс

с.нач 0 0

1 1
,

2 2

I I I
U

I I I

 
                       

  (2.64) 

где значение тока 0I  должно быть меньше с.начI . 

На рисунке 2.27 представлен нормированный график переда-
точной характеристики дифференциального усилителя на полевых 
транзисторах с p-n-переходом. 

Для малых значений дифU  и 
0

I

I


 выражение (2.64) можно ли-

нейно аппроксимировать, используя приближенное равенство 

 
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21 1
2

x
x     

 
 для 1x  . В этом случае зависимость между 

дифU  и Ι  примет вид 
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.нач 0 0 0 с.нач

(2 )1
1 1 .

2 2с

I U II I
U U

I I I I I

        
          

      
 

Схема дифференциального усилителя на МОП-транзисторах 
приведена на рисунке 2.28. В активном режиме передаточная ха-
рактеристика МОП-транзистора определяется выражением 
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 2с зи пор ,I k U U   

где порU  — напряжение затвор-исток, соответствующее открытию 

канала в равновесных условиях. 
 

c1Ic2I

c1I c2I
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,
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Рисунок 2.27 — Передаточная характеристика  
дифференциального усилителя на полевых транзисторах:  

нормирующий множитель отс 0 c.нач/NU U I I    

для полевых транзисторов с p-n-переходом  
и  0 /NU I K  для МОП-транзисторов 

 
Решая данное уравнение относительно зиU , получим 

1
2с

зи пор .
I

U U
k

    
 

 

При подаче дифференциального входного напряжения дифU  

токи стоков транзисторов VT1 и VT2 будут определяться выраже-
ниями 

0 0
с1 с2, .

2 2

I I
I I I I     
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Тогда 

 

1 1
2 20 0

зи1 пор зи1 пор
2 2, ,

I I
I I

U U U U
k k

       
      

   
   

  (2.65) 

 
и выражение, связывающее I  и дифференциальное выходное 
напряжение дифU , можно записать в виде 

1 1
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  (2.66) 
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Рисунок 2.28 — Дифференциальный усилитель  

на МОП-транзисторах 
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Нетрудно заметить, что выражение (2.66) по форме похоже на 
выражение (2.64) для передаточной характеристики дифферен- 
циального усилителя на полевых транзисторах с p-n-переходом.  
Поэтому передаточные характеристики для дифференциальных 
усилителей на полевых транзисторах с p-n-переходом и на МОП-
транзисторах будут совпадать, если нормирующий множитель для 
дифференциального усилителя на полевых транзисторах принять 

1
2

0
отс

с.нач
N

I
U U

I

 
   

 
, а для дифференциального усилителя на 

МОП-транзисторах —  
1
20

зи пор2 .N
I

U U U
k

    
 

 

Использование приближенного равенства  
1
21 1

2

x
x    по-

зволяет выражение (2.66) представить в виде 

 

1
2

диф
0

2
.U I

kI

 
  
 

  (2.67) 

Из анализа передаточной характеристики дифференциального 
усилителя на полевых транзисторах (см. рисунок 2.27) следует, 
что ее можно линейно аппроксимировать в достаточно большом 
диапазоне нормированного входного напряжения. Этот линейный 
участок расположен от  диф 0,5 NU U   до диф 0,5 .NU U   

 
ÑËÙÙÂðÂÌˆË‡Î¸Ì˚Â ÛÒËÎËÚÂÎË Ò ‡ÍÚË‚ÌÓÈ Ì‡„ðÛÁÍÓÈ 

Для выделения переменного выходного напряжения из пере-
менной составляющей коллекторных токов транзисторов VT1  
и VT2 необходима нагрузка. Нагрузка может быть пассивной,  
состоящей из двух нагрузочных резисторов кR  (см. рисунок 2.24), 

либо активной. В случае активной нагрузки для преобразования 
тока в напряжение используются транзисторы. 

Известно, что коэффициент усиления по напряжению не- 
симметричного выхода дифференциального усилителя (см. рису-
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нок 2.24) 0 к

4u
T

I R
K 


. Поскольку величина 0I  в дифференциальных 

усилителях обычно очень мала, часто порядка нескольких мик- 
роампер, то для получения достаточно большого коэффициента 
усиления требуется очень большое сопротивление кR  (порядка 

1 МОм). Однако такое сопротивление нагрузки приводит к ряду 
недостатков, особенно в интегральных дифференциальных усили-
телях: 

 в ИМС площадь, необходимая под резистор, примерно про-
порциональна его сопротивлению, поэтому резистор с очень 
большим сопротивлением занимает слишком много места на кри-
сталле ИМС; 

 у резистора с большим сопротивлением велика паразитная 
емкость, что в результате дает очень большую постоянную време-
ни, а это накладывает ограничения на частотную характеристику 
дифференциального усилителя; 

 для нормальной работы дифференциального усилителя 
транзисторы всегда должны оставаться в активном режиме и ни-
когда не попадать в область насыщения. Это ограничивает макси-
мальное входное напряжение, подаваемое на базы транзисторов 
VT1 и VT2. Оно должно быть таким, чтобы переход коллектор-
база был смещен в прямом направлении не более чем на 0,5 В.  
На нагрузочном резисторе при этом создается падение напряже-

ния 0
к2

I
R , а напряжение на коллекторе 0

к ИП к2

I
U U R   много 

меньше, чем напряжение источника питания ИПU . В результате 

диапазон изменения входного напряжения дифференциального 
усилителя значительно уменьшается. 

Вследствие указанных недостатков в большинстве интеграль-
ных дифференциальных усилителей применяют активную нагруз-
ку в виде схемы токового зеркала (рисунок 2.29).  

Схема токового зеркала является одной из простых схем ак-
тивной нагрузки в дифференциальных усилителях. 

Падение напряжения на транзисторах VT3, VT4 активной на-
грузки примерно равно 2 бэU , напряжение на коллекторах транзи-

сторов VT1 и VT2 равно ИП бэ2U U . Падение напряжения на пе-
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реходе база-эмиттер связано логарифмической зависимостью с то-
ком через него и при изменении тока в отношении 10:1 результи-
рующее напряжение бэU  составляет всего 60 мВ. А это значит, что 

падение напряжения на активной нагрузке в реальных условиях 
будет примерно постоянным, равным (1,20,06) В. 

 

1I 2I

ИПU

ИПU

0I

3I 4I

 
Рисунок 2.29 — Дифференциальный усилитель  
с активной нагрузкой в виде токового зеркала 

 
Поскольку напряжение на базах транзисторов VT1 и VT2, не при-
водящее к их насыщению, не должно превышать напряжение на 
коллекторах более чем на 0,5 В, то диапазон изменения входного 
напряжения ограничен сверху величиной ( ИПU 1,2+0,5) В =  

= ( ИПU 0,7) В, что всего на 0,7 В меньше положительного на-

пряжения питания. 
Активная нагрузка содержит два транзистора и поэтому за- 

нимает очень мало места на кристалле ИМС. Выходная или  
коллекторная емкость транзистора VT4 определяет паразитную 
емкость активной нагрузки и приблизительно равна 3–10 пФ,  
то есть относительно невелика. Активная нагрузка позволяет  



– 68 – 

получить коэффициент усиления каскада дифференциального 

усилителя более 310 , причем падение напряжения на ней будет не 
более 1,2 В. Таким образом, активная нагрузка не подвержена  
недостаткам пассивной нагрузки. Кроме того, немаловажно, что 
коэффициент усиления дифференциального каскада с активной 
нагрузкой в виде токового зеркала не зависит от тока 0I  источни-

ка постоянного тока. Значение тока 0I  можно выбрать достаточно 

малым (порядка 20 мкА), причем коэффициент усиления в этом 
случае останется большим. Желательно, чтобы ток 0I  был мал, 

так как это приведет к малому входному току, а входное со- 
противление станет большим. Выбор слишком малых величин 0I  

нежелателен вследствие уменьшения частотного диапазона и 
ухудшения переходной характеристики усилителя. В большинстве 
случаев, когда необходимо, чтобы значение входного тока было 
мало, лучше всего использовать в дифференциальном усилителе 
полевые транзисторы (МОП или с p-n-переходом), работающие 
при относительно больших токах 0I  (рисунок 2.30). 

1I 2I

ИПU

ИПU

0I

3I 4I

 
Рисунок 2.30 — Дифференциальный усилитель  
на МОП- транзисторах с активной нагрузкой  

в виде токового зеркала 
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ÑËÙÙÂðÂÌˆË‡Î¸Ì˚Â ÛÒËÎËÚÂÎË Ì‡ ÒÓÒÚ‡‚Ì˚ı Úð‡ÌÁËÒÚÓð‡ı 

Во многих схемах дифференциальных усилителей примене-
ние составных транзисторов дает ряд существенных преимуществ. 
В частности, схема дифференциального усилителя с транзистора-
ми Дарлингтона (рисунок 2.31) позволяет получить очень высокое 
входное сопротивление и низкий входной ток смещения по срав-
нению со схемой на рисунке 2.24. Один из недостатков дифферен-
циального усилителя с транзисторами Дарлингтона — несколько 
большее напряжения смещения смU , так как он в этом случае со-

держит четыре транзистора. Статистически напряжение смещения 

примерно в 2  раз больше по сравнению со схемой на рисун-
ке 2.24. 
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Рисунок 2.31 — Дифференциальный усилитель  
на составных транзисторах по схеме Дарлингтона 

 
Можно показать, что в схеме составного транзистора Дар-

лингтона (см. рисунок 2.1) зависимость между выходным током 

кI  и входным напряжением бэ б1э1 б2э2U U U   экспоненциальная 
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и определяется выражением бэ
к exp

2 T

U
I 


. Такая зависимость 

справедлива лишь в том случае, если оба транзистора, входящие  
в схему Дарлингтона, работают в активном режиме. Сравнивая 
экспоненциальную характеристику схемы Дарлингтона с анало-
гичной характеристикой для одного транзистора, можно видеть, 
что характеристика схемы Дарлингтона отличается только множи-

телем 
1

2 T
 под знаком экспоненты. Поэтому все соотношения, 

полученные для дифференциального усилителя, представленного 
на рисунке 2.24, можно распространить на схему дифференциаль-
ного усилителя с транзисторами Дарлингтона, заменив во всех 
уравнениях T  на 2 T . 

Последовательное включение двух базовых цепей позволяет, 
по крайней мере, удвоить предельно допустимое входное диффе-
ренциальное напряжение по сравнению с дифференциальным 
усилителем на рисунке 2.24. Уменьшение коэффициента усиления 
по напряжению на 50 % можно скомпенсировать увеличением то-
ка 0I , который не может быть столь же малым, как в простом 

дифференциальном усилителе. Напряжение смещения является 
относительно большим, поскольку эмиттерные токи транзисторов 
VT1 и VT2 оказываются различными вследствие неравенства ко-
эффициентов усиления по току транзисторов VT3 и VT4. 

На рисунке 2.32 приведена модификация схемы, показанной 
на рисунке 2.31, в которой заданные значения токов эмиттеров 
транзисторов VT1 и VT2 поддерживаются при помощи двух ис-
точников тока. Влияние увеличения тока эмиттера на входное со-
противление и входной ток смещения оказывается не очень значи-
тельным, поскольку в микроамперном диапазоне токов по мере 
увеличения тока эмиттера возрастает также и коэффициент усиле-
ния по току. 

 
ëÔÂˆË‡Î¸Ì˚Â ÒıÂÏ˚ ‰ËÙÙÂðÂÌˆË‡Î¸Ì˚ı Í‡ÒÍ‡‰Ó‚ 

Требования к дифференциальным усилителям, вытекающие 
из возможности их использования в качестве входных каскадов 
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аналоговых ИМС, обусловили разработку специальных разновид-
ностей таких каскадов. 
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Рисунок 2.32 — Дифференциальный усилитель  
на составных транзисторах по схеме Дарлингтона  

и с источниками тока в эмиттерных цепях 
 
Эти разработки вызваны следующими причинами: 
 простые дифференциальные усилители на основе n-p-n-

транзисторов имеют хорошие характеристики смещения и дрейфа 
напряжения, но уменьшение коэффициента усиления по току с 
уменьшением тока эмиттера ограничивает возможности снижения 
токов смещения и дрейфа; 

 входное сопротивление простого дифференциального уси-
лителя обратно пропорционально току базы и поэтому его нельзя 
увеличить более определенного предела; 

 низкое напряжение пробоя перехода база-эмиттер n-p-n-
транзисторов ограничивает допустимые входные дифференциаль-
ные составляющие напряжения в пределах 6–7 В; 
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 применение комплементарных структур способствовало бы 
созданию весьма простых схем, но принципиальные ограничения, 
связанные с интегральной технологией, затрудняют применение 
дифференциальных усилителей с дополняющими транзисторами. 

Наиболее естественный способ увеличения входного сопро-
тивления и снижения входного тока смещения дифференциально-
го усилителя состоит в использовании составного транзистора по 
схеме Дарлингтона. 

Еще более совершенным способом улучшения характеристик 
дифференциального усилителя является использование транзи-
сторов со сверхбольшим коэффициентом усиления. Имея чрезвы-
чайно тонкую базу, транзисторы со сверхбольшим коэффициен-

том усиления могут обеспечивать усиление по току порядка 34 10  
даже при эмиттерном токе в несколько микроампер. Однако при 
таком большом коэффициенте усиления напряжение пробоя кол-
лекторного перехода снижается до 4 В, а коэффициент усиления 
по току начинает сильно зависеть от коллекторного напряжения. 
На рисунке 2.33 представлена схема каскодного дифференциаль-
ного усилителя с плавающим выходом, в котором применены 
транзисторы со сверхбольшим коэффициентом усиления. 

Усилитель обладает рядом преимуществ: 
 коллекторное напряжение мало и постоянно; 
 входной ток покоя очень мал и составляет 1–2 нА; 
 ток смещения, равный 50–200 пА, на два порядка меньше, 

чем в простом дифференциальном усилителе; 
 большой коэффициент усиления по току обеспечивает зна-

чение дифференциального входного сопротивления 20–50 МОм. 
Однако сильно уменьшенная ширина базы приводит к увели-

чению технологического разброса параметров, что в свою очередь 
обусловливает довольно большое напряжение смещения. Включе-
ние по схеме с плавающим потенциалом защищает входные тран-
зисторы от опасного воздействия синфазной составляющей вход-
ного напряжения значительного уровня, но дифференциальная 
составляющая входного напряжения в этом случае не должна пре-
вышать десятых долей вольта. 

Для согласования с выходными каскадами в ИМС часто при-
меняются дифференциальные каскады с однофазным выходом. 
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Схема такого каскада на биполярных транзисторах показана на 
рисунке 2.34. В этой схеме дифференциальный каскад построен на 
транзисторах VT1 и VT2. Токи эмиттеров этих транзисторов зада-
ются источником тока, построенным на транзисторных структурах 
VT5, VT6 и резисторах R5, R6, R7. 
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Рисунок 2.33 — Дифференциальный усилитель  

на транзисторах со сверхбольшим коэффициентом усиления, 
включенных по каскодной схеме 

 
Источник тока способствует углублению обратной связи, бла-

годаря чему повышается степень подавления синфазных состав-
ляющих. Один из выходов дифференциального каскада подклю-
чается к базе усилительного каскада на транзисторе VT4. Чтобы не 
нарушать симметрию схемы, такой же каскад на транзисторе VT3 
подключается к другому выходу дифференциального каскада. 
Каскад на транзисторе VT3 одновременно используется как инвер-
тирующий усилитель для увеличения коэффициента усиления  
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полезного сигнала и повышения коэффициента подавления син-
фазных сигналов. 

 

ИПU

ИПU
 

 Рисунок 2.34 — Дифференциальный усилитель  
с каскадом преобразования двухфазного выхода  

в однофазный 
 
Именно поэтому коллектор транзистора VT3 подключается  

к общей точке. Перепад напряжения на резисторе R3 от коллек-
торного тока транзистора VT3 подается на вход транзистора VT4  
и появляется на выходе усилителя. 

В зависимости от сигналов этот перепад складывается или 
вычитается из перепада напряжения, создаваемого коллекторным 
током транзистора VT2 на резисторе R2. При появлении синфаз-
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ных составляющих происходит вычитание перепадов на резисто-
рах R3 и R2, поэтому на выходе VT4 эти помехи ослабляются. 
Дифференциальный сигнал дополнительно усиливается каскадом 
на транзисторе VT3, так как перепады на резисторах R2 и R3 скла-
дываются. Включение каскада на транзисторе VT3 наряду с за- 
метным ослаблением синфазных сигналов (примерно в 3 2  раз) 

приводит к увеличению коэффициента усиления дифференциаль-
ного каскада почти в два раза. 

Можно сказать, что для увеличения коэффициента усиления  
и ослабления синфазных помех необходимо по возможности уве-
личить сопротивление R3 в коллекторе транзистора VT3. Однако с 
увеличением сопротивления резистора R3 приходится увеличи-
вать и напряжение источника питания + ИПU , чтобы скомпенсиро-

вать перепад напряжения на R3 от коллекторных токов транзисто-
ров VT1–VT3. То, что через резистор R3 протекает не только 
коллекторный ток транзистора VT3, но и коллекторные токи тран-
зисторов VT1 и VT2, препятствует увеличению сопротивления R3. 
Этот недостаток можно исключить путем введения дополнитель-
ного эмиттерного повторителя, как это показано на рисунке 2.35 
(для упрощения схемы транзисторы, задающие ток эмиттеров, по-
казаны в виде источника тока 0I ). 

Здесь эмиттерный повторитель на транзисторе VT5 развязыва-
ет коллекторные цепи транзисторов VT1 и VT2 от коллекторной 
цепи VT3, благодаря чему уменьшается перепад напряжения на 
резисторе R3. Коллекторные токи транзисторов VT1 и VT2 посту-
пают через транзистор VT5, перепад напряжения на котором прак-
тически не зависит от значения тока. Эмиттерный повторитель 
одновременно служит для передачи сигналов с коллектора транзи-
стора VT3 на однофазный выход дифференциального каскада. 

Существуют и другие разновидности схем преобразования 
двухфазного выхода дифференциального каскада в однофазный. 

Дифференциальные усилители на полевых транзисторах име-
ют очень большие входные дифференциальные сопротивления  
и очень малые входные токи покоя. Однако эти токи останутся 
малыми только в том случае, если напряжения затвор-исток зиU   

и исток-сток исU  поддерживаются на низком уровне и приняты 
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меры к тому, чтобы напряжение  исU  всегда превышало напряже-

ние отсечки. Одновременное выполнение указанных условий тре-
бует применения вспомогательных устройств, поддерживающих 
постоянный уровень напряжения исU . 
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Рисунок 2.35 — Дифференциальный усилитель  

с однофазным выходом и повторителем напряжения 
 
Такие устройства проще всего реализовать, если в предвари-

тельные каскады обычного дифференциального усилителя вклю-
чить полевые транзисторы по схеме с общим стоком. Поскольку в 
этом случае снимается ограничение, накладываемое на входной 
ток, эмиттерные токи транзисторов можно выбрать сравнительно 
большими (0,2–0,5 мА), что облегчает согласование входных кас-
кадов с дифференциальными усилителями даже на p-n-p-тран- 
зисторах с низким коэффициентом усиления. 



– 77 – 

На рисунке 2.36 приведена схема дифференциального усили-
теля, в котором стабильность напряжений полевых транзисторов 
обеспечивается при помощи транзистора VT5. 

При практической реализации подобных схем возникает ряд 
трудностей. Изготовление полевых транзисторов в составе полу-
проводниковых интегральных схем требует включения в техно- 
логический процесс дополнительных операций. Кроме того, ос-
новные параметры, определяющие их качество, оказываются хуже 
по сравнению с отдельно изготовленными парами полевых тран-
зисторов. Если к усилителям предъявляются жесткие требования, 
целесообразно пару полевых транзисторов изготовить на одном 
кристалле, а остальные элементы усилителя —  на другом, размес-
тив оба кристалла в одном корпусе. Другая трудность связана  
с тем, что входные токи экспоненциально зависят от температуры. 
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Рисунок 2.36 — Дифференциальный усилитель  

с полевыми транзисторами на входе 



– 78 – 

Напряжения смещения и дрейфа, по крайней мере, на порядок 
выше, чем в дифференциальных усилителях на биполярных тран-
зисторах. Для снижения этих напряжений используются полевые 
транзисторы, выполненные с помощью метода ионного легирова-
ния и совмещенной технологии изготовления биполярных и поле-
вых транзисторов. 

Преимущества комплементарных структур можно реали- 
зовать путем включения n-p-n-транзистора с большим коэффи- 
циентом усиления по току и дополняющего p-n-p-транзистора  
с регулируемым коэффициентом усиления в комплементарную  
каскодную схему (рисунок 2.37,а). 
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Рисунок 2.37 — Дифференциальный усилитель  
на комплементарных транзисторах, включенных  
по каскодной схеме (а), и его эквивалентная схема  

по постоянному току (б) 
 
Напряжение пробоя переходов база-эмиттер транзисторов VT1 

и VT2 складываются последовательно с напряжениями пробоя пе-
реходов база-эмиттер транзисторов VT3 и VT4, равными 40–60 В. 
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Поэтому максимально допустимое входное дифференциальное 
напряжение весьма высоко. Последовательное включение двух 
схем, каждая из которых имеет по два перехода база-эмиттер, 
приводит к тому, что напряжения смещения и дрейфа значительно 
больше, чем в простом дифференциальном усилителе. Шумовые 
характеристики также оказываются хуже. 

На рисунке 2.37,б приведена эквивалентная по постоянному 
току схема, в которой p-n-p-транзисторы имеют такие же коэффи-
циенты усиления, как транзисторы VT1 и VT2 на рисунке 2.37,а. 
Однако в режиме по переменному току эквивалентность этих схем 
нарушается. Пара транзисторов, включенных по каскодной схеме, 
имеет лучшие характеристики, чем простая схема на p-n-p-тран- 
зисторах. 

Преимущества объясняются рядом факторов, главный из ко-
торых состоит в том, что включенные по схеме с общей базой 
транзисторы VT3 и VT4 отделены от нагрузки транзисторами VT1 
и VT2, включенными по схеме с общим коллектором. Вследствие 
того что токи покоя эмиттеров определяются током источника че-
рез базовые токи транзисторов VT3 и VT4, весьма существенно, 
чтобы транзисторы VT3 и VT4 имели одинаковые коэффициенты 
усиления по току. Это требование легко выполнить, используя до-
полняющие транзисторы с относительно небольшими регулируе-
мыми коэффициента усиления по току. В этом случае ток источ-
ника, необходимый для получения заданного эмиттерного тока, 

определяется выражением э
б

ос

2

1

Ι
I 


, где эI  — суммарный эмит-

терный ток транзисторов VT1 и VT2; ос  — регулируемый коэф-

фициент усиления транзисторов VT3 и VT4. 
Из рисунка 2.37,а видно, что схема симметрична относи- 

тельно вертикальной оси, проходящей через точку А, потенциал 
которой остается постоянным при симметрии входных сигналов. 
Поэтому каждое плечо работает как независимый усилитель, в ко-
тором транзисторы выполнены со связанными эмиттерами. 

Свойства каждого плеча можно определить, допустив, что  
условная общая точка заземлена, как показано на рисунке 2.38,а. 
Если на вход каскада подается синфазная составляющая сигнала, 
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то точку А уже нельзя считать общей. Она соединяется с общей 
шиной через внутреннее сопротивление источника сигнала гсмR , 

как показано на рисунке 2.38,б. 
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Рисунок 2.38 — Эквивалентные для дифференциального (а)  
и синфазного (б) сигналов схемы дифференциального усилителя  

на комплементарных транзисторах, включенных по каскадной схеме 
 

2.5. ä‡ÒÍ‡‰˚ Ò‰‚Ë„‡ ÔÓÚÂÌˆË‡Î¸Ì˚ı ÛðÓ‚ÌÂÈ 
 
Вынужденный отказ от разделительных конденсаторов при 

построении усилителей ставит перед разработчиками ИМС до-
полнительные трудности. Известные из дискретной схемотехники 
методы каскадирования в микроэлектронике неприемлемы. Да- 
же такой, казалось бы, приемлемый способ согласования каска-
дов, как использование комплементарных транзисторов, находит  
в интегральных усилителях очень ограниченное применение. 
В монолитных ИМС отсутствуют высококачественные p-n-p-тран- 
зисторы, которые можно получить в едином цикле технологи- 
ческого процесса. Транзисторы типа p-n-p, как правило, имеют 
низкий коэффициент усиления   (несколько единиц) и плохие 

частотные свойства. Их применение оправдано только в эмиттер-
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ных повторителях, источниках тока и в качестве активной нагруз-
ки, но не в качестве основных усилительных элементов. 

Входное напряжение усилителя, как известно, зависит от вы-
бора рабочей точки транзисторов первого каскада, а следователь-
но, и от коллекторного напряжения транзисторов. Даже при сред-
нем значении напряжения источника в коллекторной цепи и при 
непосредственной связи между каскадами возникают определен-
ные проблемы, затрудняющие обеспечение нормального рабочего 
режима транзисторов в последующих каскадах. Включение рези-
стора в цепь эмиттера транзисторов для согласования каскадов по 
постоянному току настолько сильно снижает коэффициент усиле-
ния, что этот метод в ИМС не находит практического применения. 

В ИМС проблема согласования решается путем применения 
специальных каскадов сдвига уровня по постоянному току. Одна 
из простейших схем такого рода представлена на рисунке 2.39.  
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Рисунок 2.39 — Каскад сдвига потенциального  

уровня на эмиттерном повторителе 
 
Это эмиттерный повторитель на транзисторе VT1. Уровень  

постоянной составляющей сдвинут на величину э1 бэ1I R U  по 
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сравнению с значением на входе. Благодаря постоянству тока э1I  

эмиттера транзистора VT1 уровень постоянной составляющей на 
выходе каскада практически не меняется. Ток э1I  задается при  

помощи источника стабилизированного тока на транзисторах VT2 
и VT3, последний из которых применяется в диодном включении. 
Такой каскад сдвига потенциального уровня незначительно ослаб-
ляет переменный сигнал, так как выходное сопротивление источ-
ника тока на транзисторе VT2 значительно больше сопротивления 
резистора сдвига R1. 

В подобном виде каскад в ИМС применяется редко, посколь-
ку его выходное сопротивление оказывается значительным (вы-
ходное сопротивление каскада определяется сопротивлением  
резистора R1, которое из условий согласования приходится выби-
рать достаточно большим). 

Исключить ослабление переменного сигнала при работе на 
низкоомную нагрузку и уменьшить выходное сопротивление кас-
када удается введением развязки — дополнительного эмиттерного 
повторителя. На рисунке 2.40 приведена схема сдвига потенци-
ального уровня с дополнительным эмиттерным повторителем на 
выходе. Чтобы уменьшить искажения высокочастотных сигналов 
и импульсов с малым временем фронта и среза, резистор R1 шун-
тируется конденсатором C1, емкость которого определяется из  
условия коррекции по формуле 

 4 4 4 4
1 ,

1
kC R

C
R

  
  

где 4  — коэффициент передачи тока базы транзистора VT4;  

4  — среднее время пролета носителей через базу; 4kC  — емкость 

коллекторного перехода транзистора VT4. 
Рассмотренные схемы представляют собой повторители на-

пряжения, у которых коэффициент передачи по напряжению не 
более единицы. Для повышения коэффициента передачи каскада 
сдвига уровня в него вводится положительная обратная связь (ри-
сунок 2.41,а) при помощи токового повторителя на транзисторе 
VT2. На рисунке 2.41,б приведена упрощенная схема замещения 
по переменному току. 
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В схеме на рисунке 2.41,б повторитель напряжения на транзи-
сторе VT1 заменен эквивалентным источником напряжения вхU  

(его выходным сопротивлением по сравнению с сопротивлением 
резистора R1 можно пренебречь). Токовый повторитель на тран-
зисторе VT2 в цепи обратной связи представлен в виде двух ис-
точников тока 2ki  и э2i . 
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Рисунок 2.40 — Каскад сдвига потенциального уровня  
с дополнительным эмиттерным повторителем на выходе 

 
Значение выходного напряжения можно определить при по-

мощи схемы на рисунке 2.41,б, из которой следует, что 
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сопротивление повторителя на транзисторе VT3 без учета влияния 
положительной обратной связи. 
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Рисунок 2.41 — Каскад сдвига уровня с положительной  
обратной связью: а — схема каскада; б — схема замещения 

 
Можно показать, что значения токов 2ki  и э2i  определяются 
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Подставив выражения для токов 2ki  и  э2i  в соотношение 

(2.68), получим 

3
вых вх ,пK

U U
F

  

откуда коэффициент усиления каскада 

 3вых

вх

,п
u

KU
K

U F
    (2.69) 

где 3 вых3
2 1

3 1
1 1

2 44 2 3 4 2 4
3

п u

u

K R R R
F R

R RR R R R R R
R

 
           

 — 

глубина положительной обратной связи. 
Из выражения (2.69) следует, что введение обратной связи 

способствует увеличению коэффициента усиления каскада сдвига 
уровня. Однако обратная связь приводит к увеличению выходного 
сопротивления каскада 

вых3 3
вых

3

1
,

1
1

2 4
2 4

3

пR K R
R

F
R

R R
R R

R

 
 
 

  
  
 

 

что ухудшает его нагрузочную способность. 
Недостатком каскада является также сужение полосы пропус-

кания в области верхних частот, и в особенности снижение степе-
ни его устойчивости. 

 

2.6. Ç˚ıÓ‰Ì˚Â Í‡ÒÍ‡‰˚ 
 
Выходной каскад интегрального усилителя должен иметь  

малое выходное сопротивление, малые нелинейные искажения, 
способность обеспечивать высокие уровни напряжения, тока или 
мощности. 

Из трех основных схем включения транзистора (с общим 
эмиттером, общим коллектором и общей базой) схема с общим 
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коллектором (ОК) обеспечивает наименьшее выходное сопротив-
ление, а также относительно малые нелинейные искажения. Про-
стейшая схема выходного каскада на транзисторе при включении 
по схеме с ОК показана на рисунке 2.42,а. Если схема предназна-
чена для использования в качестве каскада с непосредственной 
связью, то напряжение на базе транзистора VT1 обычно задается 
таким, чтобы напряжение на эмиттере было равно нулю. При этом 

ток покоя ИП
э

э

U
I

R


 . Если выходное напряжение положительное, 

ток транзистора составит 

 
 вых э нИП вых вых

э э
э н э н

.
U R RU U U

I I
R R R R

  
  
      (2.70) 

Из выражения (2.70) видно, что единственным элементом, 
практически ограничивающим ток транзистора, а следовательно,  
и допустимый размах напряжения, является сопротивление на-
грузки нR . 

 

вхU

выхU

ИПU

ИПU

VT1

эR нR

ИПU

выхU

ИПU

вхU
VT1

VT2

VT3

нR

R1

 
    а                                                      б 

Рисунок 2.42 — Выходные каскады на транзисторах  
при включении по схеме с общим коллектором 
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Таким образом, напряжение вых.maxU   может быть очень близ-

ким к напряжению питания ИПU  . Если выходное напряжение от-

рицательно, ток транзистора уменьшается до 

 вых э н
э э

э н

U R R
I I

R R


 
   

и ограничивается током покоя эмиттера. В предельном случае, ко-

гда э 0I   , ток покоя эмиттера 

 вых.max э нИП
э

э э н

,
U R RU

I
R R R

 
   

откуда максимальная амплитуда отрицательного напряжения 

 ИП н
вых.max вых.max

э н

.
U R

U U
R R


  


  (2.71) 

В случае синусоидального управляющего сигнала максималь-
но возможная выходная мощность и потребляемая мощность со-
ответственно запишутся 
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
     (2.73) 

откуда коэффициент полезного действия может быть найден как 
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Вследствие того что с точки зрения допустимых размахов  
выходных напряжений схема асимметрична, а ее коэффициент 
полезного действия невелик, использование простой схемы  
с ОК (см. рисунок 2.42,а) ограничено. Размах напряжений можно 
симметрировать, а к.п.д. улучшить путем введения резистора 

ИП

э

1
U

R
R


  и замены эмиттерного резистора источником тока, как 

это показано на рисунке 2.42,б. 
В интегральных усилителях обычно используется другой ва-

риант базовой схемы с ОК (рисунок 2.43). Здесь транзисторы VT1 
и VT2 являются усилителями с положительной обратной связью, 
при этом транзистор VT1 управляется от источника постоянного 
тока, задающего на базу напряжения .АU  

 

ИПU

ИПU

выхU

вхU

AU

бэ1U

бэ2U

 
Рисунок 2.43 — Выходной каскад на транзисторе  
при включении по схеме с общим коллектором  

с положительной обратной связью 
 
Если бэ1 бэ2 бэ ,U U U   то входное и выходное напряжения 

связаны соотношением 
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       
  

 (2.75) 

Тогда коэффициент усиления по напряжению можно записать 
в виде 

 

 

вых

вх

1
1.

1 4
1

3 4 2 3 4

и
dU

K
R RdU

R R R R R

  


 

  (2.76) 

Дополнительное свойство схемы заключается в возможности 
смещения уровня напряжения на величину 
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Вследствие наличия положительной обратной связи входное 
сопротивление становится отрицательным: 
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вх
вх

2 3 4 4 3 1
.

4

R R R R R RdU
R

dI R

  
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Поэтому предоконечный каскад всегда должен быть источни-
ком напряжения с малым выходным сопротивлением, в частности 
эмиттерным повторителем. 

Симметричный размах и малые искажения выходного сигнала 
можно обеспечить в двухтактных выходных каскадах. На рисун-
ке 2.44 показана схема выходного каскада класса А, построенного 
на n-p-n-транзисторах. 

Транзисторы VT1 и VT2 управляются транзистором VT4. 
Транзисторы VT2 и VT3 используются в качестве источника тока, 
коэффициент передачи которого зависит от отношения активных 
площадей этих транзисторов: 

2
2

3

.
S

B
S

  
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Коллекторный ток транзистора VT1 уменьшается, а транзи-
стора VT2 возрастает с увеличением входного напряжения. Мак-
симальные токи транзисторов VT2 и VT4 соответствуют значени-
ям: 

ИП ИП
к4max

к

,
U U

I
R

 
  

 2 ИП ИП
к2max 2 к4max

к

.
B U U

I B I
R

 
   

Если выходное напряжение равно нулю, то токи покоя тран-
зисторов VT1 и VT2 равны: 

2 ИП
к1 к2

к

.
B U

I I
R


   

Поскольку каскад работает в режиме класса А, потребляемая 
на холостом ходу мощность довольно велика. Если входное на-
пряжение уменьшается, токи транзисторов VT2 и VT4 также 
уменьшаются, а ток транзистора VT1 увеличивается. 

ИПU

выхU

ИПU

вхU
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VT2

VT3

нR

VT4

кR

 
Рисунок 2.44 — Двухтактный выходной каскад  

на транзисторах, работающих в режиме А 
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Если транзистор VT4 закрывается, выходной ток определяется 
выражением 

 
 1 ИП вых бэ

к1
к

.
U U U

I
R

  
   (2.78) 

Из выражения (2.78) следует, что при закрытом транзисторе 
VT4 выходной ток ограничивается коэффициентом усиления по 
току 1  и коллекторным сопротивлением резистора кR . Высокий 

к.п.д., симметричность размаха сигнала и малые нелинейные ис-
кажения могут быть получены в схеме, в которой используются 
эмиттерные повторители на комплементарных транзисторах, ра-
ботающие в режиме АВ (рисунок 2.45). 
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Рисунок 2.45 — Двухтактные выходные каскады  

на комплементарных парах транзисторов VT1 и VT2, работающие  
в режиме АВ, с диодной (а) и транзисторной (б) схемами смещения 

 
Токи покоя транзисторов VT1 и VT2 можно задавать при по-

мощи диодов (рисунок 2.45,а) или схемы смещения (рису-
нок 2.45,б). В двухтактных каскадах на комплементарных парах  
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n-p-n- и p-n-p-транзисторов передача на выход сигналов отпи-
рающей полярности обеспечивается n-p-n-транзистором VT1, 
а сигналов запирающей полярности — p-n-p-транзистором VT2. 
Под действием сигналов соответствующей полярности один из 
транзисторов открывается и, работая как повторитель напряжения, 
формирует выходное напряжение. 

Чтобы гарантировать отсутствие переходных искажений и 
одновременно низкий уровень потребления мощности в режиме 
холостого хода, ток покоя обычно выбирается больше нескольких 
десятков, но не более нескольких сотен микроампер. Фактическое 
значение может быть задано путем выбора соотношения активных 
площадей транзисторов или отношения 1 2R R . 

В случае синусоидального управляющего сигнала выходное 
напряжение, выходная и потребляемая мощности определяются 
выражениями 
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Коэффициент полезного действия двухтактного выходного 
каскада на комплементарных парах 
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Из этого выражения видно, что к.п.д. является функцией ам-
плитуды выхтU  выходного напряжения и имеет теоретический 

максимум 0,768 при вых ИПтU U . 

В транзисторах выделяется мощность 
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  (2.81) 

которая максимальна при выходном напряжении ИП
вых

2
.т

U
U 


 



– 93 – 

Максимальная мощность, выделяемая на транзисторах, опре-
деляется выражением 

 
2
ИП

max ИСmax 0 2
н

2
,VT

U
P P P

R
  


  (2.82) 

где ИСmaxP  — максимально допустимая полная мощность, рассеи-

ваемая ИС; 0P  — мощность, потребляемая в состоянии покоя. 

Откуда максимально допустимое сопротивление нагрузки и 
максимально возможная мощность на выходе могут быть пред-
ставлены в виде 
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В двухтактных каскадах в качестве p-n-p-транзистора исполь-
зуют торцевой транзистор, недостатком которого является низкое 
значение  , уменьшающее коэффициент усиления выходного кас-

када для сигналов запирающей полярности. Для увеличения   

применяют составной транзистор, образующий одно плечо двух-
тактного выходного каскада. Составной транзистор строят либо на 
комплементарных парах (рисунок 2.46), либо на паре торцевых  
p-n-p-транзисторов (рисунок 2.47). 
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Рисунок 2.46 — Двухтактный выходной каскад,  

в одном из плеч которого используют составной транзистор  
на комплементарных парах 
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Рисунок 2.47 — Двухтактный выходной каскад,  

в одном из плеч которого используют составной транзистор  
на торцевых p-n-p-транзисторах 
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3. àÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚Â  
ÓÔÂð‡ˆËÓÌÌ˚Â ÛÒËÎËÚÂÎË 

 
 

3.1. éÒÌÓ‚Ì˚Â Ò‚ÓÈÒÚ‚‡ ÓÔÂð‡ˆËÓÌÌ˚ı ÛÒËÎËÚÂÎÂÈ 
 
Операционный усилитель (ОУ) представляет собой усилитель 

постоянного тока с высоким входным и низким выходным сопро-
тивлением, обеспечивающий большой коэффициент усиления по 
напряжению. 

Известно, что усилители постоянного тока с малым дрейфом 
и гальваническими связями могут быть построены только с диф-
ференциальными каскадами на входе. Поэтому операционные 
усилители всегда имеют два входа (рисунок 3.1). 

 

вх.дU

вх.нUвх.иU
выхU

 
Рисунок 3.1 — Условное графическое обозначение  

интегрального операционного усилителя 
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Вследствие использования дифференциального входного кас-
када ОУ имеет очень большой коэффициент подавления синфаз-
ной составляющей сигнала, что позволяет в первом приближении 
связь между входным и выходным напряжении представить в виде 

  вых вх.н вх.и ,uU K U U    (3.1) 

где uK  — коэффициент усиления ОУ по напряжению. 

Выражение (3.1) означает, что в идеале выходное напряжение 
операционного усилителя зависит только от дифференциальной 
составляющей входного напряжения вх.д вх.н. вх.иU U U   и коэф-

фициенты усиления для инвертирующего и неинвертирующего 
входов равны  и противоположны по знаку. 

Идеальная передаточная характеристика ОУ показана на ри-
сунке 3.2. На ней можно выделить линейную область (область 
усиления), где вых вх.дuU K U , ограниченную сверху и снизу об-

ластями насыщения, где выходное напряжение не реагирует на 
изменение дифференциальной составляющей входного напряже-
ния вх.д .U  

 

выхU

вх.дU

ИПU 

ИПU 

линейная область

область насыщения

область насыщения

 
Рисунок 3.2 — Передаточная характеристика  

операционного усилителя 
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Поскольку усиление uK  очень велико, особенно на низких 

частотах, где оно лежит в пределах 5 610 10 , ширина линейной зо-

ны весьма незначительна и может быть определена из выражения 

ИП ИП
вх.д

2
.

u

U U
U

K

  
   

Если напряжение питания ОУ равно 10 В, то вх.дU 

20 200   мкВ. Следовательно, чтобы напряжение на выходе ОУ 

было равно усиленному значению напряжения на входе, амплиту-
да входного напряжения должна быть достаточно малой, как пра-
вило, менее 1 мВ. В противном случае ОУ попадает в область на-
сыщения и выходное напряжение не повторяет входное, а форма 
выходного сигнала сильно искажается. 

ОУ обычно охватывают петлей обратной связи, так что часть 
выходного напряжения подается на инвертирующий вход (рису-
нок 3.3). При этом выполняются условия реализации отрицатель-
ной обратной связи. Наличие большого коэффициента усиления 
прямой передачи позволяет применять глубокую отрицательную 
обратную связь, что открывает возможности для получения харак-
теристик, определяемых только пассивными элементами цепи об-
ратной связи. 

 

вх.и выхU U 
выхU

вх.нUвх.иU

1Z

2Z

 
Рисунок 3.3 — Схема включения  

операционного усилителя  
с отрицательной обратной связью 
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Коэффициент, показывающий, какая часть выходного напря-
жения возвращается на инвертирующий вход, называют коэффи-
циентом обратной связи F. Для схемы на рисунке 3.3 коэффици-
ент обратной связи F определяется из соотношения 

 вых

вых

1
.

1 2

U Z
F

U Z Z


 


  (3.2) 

Используя основное уравнение функционирования ОУ 

 вых вх.н вх.иuU K U U   и учитывая, что дифференциальная со-

ставляющая входного напряжения больше не равна вх.дU 

вх.н. вх.иU U  , а подчиняется равенству 

 вх.д вх.н вх.и вых вх.н вх.и вых ,U U U U U U FU         

получим 

    вых вх.н вх.и .ос вх.н вх.и ,
1

и
u

u

K
U U U K U U

FK
    


  (3.3) 

где   .ос 1
и

u
u

К
K

FK



 — коэффициент усиления ОУ с обратной 

связью. 
При этом 

вх.и вх.и
2

.
1 2

Z
U U

Z Z
 


 

Из выражения (3.3) следует, что коэффициент усиления ОУ с 
отрицательной обратной связью  

 .ос 1
и

u
u

K
K

FK



  (3.4) 

и меньше коэффициента усиления ОУ без обратной связи. Ве- 
личину uFK  называют петлевым усилителем. При большом  

петлевом усилении, когда 1uFK  , коэффициент усиления ОУ  

с отрицательной обратной связью практически не зависит от ко-
эффициента усиления ОУ без обратной связи, а определяется 
главным образом параметрами петли обратной связи. Для схемы 
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на рисунке 3.3  
1

1 2

Z
F

Z Z



, откуда следует, что .ос

1 2
1 ,

1u
Z

K
F Z

    

а значит,  .осuK  определяется соотношением сопротивлений 1Z   

и 2Z . 
При этом 

вх.и
вых вх.н

1

2

1 1 2
u

u

u FK

K Z U
U U

FK Z Z 

      
 

 вх.и
вх.н вх.н вх.и

22 2 2
1 1 .

1 1 2 1 1

Z UZ Z Z
U U U

Z Z Z Z Z
                 

  (3.5) 

Из выражения (3.5) следует, что входной сигнал вх.нU , кото-

рый  поступает на неинвертирующий вход ОУ, передается на вы-

ход ОУ с коэффициентом усиления 
2

1
1

Z

Z
 , а коэффициент усиле-

ния входного сигнала вх.и ,U  во-первых, имеет отрицательный 

знак, во-вторых, учитывает преобразование делителем напряже-
ния ( 1Z , 2Z ): 

2 2 2
1 .

1 2 1 1

Z Z Z

Z Z Z Z

          
 

При анализе схем включения ОУ с отрицательной обратной 
связью чаще всего придерживаются следующей последовательно-
сти. 

 Проводят анализ методом узловых потенциалов, полагая 
ОУ идеальным с бесконечно большим коэффициентом усиления. 
Несмотря на то что такой режим практически не осуществим, он 
является хорошей аппроксимацией реальных ситуаций и поэтому 
результаты его анализа имеют большую практическую ценность. 

 Проводят анализ, полагая ОУ идеальным с конечным коэф-
фициентом усиления. 

 Рассматривают особенности работы ОУ при условии, что 
его характеристики не являются идеальными. 

Проведем анализ схемы на рисунке 3.4. 
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Предположим, что ОУ — идеальный усилитель напряжения  
и его входы не потребляют ток от источника входных сигналов. 

 

выхU

1U

1Z

2Z

2U

вх.дU

x

y

 
Рисунок.3.4 — Схема включения  

операционного усилителя для анализа  
методом узловых потенциалов 

 
Если предположить, что коэффициент усиления ОУ без об-

ратной связи стремится к бесконечности (аппроксимация с боль-
шим коэффициентом усиления), то входное напряжение вх.дU   

будет стремиться к нулю ( вых
вх.д 0

u

U
U

K
   при uK  ), так как 

выходное напряжение выхU  должно быть конечным. Следователь-

но, в узлах x и y напряжение будет 1х уU U U  . 

Для узла x справедливо уравнение 

   2 1 1 вых
1 1

.
1 2

U U U U
Z Z

    

Решая это уравнение относительно выхU , получим 

 вых 1 2
2 2

1 .
1 1

Z Z
U U U

Z Z
        
   

  (3.6) 

Если коэффициент усиления ОУ без обратной связи имеет ко-

нечное значение, то вых
вх.д ,

u

U
U

K
  вых

1 .x
u

U
U U

K
   



– 101 – 

Для узла x справедливо уравнение 

вых вых
2 1 1 1 вых 2 ,

u u

U U
U U Y U U Y

K K

   
       

   
 

где 1
1

1
Y

Z
  и  2

1

2
Y

Z
 . 

Решая это уравнение относительно выхU , получим 

 
1 2

вых

2 2
1

1 1
.

1 2
1 1

1u

Z Z
U U

Z Z
U

Z
K Z

       
   

   
 

  (3.7) 

Анализ выражения (3.7) показывает, что выходное напряже-
ние, а следовательно, и коэффициент усиления ОУ с обратной 
связью являются функцией коэффициента усиления ОУ без об-
ратной связи. Очевидно также и то, что при достижении коэф- 
фициентом усиления ОУ без обратной связи очень больших  

значений (по сравнению с 
2

1
1

Z

Z
 ) коэффициент усиления ОУ с 

обратной связью будет все меньше зависеть от коэффициента уси-
ления ОУ без обратной связи и все больше будет приближаться к 
значению, которое определено «аппроксимацией с бесконечно 
большим коэффициентом усиления». 

Например, если в формуле (3.7) 2 0U  , то 

вых 1

2
1

1 ,
1 2

1 1
1u

Z
ZU U

Z
K Z




   
 

 

откуда коэффициент усиления ОУ с обратной связью  

вых
.ос

1

2
1

1 .
1 2

1 1
1

u

u

Z
U ZK

ZU
K Z


 

   
 
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По мере приближения uK  к бесконечности получим .осuK ( ). 

В данном примере .ос
2

( ) 1
1u

Z
K

Z
    и выражение для .осuK  можно 

представить в виде 

.ос
.ос

.ос

( )
.

( )
1

u
u

u

u

K
K

K

K







 

Отсюда следует, что при малых значениях uK , удовлет- 

воряющих условию .ос ( )u uK K  , .осu uK K . Если .ос ( ),u uK K   

то .ос .ос
1

( )
2u uK K  . При больших значениях uK , когда 

.ос ( )u uK K   (наиболее часто встречающийся на практике слу-

чае), .осuK  будет стремиться к .осuK ( ) и можно записать  

.ос .ос
.ос .ос

.ос

( ) ( )
( ) 1

( )
1

u u
u u

u u

u

K K
K K

K K
K

  
       

 

 .ос ( )(1 ),uK      (3.8) 

где   — относительная погрешность усиления, которая опреде-
ляется как относительное изменение коэффициента усиления с 
обратной связью при изменении коэффициента усиления ОУ от 
бесконечно большого до некоторого конечного значения. 

Относительная погрешность усиления может быть выражена  
в виде 

 .ос .ос( )
.u u

u

K K

K

 
    (3.9) 

В то же время из выражения (3.8) вытекает, что .ос ( )u

u

K

K


  , 

следовательно, чем больше uK , тем меньше погрешность усиле-

ния ОУ с обратной связью. 
Другими словами, коэффициент усиления ОУ с обратной свя-

зью практически не зависит от изменения коэффициента усиления 
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собственно ОУ, так как значительным изменениям коэффициента 
усиления без обратной связи соответствуют незначительные из-
менения коэффициента усиления с обратной связью. 

На рисунке 3.5 показана схема неинвертирующего ОУ, на-
пряжение на выходе которой определяется выражением 

вых .ос 1 1
2

1 .
1u

Z
U K U U

Z
    
 

                       (3.10) 

На рисунке 3.6 изображены передаточные характеристики ОУ 
с обратной связью и без нее. Поскольку коэффициент усиления  
с обратной связью может быть много меньше коэффициента уси-
ления ОУ без обратной связи, то динамический диапазон входного 
напряжения для линейного режима ОУ можно значительно рас-
ширить по сравнению с ОУ без обратной связи. 

 

выхU

1U

1Z

2Z

 
Рисунок 3.5 — Схема неинвертирующего  

операционного усилителя 
 
Коэффициенты усиления ОУ без обратной связи обычно 

сильно отличаются друг от друга даже в пределах партии одно-
типных ОУ. Расхождения в значениях uK  между отдельными об-

разцами могут достигать отношения 3:1 и даже 10:1. Коэффициент 
усиления ОУ без обратной связи сильно зависит от частоты вход-
ного сигнала и может меняться от 106 на низких частотах (от 0 до 
10 Гц) вплоть до значений менее единицы на частотах в несколько 
мегагерц. Кроме того, коэффициент усиления зависит от колеба-
ний напряжения питания ОУ и температурных воздействий. 
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Охват петлей отрицательной обратной связи приводит к от- 
носительной независимости коэффициента усиления .осuK  от uK . 

В этих условиях .осuK  главным образом зависит от параметров 

петли. В частности, в рассматриваемом случае .ос
2

1 .
1u

Z
K

Z
   По-

скольку отношение сопротивлений резисторов можно подо- 
брать равным необходимому значению и обеспечить условия  
независимости этого отношения от питающих напряжений, тем-
пературы и частоты, использование отрицательной обратной свя-
зи позволяет получить не только точно установленное, но и ста-
бильное значение коэффициента усиления. 

 

выхU

вх.дU

 
Рисунок 3.6 — Передаточные характеристики  
операционных усилителей с обратной связью  

и без обратной связи 
 
На рисунке 3.7 показана другая простая схема включения ОУ. 

Для данной схемы напряжение на выходе вых 2
2

1

Z
U U

Z
  , следова-

тельно, это инвертирующий усилитель с коэффициентом усиления 

.ос
2

.
1u

Z
K

Z
   
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Усилитель с обратной связью, в котором используется иде-
альный ОУ, всегда можно свести к двум базовым включениям: ин-
вертирующий усилитель и неинвертирующий усилитель. 

 

выхU2U 1Z

2Z

 
Рисунок 3.7 — Схема инвертирующего  

операционного усилителя 
 
Идеальный ОУ имеет нулевое выходное сопротивление и бес-

конечную полосу пропускания, коэффициент подавления синфаз-
ной составляющей сигнала, коэффициент усиления по напряже-
нию, входные сопротивления для дифференциальной и синфазной 
составляющих. При отсутствии дифференциальной составляющей 
входного сигнала выходной сигнал равен нулю, что означает от-
сутствие в ОУ начальных смещения, дрейфа и шума. 

Реальный ОУ не обладает свойствами идеального. Различия 
между ними сводятся к следующему. 

 Коэффициент усиления конечный, обычно 60–140 дБ, по-
этому коэффициент усиления ОУ с обратной связью является 
функцией коэффициента усиления ОУ без обратной связи (см.  
выражение (3.7)). 

 Выходное напряжение ограничено динамическим диапазо-
ном напряжения выходного каскада. 

 Выходной ток ограничен динамическим диапазоном тока 
выходного каскада, из чего следует, что сопротивление нагрузки 
не может быть сколь угодно малым, даже если выходное сопро-
тивление ОУ очень мало. 

 Коэффициент усиления по напряжению с ростом частоты 
уменьшается со скоростью, определяемой числом и предельными 
частотами усилительных каскадов ОУ, что необходимо учитывать 
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в практике применения ОУ прежде всего потому, что коэффици-
ент усиления усилителя с обратной связью уже не является функ-
цией только сопротивлений элементов цепи обратной связи, а еще 
и потому, что фазовые сдвиги, вносимые ОУ и цепью обратной 
связи, могут складываться таким образом, что усилитель с обрат-
ной связью становится динамически неустойчивым. Поэтому тре-
буется обеспечение достаточного запаса устойчивости посредст-
вом выбора соответствующей формы частотной характеристики 
коэффициента усиления петли (коэффициента обратной связи). 

 Приведенные ко входу ток и напряжение смещения имеют 
конечное значение. Суммарное напряжение смещения, которое 
они определяют при данном сопротивлении источника сигнала, 
вызывают сдвиг характеристики передачи вдоль оси x на величину 
входного напряжения смещения. 

 Для нормальной работы входного дифференциального  
каскада необходимо обеспечить входной ток покоя вхI 

 вх1 вх2 2.I I   Протекание токов вх1I  и вх2I  через постоянные 

сопротивления цепей, подключенных ко входам ОУ, вызывает 
пропорциональные падения напряжения. Если сопротивления 
этих цепей одинаковы, то указанные падения напряжения воспри-
нимаются как синфазная составляющая входного напряжения. Ес-
ли эти сопротивления различны, то падения напряжения вызыва-
ют появление дополнительного напряжения смещения. 

 Входное и выходное сопротивления имеют конечные зна-
чения, которые необходимо учитывать при определении коэффи-
циента усиления по напряжению усилителя с обратной связью. 

 Коэффициент подавления синфазной составляющей имеет 
конечное значение, поэтому выходное напряжение зависит как от 
дифференциальной, так и от синфазной составляющей входного 
напряжения. 

 Выходное напряжения ОУ наряду с усиленным входным 
напряжением содержит напряжение шума. 
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3.2. ï‡ð‡ÍÚÂðËÒÚËÍË Ë Ô‡ð‡ÏÂÚð˚  
ÓÔÂð‡ˆËÓÌÌ˚ı ÛÒËÎËÚÂÎÂÈ 

 
Стандартный набор технических характеристик ОУ включает 

большое число параметров. Некоторыми из них следует руково-
дствоваться при выборе типа ОУ, в наибольшей степени подхо-
дящего для конкретного применения, а другие предназначены для 
использования в качестве исходных данных при проектировании.  

 
ó‡ÒÚÓÚÌ‡fl ı‡ð‡ÍÚÂðËÒÚËÍ‡ 

На практике анализ ОУ в переходных и установившихся ре-
жимах, как правило, проводят независимо друг от друга, исполь-
зуя при этом типовые воздействия специальных видов. 

Для анализа установившихся режимов широко применяют 
частотные характеристики. Для анализа ОУ в переходных режи-
мах применяют временные характеристики. 

Частотные характеристики отражают реакцию операционного 
усилителя на тестовое гармоническое воздействие в установив-
шемся режиме. Для контактного представления частотных ха- 
рактеристик используют логарифмический масштаб, в котором 
строят логарифмические частотные характеристики — логариф-
мическую амплитудно-частотную характеристику (ЛАЧХ) и лога-
рифмическую фазочастотную характеристику (ЛФЧХ). 

Коэффициент усиления ОУ зависит от частоты входного сиг-
нала и эта зависимость в общем виде выражается формулой 

 

c1 c2 c3

(0)
( ) ,

1 1 1 ...

u
u

K
K f

f f f
j j j

f f f


   
     

   

  (3.11) 

где (0)uK  — коэффициент усиления ОУ без обратной связи на 

нулевой частоте; c1 c2 c3, , ,f f f … — частоты сопряжения (точки 

излома частотной характеристики), расположенные в последова-
тельности c1 c2 c3, ...f f f    

Для большинства операционных усилителей первая точка из-
лома частотной характеристики соответствует небольшой частоте 
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c1f   10 Гц по сравнению с c1f   (1–3) МГц и другими значения-

ми частоты сопряжения. 
В диапазоне частот, для которых выполняется условие 

2 2
c1,f f  2 2

c2,f f  2 2
c3,f f  …, приближенное выражение для 

коэффициента усиления ОУ без обратной связи имеет вид 

 c1

c1

(0) (0)
( ) .u u

u
K K f

K f
f jfj
f

    (3.12) 

Аппроксимация (3.12) допустима в диапазоне частот, когда 
значение частоты f отличается от частот c1f  и  c2f , по крайней ме-

ре, в 3 раза, так что c2
c13

3

f
f f  . 

Частота единичного усиления 1f  — это частота, на которой 

модуль коэффициента усиления ОУ при разомкнутой обратной 
связи равен единице. 

Нередко вводится понятие частоты среза ( срf ) — частоты 

единичного усиления при таких параметрах корректирующих  
цепей, при которых возможно введение полной отрицательной  
обратной связи, то есть соединение выхода ОУ с инвертирующим 
входом. Когда ЛАЧХ операционного усилителя пересекает уро-
вень единичного усиления (0 дБ) с наклоном 20 дБ/дек (например, 
для ОУ с внутренней частотной коррекцией), частоты 1f  и срf  

равны. 
Следовательно, при 1f f  справедливо равенство 

c1

1

(0)
1uK f

f
 , 

откуда 

1 c1(0) .uf K f                                          (3.13) 

Коэффициент усиления ОУ без обратной связи выражается 
через частоту единичного усиления формулой 

 1( ) .u
f

K f
jf

   (3.14) 
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На рисунке 3.8 показана логарифмическая амплитудно-час- 
тотная характеристика ОУ без обратной связи. 

 

( )uK f

ос
( )uK f

3дБ

3дБ

c1( ) (0)u u
f

K f K
j f



гр c1f f
c2f

lg f

гр(ос) c(ос)f f 1f

,дБuK

(0)uK

.ос(0)uK

0

 
Рисунок 3.8 — Логарифмическая амплитудно-частотная  

характеристика (диаграмма Боде) 
 
При 1f f  (первая точка излома) коэффициент усиления 

уменьшается на 3 дБ от значения (0)uK . 

Граничная частота грf  определяется частотой, на которой 

коэффициент усиления по напряжению усилителя без обратной 
связи на 3 дБ меньше коэффициента усиления, измеренного на 
низкой частоте. 

Если ОУ имеет цепи внешней частотной коррекции, то пара-
метр грf  теряет смысл. 

Зависимость коэффициента усиления ОУ с обратной связью 
от частоты определяется выражением 

 .оc
.ос

.оc

(0)
( ) .

(0)
1

( )

u
u

u

u

K
K f

K

K f




  (3.15) 
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С учетом приближенного равенства (3.14) выражение (3.15) 
можно записать в виде 

 .ос
.ос

.ос

1

(0)
( ) .

(0)
1

u
u

u

K
K f

K f
j

f




  (3.16) 

Из равенства (3.16) следует, что при f = 0 коэффициент усиле-
ния ОУ с обратной связью равен .ос (0)uK , а с ростом частоты  f 

монотонно убывает. 

Если .ос

1

(0)
1uf K

f
 , то выражение (3.16) для .ос ( )uK f  прини-

мает вид 

 .ос .ос
.ос

(0) (0)
( ) .

1 1 2 exp
4

u u
u

K K
K f

j j
 

   
 
 

  (3.17) 

Следовательно, коэффициент усиления ОУ с обратной связью 

уменьшается в 2  раз, или на 3 дБ, от значения на нулевой часто-
те при частоте 

 1

.ос

,
(0)u

f
f

K
   (3.18) 

которая соответствует граничной частоте ОУ, охваченного об-
ратной связью, и обозначается гр(ос)f . 

Выражение (3.16), определяющее зависимость коэффициента 
усиления ОУ с обратной связью от частоты, можно представить 
в виде 

 .ос
.ос

.ос

(0)
( ) .

(0)
1

u
u

u

u

K
K f

K
j

K




  (3.19) 

Модуль комплексного выражения (3.19) — это амплитудно-
частотная характеристика ОУ с обратной связью, определяемая 
формулой 
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 .ос 2

.ос

( ) .

(0)
1

u
u

u

u

K
K f

K

K


 

  
 

  (3.20) 

Из (3.20) следует, что при частоте, соответствующей умень-
шению коэффициента усиления ОУ без обратной связи до 

.ос (0),uK  коэффициент усиления ОУ с обратной связью уменьша-

ется в 2  раз, или на 3 дБ, от значения коэффициента усиления 

.ос (0)uK  на нулевой частоте. Эту частоту принято называть часто-

той сопряжения цепи обратной связи. Из диаграммы Боде следует, 
что частота сопряжения с(ос)f  цепи обратной связи соответствует 

точке пересечения кривой коэффициента усиления ОУ ( )uK f  с 

горизонтальной линией, проведенной от значения .ос (0)uK . 

Полосой  пропускания называют диапазон частот, где коэффи-
циент усиления уменьшается не более чем на 3 дБ от своего  
максимального значения. В связи с тем что схемы ОУ не имеют 
емкостных связей между каскадами и проходных емкостей, ОУ 
относятся к классу усилителей постоянного тока, поэтому частот-
ная характеристика остается плоской с приближением к нулевой 
частоте. Диапазон частот, где коэффициент усиления отличается 
от максимального значения не более чем на 3 дБ, лежит в преде-
лах от частоты, равной нулю, до граничной частоты. Следователь-
но, полоса пропускания ОУ без обратной связи равна граничной 
частоте: гр c1f f f   . 

Поскольку кривая коэффициента усиления без обратной связи 
остается плоской до нулевой частоты, кривая коэффициента уси-
ления с обратной связью остается плоской с приближением к ну-
левой частоте. Следовательно, полоса пропускания ОУ с обратной 
связью равна граничной частоте ОУ, охваченного обратной свя-
зью: ос гр(ос) c(ос)f f f   . 

В силу равенства 1
ос с(ос)

.ос (0)u

f
f f

K
    произведение коэф-

фициента усиления с обратной связью на полосу пропускания ОУ 
с обратной связью равно частоте единичного усиления:     
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 .ос ос 1(0) .uK f f    (3.21) 

Для частоты единичного усиления также справедливо равен-
ство 

 1 с1(0) (0) .u uf K f K f     (3.22) 

Анализ выражений (3.21) и (3.22) показывает, что переход от 
ОУ без обратной связи к ОУ с обратной связью сопровождается 
расширением полосы пропускания, причем во сколько раз умень-
шается коэффициент усиления, во столько же раз расширяется по-
лоса пропускания. 

Следует отметить, что 1f  — это значение частоты, получен-

ное путем экстраполяции зависимости 1
u

f
K

j f
  до уровня 0 дБ 

(единичное усиление). 
В большинстве практических случаев это действительно со-

ответствует частоте, на которой коэффициент уменьшается до 
единицы. 

Приведенные зависимости справедливы только в том случае, 
если частота сопряжения с2f  (частота, соответствующая второй 

точке излома амплитудно-частотной характеристики) значительно 
больше граничной частоты ОУ, охваченного обратной связью. Ес-
ли это условие не выполнено, то действительная полоса пропуска-
ния ОУ, охваченного обратной связью, будет значительно меньше 
полосы, определенной равенством (3.21). 

При частотах, значительно больших с(ос)f , коэффициент уси-

ления ОУ с обратной связью значительно меньше .ос (0)uK , а из 

аналитического выражения (3.11) для .ос ( )uK f  следует, что в этом 

случае .ос ( )uK f  асимптотически приближается к кривой ( )uK f , 

как показано на рисунке 3.8. Коэффициент усиления ОУ с обрат-
ной связью на низких частотах уменьшается на 3дБ относительно 

значения  .ос (0)uK  на частоте  1
с(ос)

.ос (0)u

f
f

K
 , а затем асимптоти-

чески приближается к кривой ( )uK f , имеющей наклон 20 дБ/дек. 
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èÂðÂıÓ‰Ì‡fl ı‡ð‡ÍÚÂðËÒÚËÍ‡ 

Временные характеристики отражают реакцию электронной 
схемы на типовые импульсные воздействия при переходе из одно-
го стационарного режима в другой. В качестве типовых воздейст-
вий наибольшее применение находят единичное импульсное воз-
действие и единичное ступенчатое воздействие. 

Реакция электронной схемы на единичное  импульсное воз-
действие представляет собой импульсную (импульсную переход-
ную) характеристику ( )g t . 

Реакцией электронной схемы на единичное ступенчатое воз-
действие является переходная характеристика ( )h t . 

Импульсная и переходная характеристики связаны между со-
бой соотношением 

( )
( ) .

dh t
g t

dt
  

Существует также связь временных характеристик с частот-
ными характеристиками. 

Для описания работы большинства схем во временной облас-
ти достаточно одного параметра переходной характеристики — 
времени нарастания. Это время, в течение которого выходной 
сигнал увеличивается от некоторого нижнего до некоторого верх-
него уровня. Обычно нижним и верхним пределами считают 
уровни соответственно 0,1 и 0,9 от максимального значения вы-
ходного сигнала. Как правило, кроме случаев, оговоренных особо, 
через нарt  обозначают время нарастания от уровня 0,1 до уровня 

0,9. На рисунке 3.9 приведен пример переходной характеристики 
схемы с одной постоянной времени. 

Единичное ступенчатое воздействие математически определя-
ется функцией Хэвисайда 

1, 0,

1
1( ) ( ) , 0,

2

0, 0,

t

t t t

t



   

 
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операторное изображение которой 

  1
( ) .L t

p
   

Это позволяет просто получать результаты анализа переход-
ных процессов электронной схемы в аналитической форме. На 
практике более удобно сформировать сигнал в виде повторяю-
щихся прямоугольных импульсов определенной длительности  
и периода повторения, а форму выходных сигналов наблюдать на 
осциллографе. 

 

0,1  32, t

1 exp
t    

( )h t

нарt0,1t
0,9t

 
Рисунок 3.9 — Переходная характеристика  

(нормированная) 
 
Коэффициент усиления схемы 

 

c1

(0)
( ) ,

1

K
K f

f
j

f




  (3.23) 

где c1f  — частота сопряжения или полоса пропускания схемы.  

Соответствующее выражению (3.23) операторное изображе-
ние будет иметь вид 
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c1

(0)
( ) ,

1

K
K p

p





 

где c1 c12 f    — круговая частота сопряжения. 

При входном сигнале вх
1

( )U p
p

  на выходе будем иметь 

 вых вх

c1

(0)
( ) ( ) ( ) .

1

K
U p K p U p

p
p

 
 
  

  (3.24) 

Выполнив обратное преобразование Лапласа применительно  
к выражению (3.24), получим выражение для выходного сигнала 
во временной области: 

 вых ( ) (0) 1 exp ,
t

U t K
        

  (3.25) 

где   — постоянная времени схемы, которая связана с частотой 
сопряжения соотношением 

c1 c1

1 1
.

2 f
  

 
 

Чтобы найти время нарастания нарt , определим время 0,1t   

и время 0,9t : 

0,10,1 1 exp
t 

    
,  откуда  0,1 0,105t   ; 

0,90,9 1 exp ,
t 

    
  откуда  0,9 2,303 .t    

Следовательно, нар 0,9 0,1 2,2 .t t t     

Поскольку  
c1

1
,

2 f
 


 можно выразить время нарастания через 

полосу пропускания: 

нар
c1 c1

2,2 0,35 0,35
2,2 .

2
t

f f f
    

 
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Соотношение между временем нарастания и полосой пропус-
кания удобнее использовать в виде 

 нар 0,35.t f    (3.26) 

Частотные характеристики большинства схем ОУ с обратной 
связью однозначно определяются формулой типа (3.23), то есть 
только одной точкой излома частотной характеристики c1f . В этом 

случае применимо выражение (3.26). 
 

ç‡ÔðflÊÂÌËÂ ÒÏÂ˘ÂÌËfl 

В любом реальном ОУ существуют различные несогласован-
ные компоненты и несбалансированные цепи, которые приводят к 
тому, что при нулевом входном напряжении ( вх.д 0U  ) выходное 

напряжение не будет равно нулю. Для получения на выходе нуле-
вого напряжения необходимо подать на вход небольшое напряже-
ние, равное входному напряжению смещения смU . В этом случае 

передаточная функция будет иметь вид 

 вых вх.д см .uU K U U   

Напряжение смещения — это небольшое постоянное напря-
жение, обычно порядка 1 мВ, хотя у некоторых ОУ максимальное 
напряжение смещения может достигать 5–10 мВ. В прецизионных 
ОУ максимальное напряжение смещения 10–100 мкВ. Для боль-
шого числа однотипных ОУ статическое распределение напряже-
ний смещения представляет собой симметричное распределение 
Гаусса с математическим ожиданием, равным нулю, и максималь-
ным значением смU . Полярность напряжения смещения в кон-

кретном ОУ с равной вероятностью может быть как положитель-
ной, так и отрицательной. 

На рисунке 3.10 показана передаточная функция ОУ без об-
ратной связи при трех различных значениях смU . 

При разомкнутой петле обратной связи смU  таково, что вы-

ходное напряжение будет достигать области насыщения либо в 

положительную ( maxU  ), либо в отрицательную ( maxU  ) сторону 

даже в отсутствие входного напряжения. 
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выхU

вх.дU0 +1 мВ–1 мВ

см 0U  см 1мВU  см 1мВU  

 
Рисунок 3.10 — Влияние напряжения смещения  
на передаточную характеристику операционного  

усилителя без обратной связи 
 
На рисунке 3.11 показана передаточная функция ОУ при 

замкнутой петле обратной связи. В результате действия обратной 
связи диапазон входного напряжения существенно расширяется  
и выходное напряжение может поддерживаться вне области на-
сыщения. 

 

выхU

вх.дU

см 0U  см 1мВU  см 1мВU  

 
Рисунок 3.11 — Влияние напряжения смещения  
на передаточную характеристику операционного  

усилителя с обратной связью 
 
Входное напряжение смещения зависит от температуры. 
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Дрейф входного напряжения смещения определяется как от-
ношение изменения входного напряжения смещения к изменению 
окружающей температуры (рисунок 3.12): 

 см
см .

U
U

T


 


  (3.27) 

 

, CT 

T

смU

см ,мВU

 
Рисунок 3.12 — Типовая зависимость  
напряжения смещения от температуры 

 
В технических характеристиках иногда приводится значение 

дрейфа, соответствующее о1 СT  , которое, по существу, яв- 

ляется температурным коэффициентом напряжения смещения 

см
TKHU . При смU = 1 мВ 

см

оTKH 3 мкВ/ СU  . 

 
ÇıÓ‰ÌÓÈ ÚÓÍ ÔÓÍÓfl Ë ‚ıÓ‰ÌÓÈ ÚÓÍ ÒÏÂ˘ÂÌËfl 

Входной ток покоя вхI  равен среднеарифметическому значе-

нию двух токов покоя баз (или затворов) дифференциального 
входного каскада при отсутствии внешнего сигнала: 

 вх1 вх2
вх .

2

I I
I


   (3.28) 
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Для операционного усилителя токи покоя баз (или затворов) 
представляют собой входные токи, необходимые для обеспечения 

вых 0U   (рисунок 3.13). 

 

выхU
1R

2R

вх1I

вх2I3R

 
Рисунок 3.13 — Входной ток смещения 

 
Входной ток смещения вх.смI  определяется как разность двух 

входных токов, при которой выходное напряжение становится 
равным нулю: 

 вх.см вх1 вх2.I I I    (3.29) 

Алгебраический знак тока смещения обычно не важен, он  
с равной вероятностью может быть любым. 

В ОУ с входным каскадом на биполярных транзисторах вели-
чина тока покоя лежит в диапазоне от 10 мкА до нескольких нано-
ампер. В ОУ с входным каскадом на полевых транзисторах вход-
ной ток покоя может быть порядка нескольких пикоампер. 

Для оценки влияния тока покоя и тока смещения на выходное 
напряжение в ОУ рассмотрим схему на рисунке 3.13. Найдем  
выходное напряжение, используя теорему суперпозиции, то есть 
рассмотрим влияние на выходное напряжение токов вх1I  и вх2I  по 

отдельности, а затем найдем выхU  как алгебраическую сумму ре-

зультатов. Ток вх1I , протекая через резистор R3, создает падение 

напряжение вх1I R3, которое воздействует на неинвертирующий 

вход ОУ. Это напряжение, умноженное на коэффициент усиления 

ОУ с обратной связью 
2

1
1

R

R
 , появится на выходе. 
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Часть выходного напряжения — результат воздействия только 
тока вх2I  (ток вх1I  предполагается равным нулю) — можно опре-

делить, предположив, что напряжение на инвертирующем входе 
также будет равно нулю (мнимое заземление). Таким образом,  
падение напряжения на резисторе 1R  равно нулю и ток через  
резистор 1R  не течет, а это значит, что ток вх2I  течет через рези-

стор 2R , создавая на нем разность потенциалов вх2 2I R . Посколь-

ку потенциал инвертирующего входа равен нулю, то выходное 
напряжение от действия тока вх2I  определится выражением 

вых вх2 2U I R . 

Полное выходное напряжение от воздействия токов вх1I  и вх2I  

 вых вх2 вх1
2

2 3 1 .
1

R
U I R I R

R
    
 

  (3.30) 

Из выражения (3.30) следует, что выходное напряжение равно 
нулю, если 

вх2 вх1
2

2 3 1 .
1

R
I R I R

R
   
 

 

Поскольку вх1 вх2I I , то 

2
2 3 1 ,

1

R
R R

R
   
 

 

откуда  

 
1 2

3 .
1 2

R R
R

R R



  (3.31) 

При выполнении условия (3.31) выходное напряжение от воз-
действия токов покоя и входного тока смещения определяется вы-
ражением 

  вых вх2 вх1 вх.см2 2 .U R I I R I      (3.32) 

Обычно ток смещения лишь небольшая часть входного тока 
покоя, поэтому, реализуя условие (3.31), можно добиться хорошей 
компенсации влияния тока смещения на выходное напряжение. 

Проблемы, связанные с влиянием тока смещения, будут воз-
никать лишь в случае очень больших сопротивлений резисторов 
R1 и R2. 
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Входной ток смещения зависит от температуры. 
Дрейф входного тока смещения определяется как отношение 

изменения входного тока смещения к изменению окружающей 
температуры (рисунок 3.14): 

вх.см
вх.см .

I
I

Τ


 


 

В технических характеристиках иногда приводится значение 

дрейфа, соответствующее о1 СT  , которое, по существу, явля-

ется температурным коэффициентом тока смещения. 
 

, CT 

T

вх.смI

вх.см ,нАI

 
Рисунок 3.14 — Типовая зависимость  

входного тока смещения от температуры 
 

äÓ˝ÙÙËˆËÂÌÚ ÛÒËÎÂÌËfl ÒËÌÙ‡ÁÌÓ„Ó ÒË„Ì‡Î‡ 

Идеальный ОУ чувствителен только к дифференциальному 
сигналу вх.дU , поданному на его вход, и абсолютно не реагирует 

на синфазное входное напряжение, поэтому 

вых вх.д .д вх.д ,u uU K U K U   

где .дuK  —  коэффициент усиления дифференциального сигнала. 

В реальном ОУ на выход будет проходить небольшая часть 
синфазного входного напряжения 
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 вх. вх.н
вх.сн .

2
иU U

U


   (3.33) 

Выходное напряжение, которое является результатом воздей-
ствия синфазного входного напряжения, записывается в виде 

 вых .сн вх.сн ,uU K U   (3.34) 

где .снuK  — коэффициент усиления синфазного сигнала. 

Отношение коэффициента усиления дифференциального сиг-
нала .дuK  (или uK ) к коэффициенту усиления синфазного сигнала 

.снuK  называется коэффициентом ослабления синфазного сигнала 

оссK  и обычно выражается в децибелах. Типичное значение оссK  

для ОУ от 80 до 120 дБ. 
Чтобы оценить влияние коэффициента усиления синфазного 

сигнала ОУ с обратной связью, рассмотрим схему дифференци-
ального усилителя, представленную на рисунке 3.15. 

 

выхU
1R

2R

1R

2R

2U

1U

 
Рисунок 3.15 — Схема усилителя для анализа влияния  

коэффициента усиления синфазного сигнала 
 
Если коэффициент усиления без обратной связи uK  стре- 

мится к бесконечности, то  вых 1 2
2

1

R
U U U

R
  , то есть схема чув-

ствительна только к дифференциальной составляющей входного 
сигнала и полностью не чувствительна к любой синфазной со-
ставляющей. 



– 123 – 

Проведем анализ схемы на рисунке 3.15 при конечных значе-
ния коэффициентов .дuK  (или uK ) и .снuK . 

Для этой схемы справедливы следующие уравнения: 

  вых .д .сн ,
2

x y
u x y u

U U
U K U U K


     (3.35) 

 12
,

1 2x
R U

U
R R




  (3.36) 

 2 вых2 1
.

1 2 1 2y
R U R U

U
R R R R

 
 

  (3.37) 

Подставив выражения для xU  и yU  в уравнение (3.35) и ре-

шая относительно выхU , найдем 

 

   .сн 1 2
.д 2 1

вых
.сн

.д

2
1 2

.
1 2

1 2

u
u

u
u

K U UR
K U U

R
U

KR R
K

R

 
  

 
 

  (3.38) 

Разделив числитель и знаменатель выражения (3.38) на .дuK , 

получим 

 

  .сн 1 2
2 1

.д
вых

.сн

.д .д

2
1 2

.
1 2

1
1 2

u

u

u

u u

K U UR
U U

R K
U

KR R
K R K

 
  

 
 

  (3.39) 

При очень большом коэффициенте усиления без обратной 

связи, таком, что .д
1 2

1u u
R R

K K
R


   и .д .снu uK K , уравнение 

(3.39) для выходного напряжения можно представить в виде 

   .сн 1 2
вых 1 2

.д

2
.

1 2
u

u

K U UR
U U U

R K

 
   

 
  (3.40) 

Из выражения (3.40) следует, что на выходное напряжение 
также влияет синфазная составляющая входного напряжения, но 
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это влияние сильно снижается отношением .д

.сн

u

u

K

K
, то есть коэф-

фициентом ослабления синфазного сигнала. 
 

ÇıÓ‰ÌÓÂ ÒÓÔðÓÚË‚ÎÂÌËÂ 

Идеальный ОУ имеет бесконечное входное сопротивление 

вхZ . Это означает, что ко входу ОУ можно подключить источник 

сигнала с любым внутренним сопротивлением и это не приведет  
к потере входной информации, связанной с высоким внутренним 
сопротивлением источника сигнала. 

Реальный ОУ имеет конечное входное сопротивление, кото-
рое в ряде случаев сильно влияет на его работу. 

Для анализа влияния входного сопротивления воспользуемся 
схемой замещения входной цепи ОУ (рисунок 3.16), где вх.дZ  — 

дифференциальное входное сопротивление, вх.снZ  — синфазное 

входное сопротивление. 
 

      

вх.дU

~U

~i

вх.дZ

вх.снZ

вх.снZ

 
Рисунок 3.16 — Эквивалентная схема  
для анализа входного сопротивления 

 
Оценим влияние дифференциального входного сопротивле-

ния вх.дZ  при замкнутой петле обратной связи. Переменный ток 

~ ,i  втекающий через неинвертирующий вход, можно записать в 

виде 
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вх.д ~ .освых
~

вх.д вх.д вх.д

1
.u

u U

U U KU
i

Z K Z K Z
    

Решая относительно входного сопротивления петли обратной 
связи, получим 

 вх.д~
вх(ос)

~ .ос

.u

u

K ZU
Z

i K
     (3.41) 

Из соотношения (3.41) следует, что входное сопротивление 
при замкнутой петле обратной связи увеличилось относительно 

вх.дZ  в 
.ос

u

u

K

K
 раз по сравнению с входным сопротивлением при 

разомкнутой петле обратной связи. 
Сопротивление вх.дZ  при разомкнутой обратной связи может 

принимать значения от 100 кОм до нескольких гигаом у ОУ с 
МОП-транзисторами на входе. Это в сочетании с большим значе-
нием .осu uK K  дает большое входное сопротивление вх(ос)Z   петли 

обратной связи, а такое входное дифференциальное сопротивле-
ние практически не нагружает источник сигнала. 

Рассмотрим влияние синфазного входного сопротивления 

вх.снZ , используя схему на рисунке 3.16. При больших значениях 

коэффициента усиления без обратной связи падение напряжения 

вх.дU  на сопротивлении вх.дZ  будет таким незначительным, что 

током через сопротивление вх.дZ  можно пренебречь. Следователь-

но, для тока ~i  можно записать 

~
~

вх.сн

.
U

i
Z

  

Тогда входное сопротивление при замкнутой обратной связи  

~
вх(ос) вх.сн

~

.
U

Z Z
i

    

Величина вх.снZ  обычно лежит в диапазоне от нескольких ме-

гаом до 100 ГОм у МОП-ОУ с параллельной входной емкостью 
порядка 3–10 пФ. 
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Полное входное сопротивление ОУ с обратной связью: 

 
вх.сн вх.д

.ос
вх(ос) вх(ос) вх(ос)

вх.сн вх.д
.ос

.

u

u

u

u

K
Z Z

K
Z Z Z

K
Z Z

K

  


  (3.42) 

Несмотря на то что синфазное входное сопротивление вх.снZ  

много больше дифференциального входного сопротивления вх.дZ , 

множитель 
.ос

u

u

K

K
 увеличивает значение вх.дZ  во столько раз по 

сравнению с вх.снZ , что полное входное сопротивление ОУ 

с обратной связью будет примерно равно вх.снZ , то есть 

 вх(ос) вх.сн.Z Z   (3.43) 

 
Ç˚ıÓ‰ÌÓÂ ÒÓÔðÓÚË‚ÎÂÌËÂ 

Идеальный ОУ работает как источник напряжения вх.дuK U  с 

нулевым выходным сопротивлением. В этом случае выходное  
напряжение полностью определяется самим ОУ и не зависит от 
сопротивления нагрузки нZ . Любой реальный ОУ имеет отличное 

от нуля выходное сопротивление, поэтому выходное напряжение 
и, следовательно, коэффициент усиления с обратной связью зави-
сят от сопротивления нагрузки. 

Для анализа влияния выходного сопротивления на работу  
ОУ воспользуемся схемой замещения выходной цепи ОУ (рису-
нок 3.17). 

Для выходного напряжения справедливо выражение 

 н
вых вх.д вх.д

н вых

,u u
Z

U K U K U
Z Z

 


  (3.44) 

где  н

н вых

.u
u

K Z
K

Z Z
 


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Выражение для выхU  через напряжение сигнала ~U  имеет вид 

 
~

вых

2
1

1
.

2 1
1 1

1 u

R
U

R
U

R
R K

  
 
     

  (3.45) 

 

вх.дU

~U

1R

2R

нZ

выхZ

вх.дuK U

выхU

 
Рисунок 3.17 — Эквивалентная схема для анализа  
выходного сопротивления операционного усилителя  

с обратной связью 
 

Поскольку .ос
2

1 ,
1 u

R
K

R
   то 

   
.ос ~ .ос ~ .ос н ~

вых
.ос .ос.ос н вых

н н вых
н

.
1 1

u u u

u uu

u uu

K U K U K Z U
U

K KK Z Z Z Z Z
K KK Z

  
  

 (3.46) 

С учетом того, что 
.ос

1,u

u

K

K
  можно записать 

 н н
вых .ос ~ .ос ~

.ос н вых(ос)
н вых

,u u
u

u

Z Z
U K U K U

K Z ZZ Z
K

 


  (3.47) 
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где вых .ос
вых(ос)

u

u

Z K
Z

K
  — выходное сопротивление при замкну-

той обратной связи. 
Выходное сопротивление ОУ без обратной связи обычно со-

ставляет 10–100 Ом, но в связи с тем, что .осuK , как правило, мно-

го меньше uK , выходное сопротивление при замкнутой обратной 

связи уменьшается до нескольких миллиом. 
Диапазон синфазной составляющей входного напряжения 

вх.сн.maxU  определяет границы области, в пределах которой изме-

нение этой составляющей не вызовет отклонения параметров ОУ 
от заданных. Приводимые в технических характеристиках макси-
мальные положительные и отрицательные значения данного на-
пряжения всегда меньше напряжений источников питания и для 
современных ОУ эта разница не превышает 1–3 В. 

Диапазон дифференциальной составляющей входного напря-
жения вх.д.maxU  определяет максимальную дифференциальную 

составляющую входного напряжения, которое может быть прило-
жено между входами ОУ, не вызывая его выхода из рабочего со-
стояния. Диапазон вх.д.maxU  зависит от напряжения пробоя пере-

ходов база-эмиттер транзисторов входного дифференциального 
каскада. Для защиты цепей могут применяться последовательно 
включенные внешние сопротивления, которые в случае достиже-
ния входного напряжения вх.д.maxU  ограничивают входной ток на 

уровне единиц миллиампер. 
Диапазон выходного напряжения вых max.U  — диапазон значе-

ний выходного напряжения (между выходом и общим узлом ОУ), 
в котором параметры ОУ, определяемые малым сигналом, лежат  
в гарантированных пределах. 

В современных ОУ, использующих двухтактные выходные 
каскады, амплитуды положительных и отрицательных импульсов 
обычно равны и меньше не более чем на 1–2 В напряжений пита-
ния ИП ИП,U U  . 

Выходной ток вых max.I  представляет собой предельное ампли-

тудное значение выходного тока (положительное или отрицатель-
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ное) при оговоренном выходном напряжении, не вызывающее не-
обратимые изменения в ОУ. 

Большинство ОУ предназначено для работы с двухполярным 
источником питания и имеет схему двухстороннего ограничения 

как максимального отрицательного тока вых max.I  , так и макси-

мального положительного тока вых max.I  . На практике эти токи 

примерно одинаковы и имеют величину 20–25 мА. 
Время установления выходного напряжения устt  — время  

от подачи на вход импульса напряжения прямоугольной формы  
до момента последнего вхождения выходного напряжения в зону 
заданной погрешности (рисунок 3.18). Схема измерения  устt  при-

ведена на рисунке 3.19. Обычно время установления нормируется 
для зоны заданной погрешности 1   %; 0,1 % и (или) 0,01 %  
при максимальной амплитуде входного импульса для данного ти-
па ОУ. 

 

00,1U

вых вх,U U
выхU

вхU

0U
0U 

0U 

устt

нарt 00,9U

0

100%
U


   

t
 

Рисунок 3.18 — Время установления, время нарастания  
и скорость нарастания выходного напряжения  

операционного усилителя (зона погрешности дана  
в увеличенном по отношению к сигналу масштабе) 

 
Максимальная скорость нарастания выходного напряжения 

вых maxu .V  — это наибольшая скорость изменения выходного  
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напряжения ОУ при воздействии импульса максимального вход-
ного напряжения прямоугольной формы (см. рисунок 3.18). Она 
определяется как отношение приращения выходного напряжения 

к времени нарt , за которое произошло это приращение: вых .
dU

dt
 

Максимальная скорость нарастания лежит в пределах от десятых 
долей (прецизионные ОУ) до сотен (быстродействующие ОУ) 
вольт в микросекунду. 

 

выхU
вхU

 
Рисунок 3.19 — Схема измерения времени  

установления, скорости нарастания,  
времени восстановления выходного напряжения  

операционного усилителя 
 
Для передачи без искажений синусоидального сигнала необ-

ходимо выбирать ОУ из условия вых
вых max

max
u .

dU
V

dt
   
 

, то есть 

вых max2т u .U f V   , где mU  и f — амплитуда и частота синусои-

дального сигнала. 
Время восстановления вt . Если ОУ находится в режиме на-

сыщения под действием избыточного входного сигнала, то он воз-
вращается в линейным режим не сразу после снятия этого сигна-
ла. Время восстановления — время с момента снятия скачком 
входного сигнала перегрузки до момента последнего вхождения 
выходного напряжения в зону погрешности, заданную относи-
тельно идеального значения (рисунок 3.20). 

Несмотря на то что время восстановления очень важный  
параметр, он часто не указывается в технических характеристиках 
и поэтому пользователь должен определять его эмпирически. 
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Следует помнить, что время восстановления, необходимое для 

выхода из положительного насыщения вых.maxU  , может сущест-

венно отличаться от времени восстановления, необходимого для 

выхода из отрицательного насыщения вых.maxU  . 

 

01,5U

вых вх,U U

выхUвхU

0U
0U 

0U 

t

вt

 
Рисунок 3.20 — Время восстановления  

выходного напряжения 
 
Коэффициент ослабления нестабильности источника пита-

ния онИПK  определяется отношением изменения напряжения сме-

щения вследствие изменения напряжения питания к изменению 
напряжения питания и обычно выражается в децибелах. Коэф- 
фициент онИПK  обычно очень мал — от –80 до –100 дБ. Напри-

мер, при онИПK = –100 дБ и амплитуде пульсаций напряжения  

источника питания 1 В соответствующее изменение выходного 
напряжения составляет 0,01 мВ. 

 
òÛÏÓ‚˚Â ı‡ð‡ÍÚÂðËÒÚËÍË ÓÔÂð‡ˆËÓÌÌÓ„Ó ÛÒËÎËÚÂÎfl 

Реальные свойства ОУ в значительной степени проявляются 
через наложенную на сигнал составляющую ошибки, вызываемую 
шумовыми свойствами отдельных частей усилителя, их старением 
или их чувствительностью к внешним помехам. 



– 132 – 

С точки зрения воздействия шумов самым критичным функ-
циональным узлом ОУ является его входной каскад. Именно здесь 
сигнал самый слабый и, следовательно, наиболее чувствительный 
к воздействию шумов. Поэтому для количественной оценки есте-
ственным является выбор источников погрешности, приведенной 
ко входу (входной погрешности), эквивалентных по своему воз-
действию проявлениям шумов в реальном операционном усилите-

ле (рисунок 3.21). На рисунке ош ош ош, ,Е I I   — эквивалентные ис-

точники погрешностей в виде случайных функций, создающие  
в ОУ аддитивные погрешности, не зависящие от уровня полезно-
го сигнала. 

Входное напряжение ошибки ошЕ  есть такое значение диффе-

ренциального входного напряжения при нулевом синфазном 
входном напряжении, которое соответствует нулевому выходному 
напряжению в отсутствие нагрузки ( ош вх.дЕ U ). 

Входной ток ошибки  ошI   или ошI   — это такое значение тока 

инвертирующего и неинвертирующего входов, которое при нуле-
вом синфазном входном напряжении соответствует нулевому вы-

ходному напряжению в отсутствие нагрузки ( ош вх1;I I  ош вх2I I  ). 

 

вх1I

вх2I

ошI ошI 

ошE

 
Рисунок 3.21 — Схема операционного усилителя  
с эквивалентными источниками погрешностей  

в виде случайных флуктуаций 
 
Собственные шумы ОУ определяются через входное напря-

жение шумов шE  (шумовой компонент напряжения ошибки ошE )  
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и входные токи шумов шI
 , шI

  (шумовые компоненты токов 

ошибки шI
 , ошI  ). Учитывая статистическую природу шумов, 

обычно приводят только общее значение шI , под которым подра-

зумевается шI
  или ошI  . Как правило, напряжения шумов и токи 

шумов не связаны между собой, но иногда они могут содержать 
взаимосвязанные составляющие. 

Источники шумов шE , шI  могут приводиться либо в форме 

интегральных шумов, либо в виде спектральной плотности шумов. 
Интегральная характеристика шумов, соответствующая со-

ставляющим шума в определенной полосе частот, представляет 
собой эффективное (действующее, среднеквадратичное) значение 
напряжения шE  или тока шI  за достаточно большой промежуток 

времени. 

Спектральные плотности шe   В Гц  и шi   А Гц  вход-

ных напряжения шE  и тока шI  выражают в дифференциальной 

форме частотную зависимость среднеквадратичных значений шE  

и шI  в определенном диапазоне частот f: 

 
2 2

2 2ш ш
ш ш, .

dE dI
e i

df df
    (3.48) 

Зная частотную зависимость спектральных плотностей шe   

и шi  в виде аналитического выражения, в графической форме или, 

по крайней мере, в виде двух дискретных значений, можно опре-
делить среднеквадратичное значение шума в определенной полосе 
частот ( 1 2,f f ) путем аналитического или численного интегриро-

вания: 

 
2 2

1 1

2 2 2 2
ш ш ш ш, .

f f

f f

E e df I i df     (3.49) 

В ОУ на биполярных транзисторах проявляется действие че-
тырех механизмов, генерирующих шумы четырех типов: тепло-
вые, дробовые, вида 1/f  и импульсные. 
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Тепловой шум (или шум Джонсона) порождается хаотическим 
тепловым движением свободных электронов в интегральных рези-
сторах. Его уровень не зависит ни от тока, протекающего через ре-
зистор, ни от падения напряжения на резисторе. Эквивалентная 
модель резистора R с шумами представляет собой схему, содер-
жащую резистор R без шумов с последовательно включенным па-

раллельно источником тока шумов ш
ш

E
I

R
  (рисунок 3.22). 

 

R

R

ш 4E kTR f 

ш
4kT f

I
R




R 

 
Рисунок 3.22 — Эквивалентные источники  
белого шума интегрального резистора 

 
Среднеквадратичные (эффективные) значения напряжения 

шE  и тока шI , наблюдаемые в полосе частот 1 2f f f   , опреде-

ляются формулами 

 ш 4E kTR f  ;  ш
4

,
kT f

I
R


   (3.50) 

где 231,38 10 Дж/Кk    — постоянная Больцмана. 

Тепловой шум является белым шумом, то есть его спектраль-

ная плотность 
2
ш

ш
dE

e
df

  или 
2
ш

ш
dI

i
df

  не зависит от частоты: 

 ш ш
4

4 , .
kT

e kTR i
R

    (3.51) 

Дробовой шум (шум Шоттки) является результатом случай-
ных флуктуаций тока при протекании его через полупроводнико-
вый переход. Эквивалентная модель (рисунок 3.23) p-n-перехода  



– 135 – 

с шумами, возникающими при прохождении через него в прямом 
и обратном направлении среднего тока I, состоит из не создающе-
го шумов p-n-перехода и включенного параллельно с ним источ-
ника тока шумов, наблюдаемых в полосе частот f : 

 ш 2 ,eI q I f    (3.52) 

где 191,60 10 Клeq    — заряд электрона. 

Дробовой шум также является белым шумом и имеет спек-
тральную плотность 

 ш 2 .ei q I   (3.53) 

Формулы (3.50) и (3.52) при проверке на реальных резисторах 
и диодах дают хорошее совпадение с результатами измерений  
в некоторой средней полосе частот. Ниже этой полосы наблюдае-
мые значения спектральных плотностей шумов обычно возраста-
ют. Этот избыточный шум (фликкер-шум, шум вида 1 f ) можно 

отнести к шуму, образуемому за счет еще одного частотно-зави- 
симого механизма. Фликкер-шум налагается на белый шум и до-
минирует на низких частотах. Такого рода шум есть во всех элек-
тронных компонентах, включая резисторы, и связан с технологией 
изготовления ИС (с неоднородностями полупроводника, состоя-
нием поверхности полупроводниковых областей ИС и т.д.). 

 

p-n-
переход
без шумов

ш 2I qI f I

p-n-
переход
c шумом

I


 
Рисунок 3.23 — Эквивалентный источник белого шума  

интегрального p-n-перехода 
 
Спектральная плотность напряжения или тока избыточных 

шумов обычно аппроксимируется гиперболой 1 f  (отсюда термин 
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«шум вида 1 f »), которая в логарифмическом масштабе имеет вид 

прямой линии с наклоном, равным 
1

2
  
 

 декада/декада. 

Еще чаще избыточный шум, аппроксимированный шумом ви-
да 1 f , формально включается в тепловой и дробовой шумы в ви-

де поправок для низких частот. При этом скорректированные вы-
ражения для спектральных плотностей имеют вид: 

для шума резистора 

 c
ш

( )
4 1 ef

e KTR
f

 
  

 
;  (3.54) 

для шума p-n-перехода 

 c
ш

( )
2 1 i

e
f

e q I
f

 
  

 
.  (3.55) 

Частоты c( )ef  и c( )if  — это частоты сопряжения шумовых 

спектров ш ( )e f  и ш ( )i f , представленных в логарифмических ко-

ординатах (рисунок 3.24). В зависимости от вида шумового ком-
понента значения этих частот располагаются в диапазоне 1 Гц – 
100 кГц (типичное значение частоты сопряжения приблизительно 
равно 100 Гц). 

 

 c e
f

lg f
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4kTR
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Рисунок 3.24 — Спектральные плотности  

напряжения и тока шумов 
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Биполярный транзистор состоит из двух взаимосвязанных  
p-n-переходов и на рисунке 3.25,а показаны два эквивалентных 
источника шума этих переходов. 

 

ш.БТE

ш.БТI
ш.кI

ш.бE

ш.бI

бI
кI

 
             а                                                              б 

Рисунок 3.25 — Физические эквиваленты источников шума  
биполярного транзистора (а) и эквивалентные им  

источники шумов ш.БТE , ш.БТI  (б) 

 
Прохождение носителей заряда через переход коллектор-база 

сопровождается током дробовых шумов в цепи коллектора ш.кI , 

имеющим спектральную плотность 

 ш.к к2 ,ei q I   (3.56) 

где кI  — средний ток коллектора. 

Рекомбинация носителей заряда в базе сопровождается базо-
вым током дробовых шумов ш.бI , спектральная плотность которо-

го определяется выражением 

 ш.б б2 ,ei q I   (3.57) 

где бI  —  среднее значение базового тока. 

Распределенное сопротивление базы бr  связано с напряжени-

ем тепловых шумов ш.бE , имеющим спектральную плотность 

ш.б б4 .e kTr  
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Все три генератора шумов — ш.кI , ш.бI , ш.бE  — можно заме-

нить двумя эквивалентными источниками шумов — ш.БТE  и ш.БТI  

(рисунок 3.25,б). Эти эквивалентные составляющие шумов явля-
ются независимыми и суммируются по правилу получения сред-
неквадратичного значения двух величин. К компонентам ш.бE  и 

ш.бI  данное правило применяется непосредственно, а компонент 

ш.кI  предварительно делят на крутизну кe
т

q I
g

kT
  или коэффици-

ент усиления по току  . 

Таким образом, спектральные плотности эквивалентных ис-
точников шума ш.БТE  и ш.БТI  в диапазоне белого шума можно за-

писать как 

2
2 ш.к

ш.БТ ш.б 2
т

i
e e

g
  ,   

2
2 ш.к

ш.БТ ш.б 2
т

i
i i

g
    

или 

 ш.БТ б б
к

1
4 4 ,

2m e

kT
e kT r kT r

g q I

   
       

   
  (3.58) 

 ш.БТ б б
1

2 1 2 .e ei q I q I
 

    
  (3.59) 

Спектральная плотность эквивалентного тока шумов ш.БТi  

практически полностью определяется плотностью дробового тока 
базы ш.бi . 

Спектральная плотность эквивалентного напряжения шумов 

ш.БТe  имеет две составляющие. 

При больших коллекторных токах преобладает тепловой шум 
сопротивления базы бr . Спектральная плотность этого шума ш.БТe  

представляет собой тот минимум, ниже которого шумы данного 
транзистора быть не могут. 

Высокий уровень коллекторных токов в режиме покоя нети-
пичен для транзисторов входных каскадов ОУ, так как при этом 
требуются большие входные токи смещения. 
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Необходимое уменьшение коллекторных токов влечет за со-
бой увеличение второй составляющей ш.БТe , что обусловлено 

уменьшением крутизны тg . Таким образом, при малых коллек-

торных токах, то есть там, где преобладает дробовой шум, выра-
жение для ш.БТe  упрощается: 

 ш.БТ
к к

2 22
.e e

T
т e

q qkT kT
e

g q I Ι
      (3.60) 

Биполярный транзистор, особенно в монолитной интеграль-
ной схеме, является источником еще одного вида шумов —  
бистабильного, или импульсного, шума, который также зависит от 
технологического процесса производства ОУ, а его представление  
в функции частоты связано с непреодолимыми трудностями. 

На практике интегральный шум ОУ следует измерять в двух 
частотных диапазонах. Низкочастотный шум, выражаемый в 
двойных амплитудных значениях, перекрывает полосу частот 
0,01–1 Гц, широкополосный шум, выражаемый в эффективных 
(действующих) значениях, занимает диапазон частот 10 Гц – 
10 кГц. 

На рисунке 3.26 приведены типичные спектральные плотно-
сти входных напряжения и тока шумов биполярного ОУ. 

На рисунке 3.27,а показаны эквивалентные источники шумов 
полевого транзистора. 

Тепловое движение электронов в канале сопровождается то-
ком тепловых шумов стока ш.сI , имеющим спектральную плот-

ность 

 ш.c к4 ,i kTg   (3.61) 

где кg  — эффективная проводимость канала, достаточно хорошим 

приближением которой является крутизна тg . 

Потоку носителей заряда через переход затвор-канал сопутст-
вует возникновение тока дробовых шумов затвора ш.зI  со спек-

тральной плотностью 

 ш.з з2 ,ei q I   (3.62) 

где зI  — средний ток затвора. 
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,Гцf

ш ,нВ Гцe ш ,пА Гцi

шe
шi

 
Рисунок 3.26 — Типичные спектральные плотности  
входных напряжения и тока шумов биполярного  

операционного усилителя 
 
 

ш.ПТI

ш.ПТE

ш.зI

ш.cI
cI

зI

 
а                                                          б 

Рисунок 3.27 — Физические эквиваленты источников шума  
полевого транзистора (а) и эквивалентные им  

источники шумов ш.ПТE , ш.ПТI  (б) 

 
В диапазоне белого шума соответствующие спектральные 

плотности ш.с
ш.ПТ

т

i
e

g
  и ш.ПТ ш.зi i  эквивалентных источников 

шумов ш.ПТE  и  ш.ПТI  (рисунок 3.27,б) определяются формулами 
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 c опт4ш.ПТ
опт с

( )4 4
,

( )т т

IkT kT
e

g g I
    (3.63) 

ш.ПТ з2 ,ei q Ι                                            (3.64) 

где  с опт( )I , опт( )тg  — ток стока и крутизна в оптимальной рабо-

чей точке работы полевого транзистора. 
Эквивалентная спектральная плотность ш.ПТe  гораздо слабее, 

по сравнению с ш.БТ ,e  зависит от тока (у полевого транзистора она 

обратно пропорциональна корню четвертой степени из тока стока 

сI ). 

Типичные спектральные плотности входных напряжения и 
тока шумов ОУ с входным каскадом на полевых транзисторах 
представлены на рисунке 3.28. 
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Рисунок 3.28 — Типичные спектральные плотности  

входных напряжения и тока шумов операционного усилителя  
с входным каскадом на полевых транзисторах 
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3.3. ìÒÚÓÈ˜Ë‚ÓÒÚ¸ ÓÔÂð‡ˆËÓÌÌ˚ı ÛÒËÎËÚÂÎÂÈ 
 
Уравнение для коэффициента усиления ОУ с отрицательной 

обратной связью имеет вид 

 .ос ,
1

u
u

u

K
K

FK



  (3.65) 

где uK  — коэффициент усиления без обратной связи; F — коэф-

фициент обратной связи. 
Коэффициент усиления ОУ без обратной связи сильно зави-

сит от частоты и по мере ее увеличения фазовый сдвиг между 
входным и выходным сигналами монотонно растет. На опреде-
ленной частоте, обозначаемой f , фазовый сдвиг достигает   

(180 эл. град). На этой частоте вход, который на низкой частоте 
был инвертирующим, фактически становится неинвертирующим, 
а неинвертирующий — инвертирующим. Таким образом, при 
f f  обратная связь, которая на низкой частоте была отрица-

тельной, становится положительной и коэффициент усиления ОУ 
с обратной связью определяется выражением 

.ос .
1

u
u

u

K
K

FK



 

До тех пор, пока тепловое усиление по модулю меньше еди- 

ницы  1uFK  , ОУ является устойчивым с ограниченным коэф-

фициентом усиления .осuK . Если тепловое усиление на частоте 

f f  равно или больше единицы, то .осuK  , а ОУ становится 

неустойчивой системой и, следовательно, может легко возбудить-
ся. ОУ в этом случае работает как генератор и относительно  
нечувствителен к входным воздействиям. 

Условие устойчивости 1uFK   при f f  можно записать 

в виде 

 .ос (0) ,u uK K   (3.66) 

а при f f  — в виде 

 .ос (0).u uK K   (3.67) 
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Из условия (3.67) следует, что ОУ устойчив, когда частота, на 
которой uK  становится равным .ос (0)uK , меньше частоты f . 

Условие (3.67) справедливо только в том случае, когда петля 
обратной связи F вносит незначительный фазовый сдвиг. 

Из условия (3.67) следует также, что частота f  и коэффици-

ент усиления ОУ без обратной связи являются ключевыми пара-
метрами, определяющими устойчивость ОУ и других систем с об-
ратной связью. 

Выведем приближенное аналитическое выражение для f  и 

найдем коэффициент усиления ОУ без обратной связи при частоте 
f , то есть uK ( f ). 

Из уравнения 

c1 c2 c3

(0)
( )

1 1 1 ...

u
u

K
K f

f f f
j j j

f f f


   
     

   

 

для частотной характеристики ОУ без обратной связи следует, что 

при c1f f  сдвиг по фазе коэффициента uK  примерно равен .
4


  

На частотах 2
c1 c2f f f   фазовый сдвиг составляет около 

2


 ,  

а при c2f f  фазовый сдвиг будет около 
3

4
  , но если c3f  близка 

к c2f , фазовый сдвиг может быть несколько больше. При анализе 

будем полагать, что c4f  много больше c3f . В этом случае сдвиг по 

фазе коэффициента ОУ без обратной связи uK  достигает значения 

–180 эл. град при частоте c2 c3f f f  . 

Определим частоту, на которой фазовый сдвиг равен 
180 эл. град, то есть f . 

Фазовый сдвиг коэффициента усиления ОУ без обратной свя-
зи задается выражением 

  
c1 c2 c3

arg arctg arctg arctg ...u
f f f

K
f f f

     
        

     
  (3.68) 
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При условии 2 2
c1f f  

c1

arctg
2

f

f

  
 

 
. Поскольку предполага-

ется, что 2 2
c4 c3f f , то вклад в фазовый сдвиг от частоты сопряже-

ния c4f  и других, более высоких частот сопряжения будет мал. 

Следовательно, для  arg uK    можно записать  

c2 c3

arctg arctg
2

f f

f f

   
      

   
, 

так что 

 
c2 c3

arctg arctg .
2

f f

f f

    
    

   
  (3.69) 

Поскольку 
1

arctg arctg
2

x
x


  , из выражения (3.69) следует, 

что 
c2

f
x

f
 , 

c3

1 f

x f
  или 2

c2 c3f f f . 

Таким образом, c2 c3f f f  — это частота, на которой общий 

фазовый сдвиг коэффициента усиления без обратной связи равен 
180 эл. град при условии, что частоты сопряжения c2f  и c3f  дос-

таточно далеко отстоят от частот сопряжения c1f  и c4f . 

Равенство c2 c3f f f   означает, что частота f  — это сред-

негеометрическое частот c2f  и c3f , и на логарифмической частот-

ной шкале частота f  будет находиться посередине между c2f   

и c3f . 

Подставив c2 c3f f f  в уравнение для коэффициента усиле-

ния ОУ без обратной связи, получим 

c2 c3 c2 c3 c2 c3

c1 c2 c3

(0)
( ) .

1 1 1 ...

u
u

K
K f

f f f f f f
j j j

f f f

 
   
        

   

   (3.70) 
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Поскольку сомножители, содержащие частоты сопряжения  

c4 c5, ,...,f f  являются пренебрежимо малыми величинами, получим 

c2 c3 c2 c3 c2 c3

c1 c2 c3

(0)
( )

1 1 1

u
u

K
K f

f f f f f f
j j j

f f f

  
   
        

   

 

 c1

c2 c3

(0)
exp( ).uK f

j
f f

  


 (3.71) 

Используя соотношение c1 1(0) ,uK f f  где 1f  — экстраполи-

рованная частота единичного усиления, выражение (3.71) для 
( )uK f  можно представить в виде 

 1

c2 c3

( ) exp( ).u
f

K f j
f f   


  (3.72) 

Таким образом, условие устойчивости с учетом фазового 
сдвига, вносимого петлей обратной связи, определяется выраже-
нием 

 c1
.ос

c2 c3

(0)
,u

u
K f

K
f f




  (3.73) 

а через частоту единичного усиления — выражением 

 1
.ос

c2 c3

.u
f

K
f f




  (3.74) 

При разработке ОУ стремятся обеспечить некоторый запас 
устойчивости его работы — запас по фазе, который должен быть 
равен  

 arg ( ) ,uFK f   

где f — частота, на которой коэффициент усиления без обратной 
связи равен единице. 

Запас по фазе часто выбирается равным 
4


. При таком запа- 

се фазовый сдвиг коэффициента усиления без обратной связи на 
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частоте, при которой 1,uFK   будет 
3

4
 , что на 

4


 меньше кри-

тичного фазового сдвига, равного  . 
Если частоты сопряжения достаточно сильно разнесены, так 

что 2 2 2
c1 c2 c3f f f  , то частота, на которой фазовый сдвиг коэф-

фициента усиления ОУ без обратной связи составляет 
3

4


, при-

мерно равна c2f . На этой частоте фазовый сдвиг, обусловленный 

c1

1 ,
f

j
f

  равен 
2


, а обусловленный 

c2

1
f

j
f

  — 
4


, так что общий 

сдвиг по фазе составляет 
3

4


. 

При c2f f  коэффициент усиления без обратной связи опре-

деляется выражением 

  c1
c2

c2 c2
c2

c1 c2

(0) (0)
( ) .

3
2 exp1 1

4

u u
u

K K f
K f

f f f jj j
f f

 
    

         

  (3.75) 

Поскольку 1 c1(0) ,uf K f  из выражения (3.75) следует 

  1
2

c2

( ) .
2

u
f

K f
f

   (3.76) 

Чтобы иметь запас по фазе 
4


, должно выполняться условие  

1uFK   на частоте 
3

4
f


: 

 c1 1
.ос

c2 c2

(0)
(0) .

2 2
u

u
K f f

K
f f

    (3.77) 

Условие запаса по фазе (3.77) получено в предположении,  
что частоты сопряжения c1 c2 c3, ,f f f  далеко разнесены. Условие 

для c1f  обычно хорошо выполняется, а частота c3f  в некоторых 

случаях может быть расположена рядом с c2f . В наиболее не- 
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благоприятном случае, когда c3 c2f f , при 3
4

f f   имеем 

c2

2arctg ,
4

f

f

  
 

 
 откуда 3 c2

4

0,4142f f  . Следовательно, в наибо-

лее неблагоприятном случае частота 3
4

f   составляет меньше поло-

вины частоты сопряжения c2f . 

Коэффициент усиления ОУ без обратной связи в этих услови-
ях определяется выражением 

3 2
4 c2

c1 c2

(0)

0,41420,4142
1

u
u

K
K f

f
j j

f f



 
        

 

 

 c1 1

c2 c2

(0)
.

3 3
0,4853 exp 0,4853 exp

4 4

uK f f

f j f j
 

        
   

 (3.78)  

Таким образом, для запаса по фазе 
4


 коэффициент усиления 

ОУ с обратной связью должен удовлетворять условию 

 1
.ос

c2

(0) .
0,4583u

f
K

f
   (3.79) 

На рисунке 3.29 приведена логарифмическая амплитудно- 
частотная характеристика коэффициента усиления ОУ без обрат-
ной связи. Если коэффициент усиления ОУ с обратной связью 

.ос (0)uK  становится меньше ( )uK f , то ОУ попадает в область  

неустойчивости. Для устойчивой работы необходимо, чтобы вы-

полнялось условие .ос 3
4

(0)u uK K f 

 
   

 
. При этом устойчивость не 

просто гарантирована, а существует запас по фазе более 
4


.  
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1f

,дБuK

3 4f 

f 3 4uK f 
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Рисунок 3.29 — Логарифмическая амплитудно-частотная (а)  
и логарифмическая фазочастотная (б) характеристики  

операционного усилителя без обратной связи 
 
При частоте единичного усиления 1 c2f f  обеспечивается ус-

тойчивость ОУ с запасом по фазе 
4


 при любых значениях коэф-

фициента усиления с обратной связью (если петля обратной связи 
состоит только из резисторов), даже в наиболее неблагоприятном 
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случае полной обратной связи (F = 1). Такая ситуация обычно ис-
пользуется при внутренней коррекции ОУ. 

 
Ç˚ÒÓÍÓ˜‡ÒÚÓÚÌ˚È ÔÓ‰˙ÂÏ ÍÓ˝ÙÙËˆËÂÌÚ‡ ÛÒËÎÂÌËfl 

Если на частоте f f  петлевое усиление uFK  по модулю 

больше или равно единице, то ОУ самовозбуждается и начинает 
работать в режиме автоколебаний. Для устойчивости работы ОУ 
необходимо соблюдение условия (3.67). Однако даже если усло-
вие, необходимое для устойчивости работы ОУ, выполнено, то 
положительная обратная связь, которая существует в области час-
тот, близких к f , может привести к тому, что коэффициент уси-

ления ОУ с обратной связью в этом частотном диапазоне будет 
больше, чем низкочастотный коэффициент усиления ОУ с обрат-
ной связью .ос (0)uK , — наблюдается высокочастотный подъем 

коэффициента усиления. 
Анализ высокочастотного подъема коэффициента усиле- 

ния проводят путем исследования отношения .ос

.ос

( )

(0)
u

u

K f

K
 . Если  

.ос

.ос

( )
1

(0)
u

u

K f

K
  , то имеет место подъем коэффициента усиления на 

высокой частоте. Отношение .ос

.ос

( )

(0)
u

u

K f

K
  также позволяет найти  

условия, необходимые для предотвращения высокочастотного 
подъема коэффициента усиления. 

Уравнение  .ос
( )

( )
1 ( )

u
u

u

K f
K f

FK f



 для коэффициента усиления 

ОУ с отрицательной обратной связью при частоте f = 0 имеет вид 

.ос
(0) 1

(0) ,
1 (0)

u
u

u

K
K

FK F
 


 

откуда 

.ос

1
.

(0)u

F
K

  
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Следовательно, уравнение для коэффициента усиления ОУ с 
обратной связи связью можно представить в виде 

.ос

.ос

( )
( ) ,

( )
1

(0)

u
u

u

u

K f
K f

K f

K




 

или в нормированном по отношению к .ос (0)uK  виде 

1
.ос

.ос .ос .ос .ос

( ) ( ) ( ) ( )
1 .

(0) (0) (0) (0) ( )
u u u u

u u u u u

K f K f K f K f

K K K K K f


 

     
    (3.80) 

При f f   

1

c2 c3

( )u
f

K f
f f  


. 

Тогда для нормированного коэффициента усиления ОУ с об-
ратной связью при f f  можно записать 

 
 

1

.ос c2 c3

1 .ос c2 c3.ос
.ос

c2 c3 1

( ) 1
.

(0)(0) (0)

u

uu
u

f
K f f f

f K f fK K
f f f




 
 




  (3.81) 

Для исключения высокочастотного подъема коэффициента 
усиления должно выполняться условие 

 .ос

.ос

( )
1,

(0)
u

u

K f

K
    (3.82) 

а это значит, что знаменатель выражения (3.81) должен быть 
больше или равен единице: 

 .ос c2 c3

1

(0)
1 1,uK f f

f


   

или 

 
 .ос c2 c3

1

(0)
2.uK f f

f


   (3.83) 

Из выражения (3.83) следует, что минимально возможная ве-
личина коэффициента усиления ОУ с обратной связью .ос (0),uK  
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необходимая для предотвращения подъема коэффициента усиле-
ния, в 2 раза больше минимально возможного .ос (0)uK , получен-

ного из условия устойчивости (3.67). 
Из неравенства (3.83) также следует, что для предотвращения 

высокочастотного подъема коэффициента усиления при заданном 

.ос (0)uK  частота единичного усиления 1f  должна равняться поло-

вине ее максимально возможного значения, найденного из усло-
вия устойчивости, то есть 

 
 .ос c2 c3

1
(0)

.
2

uK f f
f


   (3.84) 

В наиболее неблагоприятном случае при c2 c3f f  требование 

(3.84) принимает вид 

 1 .ос c2(0) .uf K f   (3.85) 

Когда c3f  и c2f  достаточно сильно разнесены, все еще есть 

вероятность высокочастотного подъема коэффициента усиления. 
Предположим, что 

 1

c1 c2 c2

(0)
.

1 1

u
u

K f
K

f f f
j j j f j

f f f

 
   
    
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  (3.86) 

Поскольку 
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  (3.87 ) 
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При c2 c1

.ос (0)u

f f
f

K
  условие высокочастотного подъема коэф-

фициента усиления в нормированном виде будет иметь вид 

 .ос 1

.ос c2 .ос1 c2 .ос

.ос 1

1
.

(0) (0)(0)

(0)

u

u uu

u

K f
j

K f Kf f K
j

K f

     (3.88) 

Следовательно, для предотвращения высокочастотного подъ-
ема коэффициента усиления необходимо, чтобы выполнялось тре-
бование 1 c2 .ос (0)uf f K . Сравнивая это требование с условием, 

найденным выше для высокочастотного подъема коэффициента 
усиления на частоте f , легко видеть, что в общем случае при 

1 c2 .ос (0)uf f K  никогда не будет подъема коэффициента усиления 

на высокой частоте. 
На рисунке 3.30 показаны частотные характеристики ОУ с 

обратной связью при различных значениях высокочастотного 
подъема коэффициента усиления.  

 

f

.ос ,дБuK    .ос .ос 0 2u uK f K 

 
Рисунок 3.30 — Высокочастотный подъем  

коэффициента усиления при разных запасах по фазе 
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На рисунке 3.31 представлена реакция ОУ на входное воздей-
ствие в виде прямоугольного импульса.  

Высокочастотный подъем коэффициента усиления прояв- 
ляется на переходной характеристике в виде затухающих коле- 
баний. 

 

( )h t

t

1 exp
t    

exp
t   

 
Рисунок 3.31 — Переходная характеристика при наличии 

высокочастотного подъема коэффициента усиления 

 
ÇÎËflÌËÂ ÂÏÍÓÒÚË Ì‡„ðÛÁÍË Ë ‚ıÓ‰ÌÓÈ ÂÏÍÓÒÚË  

Ì‡ ÛÒÚÓÈ˜Ë‚ÓÒÚ¸ éì 

Операционный усилитель с внутренней коррекцией обычно 

работает устойчиво с запасом по фазе, по крайней мере, 
4


 при 

любых параметрах петли обратной связи, если петля включает в 
себя только резисторы. 

Однако большая емкость нагрузки нС  может оказывать деста-

билизирующее влияние на ОУ. Емкость нагрузки и выходное со-
противление ОУ без обратной связи образуют апериодическое 
звено (рисунок 3.32), передаточная характеристика которого оп-
ределяется формулой 
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н

н

1 1
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1 1
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  (3.89) 

где вых н н
н

вых н

;
Z R С

Z R
 


 н

н

1
.

2
f 


 

Наличие апериодического звена ведет к появлению дополни-
тельного полюса (точки излома частотной характеристики) в 
уравнении коэффициента без обратной связи в зависимости от 
частоты: 

c1 c2 н

(0)
.

1 1 ... 1

u
u

K
K

f f f
j j j

f f f


    
      

   

 

Пока н c2f f  влияние апериодического звена на работу и  

устойчивость ОУ будет незначительным. Если емкость нC  такова, 

что нf  становится меньше c2 ,f  то расположение частот в уравне-

нии устойчивости будет нарушено: нf  поменяется местами с c2 ,f   

c2f  — с c3f  и т.д. При этом условие запаса по фазе 
4


 примет вид 

1
.ос

н

(0)
2

u
f

K
f

 . При достаточно большой емкости нC  ОУ может 

попасть в область неустойчивости и будет работать в режиме ав-
токолебаний. 

 

нZ

выхZ

вх.дuK U
нC

 
Рисунок 3.32 — Влияние емкости нагрузки  
на устойчивость операционного усилителя 
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Сочетание резистора с большим сопротивлением в петле об-
ратной связи и входной емкости вхC  также может привести к де- 

стабилизации ОУ. Сочетание резисторов R1 и R2 в обратной связи 
и входной емкости вхC  — это апериодическое звено первого по-

рядка (рисунок 3.33), передаточная характеристика которого зада-
ется выражением 
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  (3.90) 

где постоянная времени вх  определяется по формуле 
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1 2
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1 2
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Рисунок 3.33 — Влияние входной емкости  
на устойчивость операционного усилителя 

 
В результате уравнение для коэффициента усиления ОУ без 

обратной связи изменится и примет вид 
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  (3.91) 



– 156 – 

Пока вх c2f f , влияние входной емкости на устойчивость ОУ 

незначительно. Если вх c2f f , то последовательность полюсов  

в уравнении устойчивости нарушается ( вхf  меняется местами с 

с2,f  c2f  — с c3f  и т.д.) и условие запаса по фазе 
4


 принимает вид 

1
.ос

вх

(0) .
2

u
f

K
f

  
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4. àÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚Â ÒÚ‡·ËÎËÁ‡ÚÓð˚ 
Ì‡ÔðflÊÂÌËfl 

 
 

4.1. éÒÓ·ÂÌÌÓÒÚË ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı  
ÒÚ‡·ËÎËÁ‡ÚÓðÓ‚ Ì‡ÔðflÊÂÌËfl 

 
Развитие микроэлектроники позволило осуществить микро-

миниатюризацию устройств цифровой и линейной техники, рабо-
тающих  при небольших уровнях мощности. 

Решение проблемы микроминиатюризации устройств элек-
тропитания привело к созданию и развитию класса силовых ин- 
тегральных микросхем источников вторичного электропитания 
(ИВЭ), определяющим видом которых являются полупроводнико-
вые интегральные стабилизаторы напряжения. В отличие от дру-
гих аналоговых и цифровых классов полупроводниковых инте-
гральных микросхем, интегральные стабилизаторы напряжения 
значительно более мощные и высоковольтные, характеризуются 
рядом специфических особенностей, которые необходимо учиты-
вать при их проектировании, изготовлении и применении. 

Интегральные стабилизаторы напряжения, созданные в виде 
единой полупроводниковой микросхемы на основе объединения 
функций стабилизации напряжения, фильтрации пульсаций, защи-
ты от электрических и тепловых перегрузок, позволяют рассмат-
ривать их как функциональную систему обеспечения заданного 
качества выходного напряжения. 
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Основным функциональным назначением стабилизатора на-
пряжения является поддержание выходного напряжения относи-
тельно независимым от тока нагрузки, колебаний напряжения пи-
тания, температуры окружающей среды. 

По принципу работы стабилизаторы напряжения подразделя-
ются на два основных типа: непрерывного (линейного) и ключево-
го (импульсного) действия. 

Стабилизаторы напряжения непрерывного действия (непре-
рывные стабилизаторы напряжения — НСН) представляют собой 
линейную систему непрерывного автоматического регулирования 
с отрицательной обратной связью (рисунок 4.1,а). Основными 
функциональными узлами НСН являются регулирующий элемент 
(РЭ), выполняющий роль активного нелинейного сопротивления; 
схема сравнения и усиления постоянного тока (УПТ); источник 
опорного эталонного напряжения (ИОН). 

В рабочем режиме выходное напряжение стабилизатора или 
часть его сравнивается с напряжением источника опорного на-
пряжения. Сигнал рассогласования, полученный в результате 
сравнения, усиливается УПТ и подается на РЭ. В зависимости от 
уровня усиленного сигнала рассогласования сопротивление РЭ 
меняется таким образом, что напряжение на выходе стабилизатора 
поддерживается неизменным. По способу включения РЭ стабили-
заторы подразделяются на последовательные (рисунок 4.1,а) и па-
раллельные (рисунок 4.1,б). В параллельных стабилизаторах до-
бавляется балластное сопротивление балR . 

 

ИОН УПТ

РЭ

вхU выхU
выхU

ИОН

УПТРЭ

балR

вхU

                     
а                                                      б 

Рисунок 4.1 — Стабилизаторы напряжения с последовательным (а)  
и параллельным (б) включением регулирующего элемента 
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Широкое распространение получили стабилизаторы с после-
довательным РЭ, обладающие высокими стабилизирующими 
свойствами и сравнительно высоким к.п.д. Стабилизаторы напря-
жения с параллельным РЭ обычно используются при токовых пе-
регрузках. 

Обычно ИС-стабилизаторы предназначены для поддержания 
неизменным напряжения определенной полярности — положи-
тельного или отрицательного. Наряду с такими ИС-стабилизато- 
рами существует большое количество ИС-стабилизаторов напря-
жения, одновременно обеспечивающих стабилизацию напряжения 
обеих полярностей, причем одно из этих напряжений автоматиче-
ски отслеживает колебания уровня другого. Функциональная схе-
ма стабилизатора напряжения с двухполярным входом и выходом 
показана на рисунке 4.2. 

 

выхU 

выхU 

вхU 

вхU 

 
Рисунок 4.2 — Функциональная схема стабилизатора напряжения  

с двухполярным входом и выходом 
 
Импульсные стабилизаторы напряжения (ИСН) представ- 

ляют собой дискретную систему автоматического регулирования  
с отрицательной обратной связью. В отличие от стабилизаторов  
непрерывного действия, на выходе импульсных стабилизаторов 
поддерживается постоянным среднее значение напряжения за  
счет автоматического изменения времени закрытого и открытого 
состояния регулирующего транзистора. Импульсные стабилиза- 
торы работают в режиме широтно-импульсной или релейной  
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модуляции. Режим работы ИСН определяет схемотехническое  
построение модулятора. Силовая часть ИСН представляет собой 
более сложную систему, чем в НСН, и состоит из коммутирующе-
го транзистора, диода и индуктивно-емкостного сглаживающего 
фильтра. 

Известны три схемы ИСН (рисунок 4.3). 
 

вхU выхU

 
а 

вхU выхU

 
б 

вхU выхU

 
в 

Рисунок 4.3 — Схемы импульсных  
стабилизаторов напряжения 

 
Схема с последовательным транзистором и дросселем (рису-

нок 4.3,а) позволяет получать стабилизированное напряжение,  
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не превышающее входное. В схеме с последовательным дросселем 
и параллельным транзистором (рисунок 4.3,б) стабилизированное 
выходное напряжение превышает входное. Схема с последова-
тельным транзистором и параллельным дросселем (рисунок 4.3,в) 
позволяет получать стабилизированное выходное напряжение, 
меньшее или большее входного либо равное ему. Кроме того, 
схема изменяет полярность выходного напряжения по отношению 
к напряжению на входе. 

В отличие от стабилизаторов напряжения на дискретных ком-
понентах, при создании ИС-стабилизаторов используют подход, 
особенностью которого является задание режимов работы от-
дельных компонентов и каскадов стабилизаторами тока. Другой 
отличительной чертой ИС-стабилизаторов является универсаль-
ность и многофункциональность в сочетании с более высокой  
надежностью. Кроме того, в большинстве стабилизаторов напря-
жения имеется схема защиты стабилизатора от чрезмерной рас-
сеиваемой мощности, которая может привести к его перегреву и 
выходу из строя. Внутренняя схема защиты выполняется в виде 
схемы ограничения тока, которая не позволяет выходному току 
превысить заранее заданное безопасное значение. В ряде случаев 
дополнительно учитывается и выходное напряжение или разность 
между входным и выходным напряжением, в результате характе-
ристика ограничения тока принимает форму петли, а верхняя гра-
ница выходного тока может быть сильно повышена по сравнению 
с простой схемой ограничения тока, которая реагирует только на 
изменение выходного тока. Во многих ИС-стабилизаторах напря-
жения на кристалле дополнительно размещается схема ограниче-
ния температуры кристалла. Эта схема реагирует на изменения 
температуры кристалла. Когда температура начинает превышать 
некоторое заданное значение, схема обеспечивает полное прекра-
щение выходного тока или, по крайней мере, снижает его. 

Особенности интегральных стабилизаторов напряжения опре-
делили характер их развития. Существует большое количество ин-
тегральных стабилизаторов, обеспечивающих как положительное, 
так и отрицательное выходное напряжение, включая регулируе-
мые стабилизаторы напряжения, трехвходовые стабилизаторы с 
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фиксированным выходным напряжением и импульсные стабили-
заторы. 

Главной особенностью интегральных стабилизаторов с регу-
лируемым выходным напряжением является отсутствие в их элек-
трической цепи обратной связи измерителя сигнала в виде рези-
стивного делителя и наличие выводов практически от каждого 
функционального узла. Такое построение расширяет область их 
применения за счет использования универсальных свойств и 
включения дополнительных внешних компонентов как для улуч-
шения собственных электрических характеристик и энергетиче-
ских параметров, так и для построения других функциональных 
узлов электронной аппаратуры. Интегральные стабилизаторы на-
пряжения с фиксированным выходным напряжением представля-
ют собой функционально законченные микросхемы, назначение 
которых обеспечение неизменного выходного напряжения ИВЭ в 
условиях воздействия различных дестабилизирующих факторов  
и защита от электрических и тепловых перегрузок. Они являются, 
как правило, наиболее сложными в микросхемотехническом и 
функциональном отношении, более мощными по сравнению с ин-
тегральными стабилизаторами первого вида, более надежными, 
так как не требуют дополнительных внешних дискретных компо-
нентов. 

 

4.2. ëËÒÚÂÏ‡ Ô‡ð‡ÏÂÚðÓ‚  
ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı ÒÚ‡·ËÎËÁ‡ÚÓðÓ‚ Ì‡ÔðflÊÂÌËfl 

 
Стабилизаторы напряжения, выполненные на дискретных 

компонентах, характеризуются отсутствием единых унифициро-
ванных и стандартизированных схемотехнических решений, что 
обусловило многообразие подходов к определению их парамет-
ров. 

Появление интегральных стабилизаторов напряжения в виде 
единой микросхемы и массовый выпуск этих устройств потребо-
вали однозначного подхода к характеристике их функциональных 
свойств. 



– 163 – 

Поскольку распространение получили два вида интегральных 
стабилизаторов напряжения (с регулируемым и фиксированным 
выходным напряжением), система параметров должна наиболее 
полно отражать их свойства и условия применения. 

Параметры интегральных стабилизаторов напряжения, харак-
теризующие их функциональные свойства, можно подразделить 
на параметры режимов эксплуатации и точностные. 

Первые оценивают интегральный стабилизатор как функцио-
нально законченное изделие и определяют допускаемые пределы 
работы по входу и выходу, при которых сохраняются гарантиро-
ванные точностные параметры. 

Точностные параметры — это параметры несоответствия ста-
билизатора напряжения своему функциональному назначению при 
воздействии различных дестабилизирующих факторов. 

Максимальная независимость режимов эксплуатации и ос-
новных параметров позволяет упростить всю систему параметров. 

С учетом реальных условий применения интегральных стаби-
лизаторов напряжения система параметров и их определения мо-
гут быть представлены следующим образом. 

Параметры режимов эксплуатации: 
 диапазон допустимого входного напряжения вх.minU  – 

вх.maxU ; 

 минимальное падение напряжения на стабилизаторе 

вх.-вых.minU ; 

 диапазон регулировки выходного напряжения вых.minU  –  

вых.maxU ; 

 максимально допустимый ток нагрузки н.maxI ; 

 максимальный ток потерь при холостом ходе стабилизатора  

пот.maxI ; 

 минимальный ток делителя (для стабилизаторов с внешним 
резистивным делителем напряжения) дел.minI ; 

 максимально допустимая мощность рассеивания  рас.maxP ; 

 максимально допустимая импульсная мощность рассеива-
ния  имп.maxP . 
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Известно, что в стабилизаторах напряжения при воздействии  
возмущения на входе абсолютное приращение на выходе зависит 
от уровня выходного напряжения. Для стабилизаторов с регули-
руемым выходным напряжением значения параметров как для ли-
нейной системы в пределах регулировки могут иметь бесконечное 
число неповторяющихся значений. Поэтому целесообразно оце-
нивать реакцию стабилизатора на изменение входного напряже-
ния во всем диапазоне регулировки выхода одним постоянным 
значением параметра. Этого можно достигнуть при оценке пара-
метра относительной величиной при заданном возмущении. 

При дискретном характере изменения нагрузки интегрального 
стабилизатора напряжения наиболее оправданным является выбор 
точностных параметров. 

Точностные параметры: 
 нестабильность выходного напряжения при заданном изме-

нении входного напряжения (%) 

вых

вых

100;u
U

K
U


   

 нестабильность по току при заданном сбросе или набросе 
нагрузки (%) 

вых

вых

100.i
U

K
U


   

Для двухполярных интегральных стабилизаторов напряжения 
дополнительно вводятся параметры взаимного влияния дестаби- 
лизирующих факторов каналов противоположной полярности,  
а именно: 

 взаимная нестабильность по напряжению положительного 
канала при изменении входного напряжения по отрицательному 
каналу (%) 

вых( )
( )

вых( )

100;u

U
K

U






   

 взаимная нестабильность по напряжению отрицательного 
канала при изменении входного напряжения по положительному 
каналу (%) 
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вых( )
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вых( )

100;u
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   

 взаимная нестабильность по току положительного канала 
при сбросе нагрузки отрицательного канала (%) 

вых( )
( )

вых

100;i

U
K

U





   

 взаимная нестабильность по току отрицательного канала 
при сбросе нагрузки положительного канала (%) 

вых( )
( )

вых

100.i

U
K

U





   

Наряду с перечисленными параметрами используются обще-
принятые параметры: 

 относительная нестабильность выходного напряжения 

 % C  

вых
( )

вых

;i
U

K
U T





 

 коэффициент подавления пульсаций в диапазоне частот 

min maxf f  (дБ) 

вх~
сгл

вых~

20lg .
U

K
U

  

Представленная система основных параметров достаточно 
полно отражает функциональные свойства интегральных стабили-
заторов напряжения любого типа независимо от их схематическо-
го и конструктивно-технологического построения. 
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4.3. îÛÌÍˆËÓÌ‡Î¸Ì˚Â ÛÁÎ˚ ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı 
ÒÚ‡·ËÎËÁ‡ÚÓðÓ‚ Ì‡ÔðflÊÂÌËfl 

 
êÂ„ÛÎËðÛ˛˘ËÈ ˝ÎÂÏÂÌÚ 

Регулирующий элемент в стабилизаторах напряжения непре-
рывного действия выполняет роль активного сопротивления,  
которое изменяется под действием управляющего сигнала в зави-
симости от изменения входного напряжения или тока нагрузки.  
В качестве такого активного сопротивления обычно используются 
транзисторы с большим допустимым уровнем токов. 

Для согласования мощного транзистора с маломощными 
транзисторами усилителя постоянного тока используется вклю- 
чение нескольких транзисторов по схеме Дарлингтона (рису-
нок 4.4). 

 

вх1U

вх2U

выхU

 
Рисунок 4.4 — Составной транзистор  
на комплементарных транзисторах 

 
Согласованное управление достигается за счет равенства тока 

эмиттера маломощного транзистора с током базы мощного тран-
зистора. 

Применение составных транзисторов позволяет существенно 
увеличить коэффициент передачи тока и снизить влияние не-
управляемого теплового тока коллектора и температурного тока 
базы, получить малое выходное сопротивление. Поэтому они  
достаточно широко используются в РЭ и других узлах стабилиза-
торов напряжения, в частности в усилителях постоянного тока. 
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Задание рабочих точек составного транзистора в интегральных 
стабилизаторах с учетом температурных влияний и полного сбро-
са тока нагрузки осуществляется с помощью стабилизатора тока, 
который одновременно является активной нагрузкой усилителя 
постоянного тока. 

Для большего увеличения выходного тока обеспечивается 
возможность подключения к составному транзистору микросхемы 
одного или нескольких более мощных внешних транзисторов. 

В интегральных стабилизаторах напряжения при токах на-
грузки 5–10 А часто используют последовательное включение 3–4 
транзисторов. При этом увеличивается напряжение кэU  регули-

рующего составного транзистора, так как 

кэнас кэнас 1 бэ 2 эб... .VT VT VT VTNU U U U      

Это напряжение в основном определяет к.п.д. и нагрузочную 
способность интегральных стабилизаторов. 

Увеличение максимально допустимого тока нагрузки дости- 
гается в основном за счет создания мощных транзисторов с  
большим коэффициентом передачи тока и улучшения теплофи- 
зических параметров конструкции микросхемы стабилизатора 
(уменьшение теплового сопротивления). Наиболее эффективным 
решением одновременного улучшения к.п.д. и нагрузочной спо-
собности является уменьшение напряжения насыщения составно-
го регулирующего транзистора. 

Необходимо отметить, что напряжение насыщения интег- 
ральных стабилизаторов даже со структурой n+-p-n-n+-типа  
из-за большого сопротивления коллекторной области, как прави-
ло, превышает напряжение насыщения дискретных планарных 
транзисторов при одинаковых режимах работы. Поэтому в инте-
гральных стабилизаторах напряжения с большими токами нагруз-
ки (5–10 А) используют сочетание интегральных транзисторов в 
составе микросхемы и мощных дискретных бескорпусных тран- 
зисторов, введенных методами гибридной технологии. Для полу-
проводниковых интегральных стабилизаторов наиболее эффек-
тивным способом уменьшения напряжения насыщения составного 
регулирующего транзистора является введение в его состав  
p-n-p-транзисторов (см. рисунок 4.4). В такой схеме напряжение 
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насыщения составного транзистора уменьшается на величину бэU . 

Однако необходимы специальные меры по достижению высоких 
граничных частот интегральных p-n-p-транзисторов, которые, как 
известно, могут быть реализованы в основном за счет повышения 
разрешающей способности технологии их изготовления. 

Для улучшения динамических параметров интегрального ста-
билизатора стремятся снизить влияние факторов, обусловливаю-
щих ухудшение частотных свойств транзисторов на высоком 
уровне токов. Прежде всего ограничивают рабочую плотность  
тока эмиттера до значений ниже предельно допустимых в 1,5–
2,0 раза. 

Вышесказанное справедливо для составного транзистора в ак-
тивном режиме работы. В импульсных стабилизаторах режимы 
работы составного транзистора более сложные и определяются 
полярностями напряжений на переходах. 

В полупроводниковых интегральных стабилизаторах напря-
жения коммутирующий составной транзистор не входит в режим 
насыщения. Когда согласующий (маломощный) транзистор насы-
щен, мощный не может войти в насыщение и работает в активном 
режиме. При гибридном интегральном исполнении стабилиза- 
торов обычно обеспечивают режим насыщения мощного транзи-
стора. 

Одним из важнейших параметров составного транзистора  
импульсного стабилизатора напряжения является его быстродей-
ствие, характеризуемое временем вхождения в режим отсечки  
( выклt ) и временем вхождения в режим насыщения ( вклt ). Как из-

вестно, значение этих времен имеет прямо пропорциональную за-
висимость от постоянной времени транзисторов и режимов пере-
ключения. 

Мощность потерь в составном транзисторе с учетом скважно-
сти Q переключающих импульсов (отношение периода переклю-
чения ко времени нахождения транзистора в режиме насыщения) 
и при равенстве фронтов нарастания и спада составляет 

   ут кб0 к ком кэ
пот отс нас пер

1
,

I I U Q I U
P P P P

Q Q

 
      
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где отсP  — мощность в выключенном состоянии (отсечки); насP  — 

мощность в режиме насыщения; перP  — мощность переключения; 

утI  — ток утечки. 

Мощность потерь потP  коммутирующего транзистора и свя-

занный с ней коммутируемый ток комI  ограничиваются теплофи-

зическими параметрами конструкции микросхемы. 
Многообразие схем регулирующего элемента импульсных 

стабилизаторов обусловило характер его интегрального исполне-
ния. Как правило, коммутирующий транзистор РЭ выполняется  
с разомкнутыми выводами, что облегчает реализацию различных 
схем включения регулирующего элемента и задание каждому 
транзистору соответствующего режима. В полупроводниковом 
интегральном исполнении каждый транзистор размещается в от-
дельной изолированной области кристалла. Все контактные пло-
щадки выводов также изолируются. 

 
àÒÚÓ˜ÌËÍË ÓÔÓðÌÓ„Ó Ì‡ÔðflÊÂÌËfl 

Источники опорного напряжения служат для формирования 
неизменного во времени, независимого от электрического и тем-
пературного режимов работы сигнала, с которым сравнивается 
меняющийся сигнал обратной связи. Выделенный в результате 
сравнения сигнал рассогласования обеспечивает процесс автома-
тического регулирования выходного напряжения стабилизатора. 

Источник опорного напряжения в интегральных стабилиза- 
торах чаще всего представляет собой параметрический стаби- 
лизатор, выполненный на основе эмиттерного перехода n-p-n-
транзистора, смещенного в обратном направлении и имеющего 
характеристику лавинного пробоя. Известно, что переходы, ра- 
ботающие в области лавинного пробоя, характеризуются пол- 
ным дифференциальным сопротивлением, которое включает две 
составляющие — электрическую и тепловую. Следовательно, 
полное изменение напряжения стабилизации параметрического 
стабилизатора будет равно сумме нестабильности напряжения, 
обусловленного изменением напряжения питания и тока нагруз- 
ки, и изменения температурного режима. Поэтому основные 
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принципы микросхемотехнического построения источников опор-
ного напряжения обусловлены стремлением снизить или исклю-
чить влияние этих двух составляющих полной нестабильности. 

На рисунке 4.5,а представлена схема простейшего парамет- 
рического стабилизатора напряжения. Электрическая неста- 
бильность ст.эл.U  определяется изменением тока нагрузки и диф-

ференциального сопротивления дифr , являющегося нелинейной 

функцией тока стабилизации (смещения) стI . Обычно электриче-

ская нестабильность напряжения параметрического стабилизатора 
характеризуется коэффициентом нестабильности при постоянном 
токе нагрузки: 

ст.эл вх
нс

ст вх

,
U U

K
U U





 

который показывает, во сколько раз относительное изменение  
напряжения на нагрузке меньше относительного изменения на-
пряжения питания (входного). Другим важным параметром явля-

ется выходное сопротивление  
вх

вых ст н const
,.I U

R U I


    кото-

рое характеризует стабилизирующие свойства параметрического 
стабилизатора напряжения при изменении тока нагрузки. 

При диф constr   и н дифR r  значения нсK  и выхR  для одно-

каскадного параметрического стабилизатора напряжения опреде-
ляются выражениями 
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нс вых диф
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1

r U
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Учитывая, что нестабильность напряжения, обусловленная 
изменением входного напряжения и тока нагрузки, равна сумме 
приведенных нестабильностей, можно записать 

вх ст нс
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или 

 вх
ст.эл вых н .
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  (4.1) 



– 171 – 

 

смI

опU

смI

опU

смI

опU

смI

опU

  
 а б в г 

опU
0I

смI
опU

 
 д е 

Рисунок 4.5 — Основные интегральные схемы  
источников опорного напряжения на стабилитроне:  
а – без термокомпенсации; б – с термокомпенсацией;  
в – низковольтный термокомпенсированный источник;  

г – саморегулирующийся источник; д – стабилитрон с буферным 
транзистором; е – стабилитрон с буферным повторителем 

 
Эффективным методом уменьшения электрической неста-

бильности ст.элU  является уменьшение выхR  и задание тока сме-

щения на стабилитрон стабилизатором тока. Замена резистора R1 
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стабилизатором тока при том же сопротивлении постоянному току 
приводит к тому, что слагаемое вх 1U R , которое характеризует 

приращение тока при изменении входного напряжения, стремится 
к нулю в достаточно широком диапазоне изменений входного на-
пряжения: 

 вх
ст

диф

0,
U

I
R


     (4.2) 

где  дифR  — дифференциальное сопротивление источника тока. 

Выходное сопротивление параметрического стабилизатора 
напряжения можно уменьшить за счет включения на его выходе 
эмиттерного повторителя (рисунок 4.5,в,e). В этом случае выход-
ное сопротивление параметрического стабилизатора напряжения 
будет  

 диф б 1
вых э 1

1

.
1

VT
VT

VT

r r
R r


 


  (4.3) 

Если учесть, что для маломощных интегральных транзисторов 
80 100,    то в соотношении (4.3) можно пренебречь вторым сла-

гаемым. Тогда полная электрическая нестабильность с учетом вы-
ражений (4.2) и (4.3) будет  

 ст.эл н э 1.VTU I r     (4.4) 

Задание тока смещения на эмиттерный повторитель стаби- 
лизатором тока, а также использование составного эмиттерного 
повторителя позволяет соответственно резко снизить нI  и выхR   

и тем самым приблизить ст.элU  к нулю. 

Таким образом, основным фактором, влияющим на качество 
эталонного напряжения, является нестабильность, обусловленная 
воздействием окружающей температуры. 

Температурную нестабильность напряжения параметрическо-
го стабилизатора можно уменьшить двумя способами: термоком-
пенсацией схемы и термостатированием. 

На рисунке 4.5,б–г представлены упрощенные термокомпен-
сированные схемы источников опорного напряжения на стабили-
троне, нашедшие широкое применение в интегральных стабилиза-
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торах напряжения. В схеме на рисунке 4.5,б термокомпенсация 
достигается с помощью встречного включения диода (эмиттер-
базового перехода n-p-n-транзистора). В схеме на рисунке 4.5,в 
термокомпенсация достигается прямым включением эмиттер-ба- 
зового перехода транзистора VT1 и диода VD2. Наличие делителя 
в этой схеме позволяет получать опорное эталонное напряжение 
ниже напряжения стабилизации стабилитрона VD1. Особенностью 
схемы источника опорного напряжения, приведенной на рисун-
ке 4.5,г, является автоматическое саморегулирование выходного 
опорного напряжения за счет введения обратной связи с помощью 
усилительного контура на транзисторах VT1, VT2. В результате 
достигается малая нестабильность опорного напряжения при воз-
действии как изменений входного напряжения и тока нагрузки, 
так и изменения температуры. 

При реализации схем, представленных на рисунке 4.5,в,г, 
в полупроводниковом интегральном исполнении необходима час-
тотная коррекция для снижения вредного влияния емкостей диф-
фузионных резисторов делителя опорного напряжения и шумов 
стабилитрона (см. рисунок 4.5,в) и для частотной компенсации 
усилителя и шумов стабилитрона (см. рисунок 4.5,г). 

Часто для улучшения стабилизирующих свойств источников 
опорного напряжения используют ряд дополнительных схемотех-
нических решений. На рисунке 4.5,д,е показаны два варианта, по-
зволяющие уменьшить полное дифференциальное сопротивление  
источника опорного напряжения. Смещение на стабилитрон для 
обоих вариантов, как и в предыдущих случаях, задается стабили-
затором тока. Хотя эти две схемы источников опорного напряже-
ния и не являются достаточно термостабилизированными, тем не 
менее, находят широкое применение, и особенно с дополнитель-
ной термокомпенсацией. 

Схемы источников опорного напряжения на стабилитроне в 
основном используются при достаточно высоких питающих 
(входных) напряжениях. При более низких питающих напряжени-
ях вх( 3 5 В)U    используют схемы источников опорного напря-

жения на основе прямосмещенного эмиттер-базового перехода  
n-p-n-транзистора.  
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Следует отметить, что применение схем температурной ком-
пенсации увеличивает внутреннее дифференциальное сопротив-
ление компенсированного элемента. Кроме того, осуществление 
полной высокоточной компенсации в большом диапазоне измене-
ния температуры является чрезвычайно сложной задачей. 

Для обеспечения малых значений температурной нестабиль-

ности опорного эталонного напряжения 3
.оп( ) о

%
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С
u Т

   
 

 мо-

жет быть использован только принцип термостатирования, когда 
работа источника опорного напряжения осуществляется при по-
стоянной температуре, поддерживаемой специальной системой 
регулирования. 

Система термостатирования представляет собой систему 
автоматического регулирования температуры кристалла мик- 
росхемы. Для конструирования интегральных термостатирован-
ных микросхем в основном используют активные схемы регу- 
лирования, у которых температура термостатирования выше  
максимально допустимой температуры окружающей среды.  
В конструктивном отношении принцип термостатирования задан-
ной функциональной схемы (источника опорного напряжения) за-
ключается в том, что в одном полупроводниковом кристалле  
одновременно размещается термостатируемая схема и схема, 
обеспечивающая автоматическое поддержание температуры кри-
сталла. Схема терморегулирования включает нагреватель (транзи-
стор или резистор), термочувствительные датчики (диоды, рези-
сторы, стабилитроны) и усилитель обратной связи с большим 
коэффициентом усиления. Обычно элементы схемы терморегули-
рования и термостатируемая схема размещаются в одном кристал-
ле полупроводника. 

Для эффективной работы системы термостатирования при за-
данной мощности, рассеиваемой объектом, и заданной макси-
мальной температуре окружающей среды, а также при выбранной 
температуре кристалла микросхемы необходимо обеспечить мак-
симально возможное тепловое сопротивление между кристаллом 
и окружающей средой. 
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На рисунке 4.6 представлена принципиальная схема терморе-
гулятора, в которой составной транзистор VT1, VT2 выполняет 
роль нагревателя, стабилитроны VD1, VD2 — роль термодатчиков.  
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Рисунок 4.6 — Схема терморегулятора термостатированной 

интегральной микросхемы 
 
Температура, при которой работает схема, то есть темпера- 

тура термостатирования, равна 90 °С. В рабочем режиме по ме- 
ре нагрева кристалла напряжение включения транзистора VT4 

уменьшается и при o
кр 90 CT   становится меньше напряжения, 

подаваемого на базу VT4 с делителя R4, R5. При этом транзистор 
VT4 открывается и шунтирует базовую цепь составного транзи-
стора VT1, VT2. Рассеиваемая мощность уменьшается, снижая крT  

до значения, при котором транзистор VT4 закрывается. 
В результате ток стабилизатора тока на транзисторах VT5–VT7 

поступает на базу составного транзистора VT1, VT2, включая его. 
Для плавного и более точного терморегулирования в базовой цепи 
составного транзистора включен токоограничивающий транзистор 
VT3. В результате ограничения действующий ток через базу со-
ставного транзистора изменяется, обеспечивая плавный нагрев 
кристалла мощным транзистором VT2. 
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Существуют две группы усилителей постоянного тока. Уст-
ройства первой группы характеризуются тем, что в них совмеще-
ны функции выделения сигнала рассогласования и исследующего 
усиления. Устройства второй группы служат только для усиления 
выделенного в других функциональных узлах (в источнике опор-
ного напряжения на основе запрещенной зоны) сигнала рассогла-
сования. 

В простейших интегральных стабилизаторах напряжения ис-
пользуется однокаскадный усилитель постоянного тока на одном 
транзисторе (рисунок 4.7,а). Такой усилитель обладает большой 
температурной нестабильностью и дрейфом, не обеспечивает  
высокую точность регулирования из-за низкого коэффициента 
усиления и влияния дифференциального сопротивления стабили-
трона. Многокаскадное включение транзисторов в такого рода 
усилителях нежелательно, так как возрастает температурная не-
стабильность, а введение элементов ее компенсации ухудшает  
переходные характеристики. Используются такие усилители по-
стоянного тока в основном в интегральных стабилизаторах на-
пряжения высокой точности. 

Для современных интегральных стабилизаторов напряжения 
наиболее характерным типом усилителей постоянного тока явля-
ется дифференциальный усилитель (рисунок 4.7,б). При инте-
гральном полупроводниковом исполнении в нем достигается 
практически полная компенсация температурного дрейфа напря-
жения обоих транзисторов, что позволяет, например, снизить тре-
бования к нестабильности по температуре источника опорного на-
пряжения. 

В отличие от простейших схем, где напряжение опорного  
источника опU  включено в цепь эмиттера усилителя, здесь оно 

включено в цепь базы, а это уменьшает нестабильность за счет 
снижения влияния дифференциального сопротивления источника 
опорного напряжения. 

Для увеличения входных сопротивлений дифференциального 
усилителя и повышения чувствительности по току используются 
составные транзисторы (рисунок 4.7,в). Однако такие дифферен-



– 177 – 

циальные усилители имеют ряд недостатков: значительное увели-
чение коэффициента обратной связи по напряжению, ухудшение 
динамических свойств из-за увеличения постоянной времени. По 
этой причине дифференциальные усилители на составных транзи-
сторах имеют ограниченное применение. Чаще всего для повыше-
ния коэффициента усиления используется многокаскадное вклю-
чение. 
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Рисунок 4.7 — Основные схемы интегральных усилителей  
постоянного тока 

 
Ко второй группе усилителей постоянного тока может быть 

отнесена схема на комплементарных транзисторах (рисунок 4.8). 
Появление таких схем обусловлено спецификой построения схем 
источников опорного напряжения на  основе запрещенной зоны  
полупроводника. 

Основной функциональной задачей данных усилителей явля-
ется усиление уже выделенного разностного сигнала рассогласо-
вания. Особенность схемы на рисунке 4.8 состоит в том, что на 
выходе включен p-n-p-транзистор VT3, который обеспечивает 
эмиттерный выход  усилителя, тем самым резко снижая выходное 
сопротивление. 
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Рисунок 4.8 — Усилитель постоянного тока  

на комплементарных транзисторах  
с эмиттерным выходом 

 
В результате значительно уменьшается нестабильность вы-

ходного напряжения при воздействии изменения напряжения на 
входе, и особенно при изменении тока нагрузки. 

 
ëÚ‡·ËÎËÁ‡ÚÓð˚ ÚÓÍ‡ 

Сохранение стабилизирующих свойств интегральных стаби-
лизаторов в широком диапазоне изменений входного напряжения 
определяется степенью стабилизации рабочей точки опорного и 
регулирующего элементов и постоянством коэффициента усиле-
ния усилителя постоянного тока (УПТ). В обоих случаях наименее 
благоприятным является режим работы при низких уровнях вход-
ного напряжения, когда сопротивление резистора нагрузки УПТ  
и балластного резистора в параметрическом стабилизаторе функ-
ционального узла опорного напряжения измеряется сотнями ом. 

В простейшей схеме стабилизатора тока используется вклю-
чение транзистора по схеме с ОК. 

Другим вариантом стабилизатора тока может быть схема, по-
казанная на рисунке 4.9. 
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В этой схеме входной транзистор стабилизатора тока работает 
при нулевом смещении коллектора относительно базы, для чего 
коллектор и база соединены между собой. Ток смещения в цепи 
коллектора транзистора VT1 задается извне и определяет рабочую 
точку транзистора VT2, который используется в качестве стабили-
затора тока. 

 

смI стI

 
Рисунок 4.9 — Одноколлекторный  

стабилизатор тока на n-p-n-транзисторах 
 
При идентичности параметров транзисторов токи коллекторов 

будут равны, а ток стабилизатора при равенстве резисторов R1, R2 
в эмиттерных цепях транзисторов определяется уравнением 

 ст см .
2

I I



 

  (4.5) 

На этом принципе могут быть построены и более сложные 
схемы, включающие два стабилизатора и более при единой цепи 
смещения (рисунок 4.10). Использование в интегральных стабили-
заторах напряжения такого решения реализуется созданием мно-
гоэмиттерного транзистора смещения VT1 и выбором резистора 
R1 из условия, что параллельное соединение резисторов 2R Rn  
дает сопротивление, равное R1. 

Характерной особенностью данного принципа построения 
стабилизаторов тока является полная термокомпенсация тока за 
счет симметрии задающей и стабилизирующей цепей. 
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У стабилизаторов тока в случае использования эмиттерного 
повторителя с заданным потенциалом базы, а также в случае зада-
ния тока стабилизатора с помощью тока смещения параметры за-
висят от характеристик источников смещения и поэтому послед-
ние должны рассматриваться как часть системы стабилизатора 
тока. Примером можем служить система источника опорного на-
пряжения, показанная на рисунке 4.11,а. 

 

смI 1I 2I nI

 
Рисунок 4.10 — Многоколлекторный стабилизатор тока  

на n-p-n-транзисторах 
 
При подаче на вход стабилизатора напряжения осуществляет-

ся запуск системы стабилизаторов тока за счет подачи смещения 
на базу транзистора VT3. После окончания переходного процесса 
напряжения на стабилитронах VD1 и VD3 становятся равными. 
Диод VD2 отключает цепь запуска R1–VD1 и система стабилиза-
торов тока работает в автономном режиме. Транзистор VT3 может 
рассматриваться как стабилизатор тока, обеспечивающий смеще-
ние транзистора VT2 в стабилизаторе тока на p-n-p-транзисторах 
VT1 и VT2, а его эмиттерный ток — как ток смещения стабилиза-
тора, выполненного на транзисторах VT4 и VT5. Таким образом, 
система стабилизаторов тока определяет режим работы опорного 
элемента VD3 и режим работы усилителя сигнала ошибки. 

Такая система обладает сложной зависимостью уровня термо-
компенсации опорного напряжения из-за изменений коллекторно-
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го тока транзистора VT3, напряжений прямосмещенного перехода 
эмиттер-база транзистора VT4 и стабилитрона VD3, а также коэф-
фициентов передачи тока p-n-p-транзисторов. 
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Рисунок 4.11 — Стабилизаторы тока на p-n-p-транзисторах  
в схеме источника опорного напряжения (а) и в усилителе  
постоянного тока на дифференциальном усилителе (б) 

 
Широкое применение нашли стабилизаторы тока на p-n-p- 

транзисторах (рисунок 4.11,б). Такие стабилизаторы при исполь-
зовании в качестве динамической нагрузки дифференциальных  
усилителей вводят положительную обратную связь (вход осU )  

в коллекторную цепь транзистора VT4 посредством модуляции 
сопротивления стабилизатора тока в соответствии с изменением 
входного сигнала. Это увеличивает коэффициент усиления по 
сравнению с рассмотренными усилителями постоянного тока на  
n-p-n-транзисторах (см. рисунок 4.7) примерно на порядок. Важ-
ным свойством данных стабилизаторов тока является то, что при 
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сравнительно небольших коэффициентах передачи тока ( 10  )  

и термокомпенсации УПТ влиянием температурного изменения   

можно пренебречь. Это свойство также позволяет упростить усло-
вие термокомпенсации источника опорного напряжения в зависи-
мости от коэффициента передачи тока  p-n-p-транзистора. 

Следует отметить, что наличие эффективной внутренней  
положительной связи может привести к неустойчивому состоя- 
нию стабилизатора напряжения. Условия устойчивости схемы  
выполняются при соответствующем выборе технологических  
режимов изготовления интегральной микросхемы и структуры  
p-n-p-транзисторов, например кольцевой горизонтальной струк- 
туры. 

В особую группу можно выделить стабилизаторы, в которых  
с помощью отрицательной обратной связи ограничивается ток, 
протекающий через регулирующий элемент и датчик тока на вы-
ходе интегрального стабилизатора напряжения. Примером служит 
схема ограничения тока регулирующего транзистора в интеграль-
ных стабилизаторах напряжения, представленная на рисунке 4.12. 
Стабилизатор тока 0I  обеспечивает открывание РЭ (транзисторы 

VT1, VT2). Максимальный ток, который может протекать через на-
грузку, определяется током стабилизатора и коэффициентом пе-
редачи тока составного транзистора. 

 

выхI

0I

 
Рисунок 4.12 — Стабилизатор тока с ограничением  
и удержанием тока регулирующего транзистора 

 
Включение в выходную цепь датчика тока (резистор R1) и 

транзистора VT3 позволяет ограничить выходной ток РЭ выбором 
сопротивления резистора R1 на любом уровне: 
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Стабилизаторы тока, представленные на рисунке 4.13, явля-
ются системами, в которых ток определяется цепью обратной свя-
зи. На рисунке 4.13,а представлена система, состоящая из четырех 
стабилизаторов тока. 
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Рисунок 4.13 — Система стабилизаторов тока  
с ограничением тока регулирующего элемента (а)  

и улучшенной термокомпенсацией (б) 
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Стабилизатор тока на транзисторе VT5 обеспечивает смеще-
ние опорного диода VD4 в стабилизаторах на транзисторах VT1, 
VT2 и VT3, VT4. Стабилизатор тока на транзисторе VT6 служит для 
обеспечения открытого состояния транзисторов VT1 и VT4 через 
резисторы R3, R4. Транзисторы VT2 и VT3 ограничивают ток ста-

билизаторов на уровнях эб

1

U

R
 и эб

2

U

R
 соответственно. 

Необходимо отметить, что наличие опорного диода VD4 в 
схеме на рисунке 4.13,а делает токи стабилизаторов зависимыми 
от температуры. Для уменьшения температурной нестабильности 
тока стабилизаторов VT1, VT2 и VT3, VT4 можно заменить опор-
ный диод VD4 резистором смещения R7. 

При равенстве сопротивлений R1 = R2 = R7 температурная  
нестабильность токов в системе стабилизаторов будет определять-
ся только температурной нестабильностью тока смещения, зада-
ваемого стабилизатором на транзисторе VT5. 

Стабилизаторы тока на МОП-транзисторах обладают значи-
тельной температурной нестабильностью дифференциального  
сопротивления, но абсолютные значения этого сопротивления  
(1–2 МОм) в несколько раз больше, чем у стабилизаторов тока  
на биполярных транзисторах (0,1–0,2 МОм). По этой причине 
температурная нестабильность дифференциального сопротивле-
ния стабилизатора тока на МОП-транзисторах не оказывает суще-
ственного влияния на основные характеристики стабилитрона  
и усилителя постоянного тока. Кроме того, имеющаяся возмож-
ность исполнения МОП-транзисторов в виде совмещенных струк-
тур с общим истоком упрощает микросхемотехнику интегральных 
стабилизаторов напряжения и позволяет повысить плотность упа-
ковки микросхемы. 

 
ëıÂÏ˚ Á‡˘ËÚ˚ 

Для защиты стабилизаторов напряжения формируют нагру-
зочную характеристику одного из видов, изображенных на рисун-
ке 4.14. 

При перегрузках и коротком замыкании на выходе стаби- 
лизаторов с последовательным включением РЭ и нагрузочной  
характеристикой вида 1 (пологоспадающая нагрузочная характе-
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ристика) ток и мощность (иногда и напряжение) регулирующего 
транзистора значительно превышают номинальное значение. По-
этому регулирующий транзистор выходит из строя, если отсутст-
вуют специальные меры защиты. 
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Рисунок 4.14 — Нагрузочные характеристики  
стабилизаторов напряжения при разных способах  

токовой защиты 
 
Самый простой метод защиты — сформировать нагрузочную 

характеристику вида 2 (см. рисунок 4.14) с помощью предохрани-
теля, реле или другого элемента, полностью отключающего схемы 
при увеличении тока нагрузки сверх некоторого значения. Однако 
предохранители и реле не обеспечивают надежную защиту: реле  
вследствие инерционности и возможности залипания контактов, 
предохранители вследствие инерционности. 

В некоторых случаях (регулирующие транзисторы с доста-
точно высоким запасом электрической прочности) для защиты 
оказывается достаточным ограничить выходной ток на уровне  
номинального при сопротивлениях нагрузки, меньших номиналь-
ного значения (кривая 4 на рисунке 4.14). Однако наличие значи-
тельного тока в РЭ приводит к увеличению рассеиваемой микро-
схемой мощности, что снижает надежность и к.п.д.  

Наиболее приемлемым является способ формирования нагру-
зочной характеристики (кривая 3 на рисунке 4.14) между характе-
ристиками 2 и 4 (рисунок 4.15). 
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Защита стабилизатора от перегрузок по току или от корот- 
кого замыкания в схеме на рисунке 4.15 обеспечивается ограниче-
нием уровня выходного тока с помощью транзистора VT1, кото-
рый шунтирует составной регулирующий транзистор VT2, VT3, 
когда напряжение на резисторе R3 превышает напряжение отпи-
рания транзистора VT1, т.е. 3 н 2 0,7RU I R   В. При устранении 

перегрузки ( 3 н 3 0,7RU I R   В) транзистор VT1 закрывается и 

стабилизатор работает нормально. Достоинством такой защиты 
является быстродействие и автоматическое возвращение стабили-
затора в рабочее состояние после снятия токовой перегрузки. 

К недостаткам рассматриваемой схемы защиты относится то, 
что с уменьшением сопротивления нагрузки мощность, рассеи-
ваемая стабилизатором (микросхемой) при ограничении тока ре-
гулирующего транзистора для ряда режимов, превышает значение 
рассеиваемой мощности в случае отсутствия этого ограничения. 

 

вхU

 
Рисунок 4.15 — Интегральная схема токовой защиты 

 
Максимальное превышение рассеиваемой мощности опреде-

ляется уравнением 

  max вх н н вх вых вых2 .P U I I U U U      (4.7) 
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Расчетные зависимости мощности для наиболее распростра-
ненных режимов работы интегральных микросхем стабилизаторов 
напряжения представлены на рисунке 4.16. 

Анализ этих зависимостей показывает, что в идеальном слу-
чае должно соблюдаться условие 

  вх вых н maxдоп ,U U I P    (4.8) 

которое соответствует кривой 3. 
Уравнение (4.7) легко преобразовать через приведенное вы-

ходное напряжение и ток нагрузки: 

    н.порогвых

вых.норм н

1 ,
IU

K K
U I

     (4.9) 

где вх вых.номK U U ; вых.номU  — установленное выходное напря-

жение стабилизатора; н.порогI  — ток нагрузки, при котором сраба-

тывает схема защиты. 
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рас ,ВтP

 
Рисунок 4.16 — Зависимость рассеиваемой мощности  

от рабочих режимов микросхемы при срабатывании токовой  
защиты:  1 – вхU = 10 В; вых 5В;U   вх2 7,5В;U    

вых 5В;U   вх3 6 В;U   вых 5ВU   
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Зависимость относительных величин, входящих в уравнение 
(4.9), представлена на рисунке 4.17,а. 

Для реализации защиты от перегрузки по току без превыше-
ния мощности рассеивания стабилизатором (микросхемой) по 
сравнению с отсутствием ограничения тока (при K < 2) необхо- 
димо в схему защиты ввести положительную обратную связь,  
которая ускоряет запирание РЭ. 
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Рисунок 4.17 — Зависимость относительных изменений  

выходного напряжения и тока нагрузки микросхемы при срабатывании 
токовой защиты (а) и несимметричный триггер с эмиттерной связью  

в качестве схемы токовой защиты (б) 
 
Примером такой защиты может быть схема, представленная 

на рисунке 4.17,б, которая может рассматриваться как несиммет-
ричный триггер с эмиттерной связью (триггер Шмита). Для сраба-
тывания этой схемы токовой защиты необходимо, чтобы напря-
жение на эмиттер-базовом переходе транзистора VT1 было больше 
напряжения включения, т.е. 

   вх вых
н з бэ вкл2 3 .

1 2 3

U U
I R R R U

R R R


  

 
  (4.10) 
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Выполняя условия 1 2R R  и 1 3R R , получаем 

вх вых
н бэ вкл3 2 .

1

U U
I R R U

R


   

Так как резисторы R2 и R3 являются постоянными, можно оп-
ределить или ток срабатывания защиты, протекающий через рези-
стор R1: 

бэ вкл нвх вых
1

3
,

1 2R

U I RU U
I

R R


   

или сопротивление резистора 
 вх вых

бэ вкл н

2
1 ,

3

R U U
R

U I R





 обеспечиваю-

щие отпирание транзистора токовой защиты VT1 при заданном 
уровне нагрузки. 

Если н н н3I R I R    и меньше по абсолютной величине изме-

нения напряжения на резисторе R1, то при включении транзистора 
VT1 базовый ток транзисторов VT2, VT3 уменьшается и вместе с 
этим уменьшается напряжение на сопротивлении нагрузки. Схема 
приходит в состояние, когда транзистор VT1 насыщен, а регули-
рующий транзистор стабилизатора закрыт. В этом случае выпол-
няется неравенство  

н н н
2

3 .
1

R
I R I R

R
    

Данная система токовой защиты является самонастраиваю-
щейся, т.е. уровень тока срабатывания схемы защиты при посто-
янном сопротивлении резистора R3 зависит от напряжения на ре-
гулирующем транзисторе стабилизатора: 

 н.порог бэ вкл вх вых
1 2

.
3 1 3

R
I U U U

R R R
     

Следует также отметить, что режимы работы стабилизатора, 
для которых характерна большая разность между напряжением 
входа и выхода, являются нежелательными, так как возможны 
значительные перегрузки по мощности. 

В тех случаях, когда требуется уменьшение достаточного тока 
в результирующем транзисторе, т.е. необходимо сформировать 
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нагрузочную характеристику, близкую к кривой 2 (см. рису-
нок 4.14), можно включить в рассмотренную схему защиты стаби-
литрон (рисунок 4.18). 

Когда транзистор VT1 открывается и напряжение в точке A 
уменьшается, диод VD1 включается и открытое состояние транзи-
стора VT1 уже поддерживается током этого диода. В результате 
остаточные точки в регулирующем транзисторе обычно не пре-
вышают 10 мА и практически не зависят от режимов работы ста-
билизатора, как это было в предыдущем случае. Для отключения 
регулирующего транзистора можно использовать его состояние 
отсечки. Это осуществляется добавлением в схему стабилизатора 
дополнительного триггерного узла, реагирующего на ток или на-
пряжение перегрузки и формирующего запирающий сигнал на  
базе регулирующего транзистора. Нагрузочные характеристики 
таких схем имеют характер, аналогичный рассмотренным выше. 

 

вхU

 
Рисунок 4.18 — Несимметричный триггер  
с эмиттерной связью и стабилитроном,  

используемый в качестве схемы токовой защиты 
 
Серьезным недостатком таких схем является их сложность, 

поскольку схема защиты практически имеет такое же количество 
элементов, как и сам стабилизатор. По этой причине при создании 
интегральных стабилизаторов напряжения подобные схемы не 
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нашли применения. Вместо них в ряде схем стабилизаторов на-
пряжения в интегральном исполнении применяются узлы выклю-
чения регулирующего транзистора внешним сигналом. Типовая 
схема такого узла представлена на рисунке 4.19,а. Входная вольт-
амперная характеристика схемы на типовых маломощных инте-
гральных транзисторах для расчета цепей управления выключени-
ем регулирующего транзистора представлена на рисунке 4.19,б. 
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Рисунок  4.19 — Схема выключения стабилизатора напряжения  
внешним сигналом (а) и ее входная вольт-амперная  

характеристика (б) 
 
Во всех случаях контролируемый уровень тока или напряже-

ния определяется или значением входного напряжения, или мак-
симально допустимым током нагрузки, которые зависят от окру-
жающей температуры и теплового сопротивления конструкции 
интегрального стабилизатора напряжения. 

Учет всех этих факторов при определении, в частности, тока 
срабатывания защиты не исключает перегрузок по мощности,  
возникающих при коротких замыканиях в нагрузке, ведущих к пе-
регреву интегральной микросхемы и выходу ее из строя. Одно-
временный учет всех факторов, вызывающих перегрузки, ве- 
дет к неоправданному снижению энергетических характеристик  
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и неполному использованию по мощности интегральных стабили-
заторов напряжения. 

Введение тепловой защиты, ограничивающей максимальную 
температуру кристалла интегральной микросхемы, исключает эти 
недостатки. 

Размещение температурно-чувствительного элемента (пере-
хода эмиттер-база) в непосредственной близости с РЭ или внутри 
кристалла интегральной микросхемы, а также сравнительно малая 
теплоемкость конструкции позволяют получать времена срабаты-
вания защиты около 5 мс. При этом для полупроводниковых мик-
росхем ошибка срабатывания тепловой защиты не превышает  
 10 % на уровне максимально допустимой температуры кристал-
ла ±175 °С. 

На рисунках 4.20 и 4.21 представлены схемы тепловой защи-
ты, нашедшие применение в интегральных стабилизаторах напря-
жения.  
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Рисунок 4.20 — Схема тепловой защиты  

интегральных микросхем с однокаскадным усилителем 
 
В рабочем режиме при температуре, не превышающей допус-

тимую допT , источник опорного напряжения поддерживает на базе 

температурно-чувствительного и исполнительного элемента VT2 
напряжение смещения ниже порога включения. 
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Рисунок 4.21 — Схема тепловой защиты  
интегральных микросхем с нелинейным  

двухкаскадным усилителем 
 
Использование нелинейного двухкаскадного усилителя (см. 

рисунок 4.21) на транзисторах VT2, VT3 позволяет существенно 
повысить чувствительность схемы и снизить рассеиваемую стаби-
лизатором (микросхемой) мощность практически до нуля при сра-
батывании защиты. 

 

4.4. èðËÌˆËÔ˚ ÔÓÒÚðÓÂÌËfl ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı 
ÒÚ‡·ËÎËÁ‡ÚÓðÓ‚ Ì‡ÔðflÊÂÌËfl 

 
Построение интегральных стабилизаторов напряжения опре-

деляется: 
 техническими требованиями к основным параметрам и  

условиями эксплуатации; 
 типом конструктивно-технологического исполнения; 
 технико-экономическими показателями. 
Выполнение высоких технических требований при реализа-

ции интегральных стабилизаторов напряжения требует создания 
стабильных источников напряжения, усилительных каскадов с 
большим усилением (с обязательным обеспечением устойчиво-
сти), применения мощного и высокочастотного РЭ, согласования 
отдельных узлов схемы с учетом температурной компенсации. 
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Полупроводниковая технология изготовления интегральных 
стабилизаторов не позволяет осуществлять широкое относитель-
ное варьирование основных параметров транзисторов, резисторов, 
конденсаторов по сравнению с гибридной технологией, допус-
кающей использование элементов, изготовленных практически по 
любой технологии и из любого исходного материала. 

Выполнение технико-экономических показателей определяет-
ся взаимозависимыми факторами стоимости и развития массового 
производства проектируемых микросхем, а также сроками их 
применения. 

При массовом производстве с использованием автоматизации 
технологических процессов изготовления и контроля снижается 
стоимость приборов. Так, рост объема выпуска на три порядка 
снижает стоимость на один порядок. В этом случае явные пре-
имущества имеют интегральные стабилизаторы напряжения, из- 
готовленные по полупроводниковой технологии, так как она  
позволяет создавать микросхемы с высокой степенью интеграции 
компонентов групповыми методами и с высокой повторяемостью 
параметров. В пользу этого конструктивно-технологического 
принципа исполнения интегральных стабилизаторов свидетельст-
вует и развивающаяся комплексная микроминиатюризация ра- 
диоаппаратуры, так как разрешающая способность полупроводни-
ковой технологии примерно в 25 раз выше гибридной. На сроки 
применения основное влияние оказывает динамический диапазон 
работы стабилизаторов и к.п.д., что в свою очередь выдвигает 
требования максимальной простоты схемы высокого качества си-
лового регулирующего транзистора.  

Анализ этих факторов с учетом современного состояния мик-
роэлектроники позволяет сделать ряд выводов. 

Для широкого применения в различных классах радиоэлек-
тронной аппаратуры наиболее оправдано полупроводниковое  
исполнение интегральных стабилизаторов напряжения, так как 
требования к основным параметрам, как правило, не являются же-
сткими и вполне реализуемы. 

Для специальных условий применения, характеризуемых по-
вышенными требованиями к отдельным или ко всем параметрам  
интегральных стабилизаторов напряжения, когда не требуется 
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крупносерийный выпуск, наиболее целесообразно использовать 
гибридную технологию. Возможность подбора и подгонки необ-
ходимых элементов позволяет реализовать практически любые 
предъявляемые требования. 

Для широкого применения и выполнения повышенных требо-
ваний к отдельным характеристикам или параметрам интеграль-
ных стабилизаторов (например, более высокая выходная мощ-
ность или минимальные потери на регулирующем транзисторе, 
т.е. повышенный к.п.д.) возможно сочетание первых двух видов 
исполнения, т.е. гибридное исполнение с использованием полу-
проводниковых микросхем. 

Все это определенным образом находит отражение в микро-
схемотехнике проектируемых интегральных стабилизаторов на-
пряжения. Использование полупроводниковых интегральных ста-
билизаторов напряжения в сочетании с внешними дискретными 
полупроводниковыми приборами (транзисторами, стабилитрона-
ми и т.д.), а также с другими интегральными микросхемами (опе-
рационными усилителями) позволяет получать высокие основные 
параметры: малую нестабильность по напряжению и току, высо-
кую выходную мощность и к.п.д. 

На рисунке 4.22 представлена схема интегрального стабили-
затора напряжения с регулируемым выходным напряжением по-
ложительной полярности типа К142ЕН1,2. 

Данная схема относительно проста. Сравнительно малое ко-
личество элементов в цепи усиления и обратной связи (VT3, VT4, 
VT7), низкое выходное сопротивление составного транзистора, 
развязка дифференциального усилителя от источника опорного 
напряжения через делитель R1-R2 и эмиттерный повторитель VT5 
обеспечивают достаточно высокие стабилизирующие и динамиче-
ские свойства стабилизатора. 

Схема содержит дополнительные элементы защиты от элек-
трических перегрузок: по току и короткому замыканию (VT9),  
выключения внешним сигналом (VD3, R4, VT8). Наличие выводов 
от отдельных узлов схемы позволяет улучшать характеристики  
за счет имеющейся возможности подключения внешнего допол-
нительного источника питания (выводы 4, 8), усиливающего тран-
зистора (выводы 13, 14, 16), фильтра шумов (выводы 3, 8, 12).  
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Отсутствие делителя регулировки выходного напряжения (сво-
бодные выводы 8, 12, 13, а также свободные выводы 2, 4, 16) по-
зволяет оперировать выбором необходимого уровня выходного 
напряжения с помощью внешнего резистивного делителя, исполь-
зовать данную схему для стабилизации отрицательной полярности 
напряжения и других функциональных целей. 
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Рисунок 4.22 — Схема однокаскадного интегрального  
непрерывного стабилизатора напряжением К142ЕН 1,2  
с регулируемым выходом положительной полярности 

 
Поскольку данная интегральная микросхема стабилизатора 

напряжения наиболее простая, ее можно считать базовой при  
сопоставлении параметров более сложных микросхем. На рисун-
ке 4.23 приведена схема двухкаскадного интегрального стабили- 
затора напряжения с регулируемым выходным напряжением 
К142ЕН3. 
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Схема состоит из следующих основных функциональных уз-
лов: источников опорного напряжения VD1–VD6, VT1–VT6, R1–
R10; цепей сравнения и усиления сигнала рассогласования VT7–
VT17; последовательных РЭ VT21, VT22, R15; защиты от перегру-
зок по току VT20, R14–R17; тепловой защиты VT18, VT19, R13; 
выключения внешним сигналом VT19, R18. 

Источник опорного напряжения, выполненный на основе об-
ратносмещенных эмиттер-базовых переходов VD1, VD3, термо-
компенсирован такими же прямосмещенными переходами VD4–
VD6. Цепь R1–VD2 служит для запуска схемы в момент включе-
ния. После установления режима ток через диод VD2 не протека-
ет, так как разность потенциалов на его катоде и аноде много 
меньше 0,7 В, обеспечиваемых идентичными характеристиками 
стабилитронов VD1, VD3. 

Транзистор VT3 является эмиттерным повторителем, обра-
зующим с цепями нагрузки три источника опорного напряжения 
для каскадов усиления и тепловой защиты. Использование на вы-
ходе источников опорного напряжения эмиттерных повторителей 
VT4, VT5 позволяет получать выходные сопротивления около 
10 Ом. 

Узел сравнения и усиления сигнала рассогласования состоит 
из двух каскадов с раздельным входом эталонного напряжения. 
Благодаря этому практически исключается влияние положитель-
ной обратной связи по питанию. Конденсаторы C1, C2 емкостью 
около 30 пФ предназначены для устранения автоколебаний на вы-
соких частотах. Транзистор VT17 служит для устранения автоко-
лебаний на низких частотах при малых выходных напряжениях и 
большой нагрузке. Этот транзистор включается в том случае, ко-
гда разность потенциалов между базами транзисторов VT9–VT10 
превышает 0,65 В, что возможно только при работе стабилизатора 
в нелинейном режиме. 

Для создания интегральных стабилизаторов напряжения с 
фиксированным выходным напряжением наиболее перспектив-
ным является использование источников опорного напряжения на 
основе запрещенной зоны полупроводника. Их особенность за-
ключается в том, что выделение сигнала рассогласования проис-
ходит в них самих. Такие источники опорного напряжения позво-
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ляют снизить входные напряжения до 3–5 В и тем самым за счет 
уменьшения допустимых напряжений вх-выхU  при низких вход-

ных напряжениях повысить к.п.д. стабилизатора. В целях улуч- 
шения условий внутренней термокомпенсации наиболее целе- 
сообразно использование усилителя сигнала рассогласования на 
основе составных транзисторов с общим эмиттером. 

Часто в реальных условиях требуется стабилизация напряже-
ния не только положительной полярности, но и отрицательной.  
В основу построения таких интегральных стабилизаторов могут 
быть положены транзисторы p-n-p типа, но это решение встречает 
ряд технологических трудностей при создании их с высокими ко-
эффициентами усиления. В основном подобные типы микросхем 
строятся на транзисторах n-p-n-типа. Отличием их является только 
то, что для сравнения и усиления, а также в источнике опорного 
напряжения включаются транзисторы p-n-p с целью инвертирова-
ния сигнала. В этом случае коэффициенты усиления по току p-n-p-
транзисторов могут иметь низкие значения 21э( 1).h   
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5. äÓÏÔ‡ð‡ÚÓð˚ Ì‡ÔðflÊÂÌËfl  
 

 

5.1. ï‡ð‡ÍÚÂðËÒÚËÍË ÍÓÏÔ‡ð‡ÚÓðÓ‚ 
 
Компаратор — это схема (рисунок 5.1,а), предназначенная 

для сравнения входных напряжений 1U  и 2U  и выработки выход-

ного напряжения в
выхU U , если 1 2U U , и н

выхU U , если 

1 2U U , где вU  и нU  — два фиксированных уровня напряжения. 

На рисунке 5.1,б показана передаточная характеристика компара-
тора (зависимость выхU  от диф 1 2U U U  ). В зависимости от типа 

компаратора и уровней напряжения питания напряжения вU  и нU  

могут быть либо противоположной полярности ( вU  положитель-

но, a нU  отрицательно), либо одной полярности (оба напряжения 
либо положительны, либо отрицательны). 

Коэффициент усиления компаратора без обратной связи 
обычно очень велик, хотя и меньше, чем ОУ. Типичное значение 
коэффициента усиления на низких частотах лежит в диапазоне от 
3000 до 100000. Изменение входного напряжения, необходимое 
для переключения компаратора из одного состояния в другое, 
очень мало, как правило, от 0,1 до 3 мВ. Вследствие малого вход-
ного напряжения переключения выходное напряжение компарато-

ра почти все время соответствует уровню насыщения — либо нU , 

либо вU . 
Компаратор можно представить как одноразрядный аналого-

цифровой преобразователь (АЦП), вырабатывающий на выходе 
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уровень логической «1» (т.е. в
выхU U ), если аналоговое входное на-

пряжение 1U  выше уровня опорного напряжения оп 2U U . Логи-

ческий «0» (т.е. н
выхU U ) появляется на выходе тогда, когда уро-

вень входного напряжения становится ниже опорного напря-
жения. 

 

1U
выхU2U

диф 1 2U U U 

выхU

вU

нU

 
Рисунок 5.1 — Компаратор напряжения (а)  
и его передаточная характеристика (б) 

 
Во многих отношениях компаратор практически аналогичен 

ОУ, причем любой ОУ можно использовать в качестве компара-
тора. Однако компаратор предназначен для работы без обратной 
связи, т.е. в ключевом режиме, в то время как ОУ почти всегда ис-
пользуется в режиме с обратной связью и выполняет функции ли-
нейного усилителя. 

Поскольку ОУ предназначен для работы с обратной связью, 
при проектировании eго частотная характеристика выбирается та-
кой, чтобы обеспечить определенный запас устойчивости в режи-
ме с обратной связью и предотвратить возникновение автоколеба-
ний. Это неизбежно приводит к сокращению ширины полосы 
пропускания и уменьшению скорости нарастания выходного на-
пряжения, а также к увеличению времени установления. В ком- 
параторе никаких ограничений на частотную характеристику не 
накладывается, поскольку он работает без обратной связи, что по-
зволяет обеспечить его очень большое быстродействие. 

ОУ вырабатывает нулевое выходное напряжение, когда диф-
ференциальная составляющая входного сигнала равна нулю.  
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Компаратор работает так, что его выходное напряжение прини-
мает всего два фиксированных значения, поэтому при нулевом 

напряжении на входе выходное напряжение равно либо вU , либо 
нU  в  зависимости  от  полярности  напряжения  смещения. 
Выходное напряжение ОУ имеет уровни насыщения, при- 

мерно на 1–2 В отличающиеся от уровней напряжения питания. 
Компаратор часто разрабатывается так, чтобы высокий и низкий 
уровни выходного напряжения были совместимы для работы с 
другими компонентами,  например со схемами цифровой логики. 

Компараторы имеют широкую область применения: генера-
торы импульсов, генераторы меандров и колебаний треугольной 
формы,   широтно-импульсные   модуляторы,   детекторы   уровня, 
детекторы прохождения нуля, схемы восстановления импульсов, 
приемники с линии, ограничители, генераторы, управляемые на-
пряжением, АЦП, формирователи временной задержки. 

Наиболее   важной   характеристикой   компаратора   является 
время срабатывания, или время задержки распространения сиг- 
нала. Это время между моментом переключения входного напря-
жения и моментом, когда выходное напряжение достигает опреде-
ленного уровня (рисунок 5.2). 

 

выхU
вхU

ср(50%)t

ср(90%)t



   
а                                                         б 

Рисунок 5.2 — Время срабатывания компаратора:  
а — форма входного и выходного напряжений;  
б — схема для измерения времени срабатывания 

 
Обычно используют уровень 50 %, а иногда уровень 90 %. 

Для измерения времени срабатывания неинвертирующий вход  
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заземляют (т.е. оп 0U  ). На инвертирующий вход подают вход- 

ной сигнал, который изменяется от некоторого уровня, например 
+100 мВ или –100 мВ, до уровня напряжения противоположной 
полярности с максимально крутым фронтом. Уровень этого на-
пряжения называется входным напряжением переключения или 
чувствительностью компаратора, его характерными значениями 
являются 2, 5, 10, 20 и 100 мВ. 

Времена срабатывания компараторов обычно составляют от 
1 мкс до 10 нс. Коэффициент усиления компараторов без обратной 
связи может быть от 3000 до 100000, так что размах входного на-
пряжения, необходимый, чтобы вызвать на выходе переход из одно-
го состояния насыщения в другое, должен составлять от 0,1 до 3 мВ. 

Напряжение смещения смU  является еще одной важной ха-

рактеристикой компаратора, поскольку оно приводит к сдвигу 
точки переключения во входном напряжении от опU  к оп см.U U  

Напряжение смещения компараторов, как правило, составляет от 
1 до 10 мВ. 

 

5.2. äÓÏÔ‡ð‡ÚÓð˚ Ò ÔÓÎÓÊËÚÂÎ¸ÌÓÈ  
Ó·ð‡ÚÌÓÈ Ò‚flÁ¸˛ 

 
Поскольку компараторы используются не как линейные уси-

лители, а как ключевые устройства, в них может успешно приме-
няться положительная обратная связь, чтобы увеличить коэффи-
циент усиления и получить некоторый гистерезис в переходной 
характеристике. Увеличение коэффициента усиления приводит к то-
му, что амплитуда входного напряжения, необходимого для пере-
ключения компаратора, сокращается до очень малой величины. 

Схема компаратора с положительной обратной связью приве-
дена на рисунке 5.3,а, а на рисунке 5.3,б показана его передаточ-
ная характеристика. Уровень входного напряжения, при котором 
происходит переключение выходного напряжения из низкого 
уровня в высокий, определяется выражением 

 
н

н-в оп
диф

1 2
,

1 2

U R U R
U

R R





  (5.1) 
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а формула для входного напряжения, необходимого для переклю-
чения из высокого уровня в низкий, записывается в виде 

 
в

в-н оп
диф

1 2
.

1 2

U R U R
U

R R





  (5.2) 

Ширина петли гистерезиса ГU  задается выражением 

 
 в н

Г

2
.

1 2

U U R
U

R R





  (5.3) 

В ряде случаев наличие петли гистерезиса необходимо для 
исключения неопределенности момента переключения компарато-
ра, т.е. предотвращения «дребезга». Если ширина петли гистере-
зиса  превышает пиковые флуктуации входного напряжения, то 
момент переключения компаратора будет строго определенный, 
без «дребезга». 

 

выхU

вхU

ГU

нU

вU

в-н
дифUн-в

дифU

выхUвхU

опU

1R

2R

 
   а                                                 б 

Рисунок 5.3 — Компаратор с положительной обратной связью: 
а —  схема; б — передаточная характеристика    

 
Использование положительной обратной связи для получе- 

ния петли гистерезиса и увеличения коэффициента усиления с об-
ратной связью особенно полезно, когда изменение входного на-
пряжения происходит очень медленно вблизи уровня опорного 
напряжения. 
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Если компаратор является частью большой системы управле-
ния с обратной связью, то при отсутствии петли гистерезиса могут 
возникать осложнения, связанные с колебательным характером 
выходного напряжения. 

Для иллюстрации рассмотрим простой пример. Пусть компа-
ратор является частью термостатической системы управления. 
Выход компаратора используется для управления нагревательным 
элементом, а входное напряжение пропорционально температуре. 
Пусть первоначально температура ниже требуемой, в этом случае 
входное напряжение компаратора меньше опорного и на его  
выходе будет высокий уровень сигнала, который обеспечивает 
включение нагревательного элемента. Рост температуры приведет 
к соответствующему увеличению входного напряжения компара-
тора. При отсутствии петли гистерезиса через некоторое время 
входное напряжение превысит опорное, при этом выход компара-
тора переключится в состояние с низким уровнем сигнала и на-
гревательный элемент выключится. После некоторого уменьше-
ния температуры нагревательный элемент опять включится и т.д. 
Следовательно, будут происходить кратковременные циклы вклю- 
чения-выключения, которые будут продолжаться неограниченно 
долго с достаточно большой частотой, так как для переключения 
компаратора достаточно незначительных флуктуаций температу-
ры относительно установленного значения. Такие частые циклы 
включения-выключения, как правило, очень нежелательны, и су-
щественного их сокращения можно добиться путем введения в 
передаточную характеристику петли гистерезиса необходимой 
ширины. 

 

5.3. ëıÂÏÓÚÂıÌËÍ‡ ÍÓÏÔ‡ð‡ÚÓðÓ‚ 
 
Внутренняя схемотехника компараторов во многом схожа со 

схемотехникой ОУ, особенно в построении входного каскада 
дифференциального усилителя. Наибольшие различия проявляют-
ся в выходных каскадах. 

Схема компаратора представлена на рисунке 5.4. Компаратор 
может работать от одиночного источника питания положительной 



– 206 – 

полярности, а также от  сдвоенного  источника  питания;  напряже-
ние  питания  от 2,3 до 36 В (или ± 18 В, если источник питания 
сдвоенный). 

 

01I 02I

нR

ИПU 

ИПU 

 
Рисунок 5.4 — Схема  компаратора LM139  

(фирма National Semiconductor) 
 
Входной каскад дифференциального усилителя содержит 

транзисторы VT1–VT4, которые образуют дифференциальный 
усилитель Дарлингтона (т.е. включены по схеме с общим эмитте-
ром). Ток покоя каждого из транзисторов VT2 и VT3 равен 50 мкА, 
а транзисторов VT1 и VT4 — 3,5 мкА + (50 мкА/ ). Отметим, что 

источник тока 3,5 мкА обеспечивает ток покоя транзисторов VT1  
и VT2 как минимум 3,5 мкА. В результате коэффициент передачи 
по току этих транзисторов pnp  и динамическая передаточная 

проводимость тg  всегда поддерживаются достаточно высокими. 

Транзисторы VT5 и VT6 образуют схему токового зеркала, ко-
торая используется в качестве нагрузки первого каскада. Второй 
каскад усиления на транзисторе VT7 выполнен по схеме с общим 
эмиттером и имеет в качестве активной нагрузки источник тока 
100 мкА. Третий каскад усиления, он же выходной каскад, со-
держит транзистор VT8, который также включен по схеме с об-
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щим эмиттером. Отметим, что VT8 имеет открытый коллектор, 
поэтому при работе с этим компаратором к выходу (т.е. коллекто-
ру VT8) обычно подключают нагрузочный резистор, другим вы- 
водом этот резистор подсоединяют к источнику положительного 
напряжения, в качестве которого можно использовать, например, 
положительное напряжение питания компаратора, хотя это и не 
обязательно. 

Данный компаратор обычно работает без обратной связи. 
Вследствие очень высокого коэффициента усиления без обратной 
связи транзисторы второго и третьего каскадов усиления почти 
всегда находятся либо в режиме отсечки, либо в режиме насы-
щения, очень быстро переходя из одного режима в другой через 
активную область. 

Если напряжение на инвертирующем входе выше, чем на не-
инвертирующем, то ток в базу транзистора VT7 течь не будет, сле-
довательно, и коллекторный ток VT7 будет равен нулю. В этом 
случае весь ток 02I  (100 мкА) начинает протекать через базу вы-

ходного транзистора VT8. Этот транзистор открывается и начина-
ет работать либо в активном режиме, либо в режиме насыщения. 

Если коллектор VT8 подключить к положительному напряже-

нию питания ИПU   через нагрузочный резистор нR , то ток насыще-

ния будет определяться выражением 

 ИП кэ ИП
к(нас)

н н

.
U U U

I
R R

 
    (5.4) 

Если к(нас)100 мкА I   , то транзистор VT8 находится в ре-

жиме насыщения. Это обычный режим работы. 
Однако если к(нас)100 мкА I   , то VT8 будет в активном  

режиме с к 100I     мкА. Если транзистор VT8 в насыщении, то  

выходное напряжение вых кэ8 кэ(нас)U U U  . Следовательно, низ-

кий уровень выходного напряжения близок к потенциалу «земли». 
Если же VT8 не насыщен, то выходное напряжение вых кэ3U U 

ИП к н ИП н( 100 мкА) ,U I R U R        и, таким образом, зависит от 

коэффициента передачи по току транзистора VT8. 
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Если входное напряжение на инвертирующем входе меньше, 
чем на неинвертирующем, то ток через VT8, а следовательно,  
и через VT5 и VT6 будет меньше тока через VT3.  Разность между 

к3I  и к6I  к5 к2( )I I   равна базовому току транзистора VT7. Если 

для базового тока выполняется условие 7 б7 100I   мкА, то тран-

зистор VT7 находится в режиме насыщения, a VT8 — в режиме  

отсечки, выходное напряжение вых к8 ИПU U U   . Таким образом, 

высокий уровень выходного напряжения практически равен ИПU  . 

Для переключения компаратора из низкого состояния в высо-
кое необходимо, чтобы базовый ток транзистора VT7 изменился  
от б7 0I  , что соответствует отсечке VT7 и насыщению VT8, до  

б7 100I   мкА/ 7 , что соответствует насыщению VT7 и отсечке 

VT8. Изменение б7I  в зависимости от изменения входного напря-

жения определяется выражением 

б7 к3 к6 к3 к5I I I I I           

 к3 к2 диф2 ,тI I g U        (5.5) 

где тg  — динамическая передаточная проводимость дифферен-

циального усилителя, которую в данном случае примерно можно 

записать в виде 0

4т
T

I
g 


. 

Коэффициент усиления по напряжению эмиттерного повтори-
теля на транзисторах VT1 и VT4 близок к единице, поскольку ис-
точники тока 3,5 мкА обеспечивают дополнительное смещение 
этих транзисторов. 

Теперь можно записать  

 диф 0
б7 диф

7

100 мкА
2 ,

2т
T

U I
I g U


    

 
  (5.6) 

откуда 

 7 7
диф

0 7

100 мкА / 100 мкА / 50 мВ
.

2 100 мкА / 50 мВТ

U
I

 
   

 
  (5.7) 
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Это изменение входного напряжения, которое необходимо 
для переключения компаратора из низкого состояния 

 вых кэ(нас) 0,1ВU U   в высокое ( вых ИПU U  ). 

Например, при 50   (минимум) и 100   (номинал) имеем

диф 1,0U   мВ (максимум) и диф 0,5U   мВ (номинал). 

Передаточная характеристика вых диф( )U U  этого компаратора 

приведена на рисунке 5.5. Напряжение смещения смU  — это на-

пряжение, которое необходимо подать на вход, чтобы выходное 
напряжение приняло среднее значение между высоким и низким 
уровнями, или примерно ИП 2U . 

 

диф 0,5мВU 

выхU
в

ИПU U 

вых кэ(нас) 0,1ВU U 

вх смU U

ИП0,5U 

 
Рис. 5.5. Передаточная характеристика компаратора 

 
Сопротивление нагрузки должно быть таким, чтобы при  

низком уровне выходного напряжения транзистор VT8 оставался  

в насыщении, т.е. 8 к(нас) ИП н100 мкА ,I U R     откуда условие, 

накладываемое на сопротивление нагрузки, принимает вид 

 н ИП 8 100 мкАR U    . Например, при 8 50   (минимум), 100 

(номинал) имеем  н ИП 8 100 мкАR U     = 1,0 кОм (максимум), 

500 Ом (номинал) при напряжении питания ИП 5,0U    В. 

Если нижнюю часть схемы компаратора подсоединить не к 
нулевому, а к отрицательному напряжению питания, то низкий 
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уровень выходного напряжения  сместится  вниз  на  величину 

ИПU  , то есть станет равным ИП кэ(нас) ИП .U U U    В результате 

низкий уровень выходного напряжения будет примерно равен 

ИП ,U   а высокий уровень — ИПU  . Если эти два напряжения одина-

ковы по модулю, то характеристика переключения будет симмет-
ричной, то есть высокий и низкий уровни выходного напряжения 
будут одинаково удалены от потенциала «земли». 
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6. àÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚Â ‡Ì‡ÎÓ„Ó‚˚Â 
ÔÂðÂÏÌÓÊËÚÂÎË 

 
 

6.1. ëÔÓÒÓ·˚ ÔÓÒÚðÓÂÌËfl ËÌÚÂ„ð‡Î¸Ì˚ı  
‡Ì‡ÎÓ„Ó‚˚ı ÛÒÚðÓÈÒÚ‚ ÛÏÌÓÊÂÌËfl 

 
Аналоговый перемножитель является активным устройством, 

выходное напряжение которого пропорционально произведению 
двух входных. С использованием обозначений, приведенных на 
рисунке 6.1, выполняемую им функцию можно записать 

 ,Z X YU KU U   (6.1) 

где K — масштабный коэффициент. 
 

X

Y
K

xU

yU zU вхYZ вхXZ

выхZ

x yKU UxU

yU zU

 
          а                                                          б 
Рисунок 6.1 — Аналоговый перемножитель:  
а — обозначение; б — эквивалентная схема 

 
От масштабного коэффициента зависит единичное напряже-

ние, при котором 1 1 1X Y ZU U U . 
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Идеальный перемножитель имеет бесконечные полные вход-
ные сопротивления, нулевое выходное сопротивление и частотно-
независимый масштабный коэффициент, который не зависит ни от 

XU , ни от YU . Его выходное напряжение равно нулю, когда хотя 

бы одно из входных напряжений равно нулю. Другими словами, 
напряжения смещения, дрейфа и шума равны нулю. 

Реальные перемножители являются только приближениями 
идеального устройства и имеют конечные напряжения смещения, 
дрейфа и шума. Для того чтобы вызываемые ими погрешности 
имели приемлемый уровень, единичные напряжения должны вы-
бираться довольно большими, обычно от 1 до 10 В. 

Из множества известных способов построения интегральных 
аналоговых устройств умножения наиболее пригодными являются 
следующие. 

Логарифмическое суммирование (рисунок 6.2,а). Реализация 
этого метода основана на использовании соотношения 

  exp log log .Z XY X Y     (6.2) 

Если ,x xX k U  y yY k U  и ,z zZ k U  то 

 exp log log .z x x y y zU k U k U k   

Амплитудно-импульсная и широтно-импульсная модуляция 
(рисунок 6.2,б). Этот метод базируется на том, что если 

,xX k A   yY k t   и  ,zZ k T  

где А — амплитуда импульса; t — его длительность; Т — площадь 
импульса, то  

 /z x yZ k k k XY ,  

поскольку 
T At .                                        (6.3) 

Управляемое распределение тока (рисунок 6.2,в). Суть этого 
метода заключается в том, что выходной дифференциальный ток 
управляемого линейного делителя тока пропорционален произве-
дению токов 1I  и 2I . Из рисунка 6.2,в следует, что выходные токи 

и их разность соответственно можно записать: 
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  1 0I xI ,   2 01I x I  ,   1 2 02 1I I x I   .  (6.4) 

Если 

  2 1xX k x  ,   0yY k I ,  (6.5) 

то 

  1 2 ,z z zZ k I I k I       z x yZ k k k XY .  (6.6) 

 

1 0I xI  2 01I x I 

0I

x

t T At
A

xU

yU

zU

 
а                                           б                               в 

Рисунок 6.2 — Логарифмическое суммирование (а),  
амплитудно- и широтно-импульсная модуляция (б)  

и управляемое распределение тока (в) 
 
Основной недостаток первого метода заключается в том, что 

напряжения xU  и yU  должны быть положительными и не могут 

уменьшаться до нуля. Второй метод обеспечивает высокую точ-
ность, но непригоден для применения на высоких частотах вслед-
ствие ограничений, обусловленных невысокой скоростью пере-
ключения. Управляемые делители тока хорошо работают и на 
высоких частотах. 

 

6.2. ìÏÌÓÊÂÌËÂ ÔðË ÔÓÏÓ˘Ë ÛÔð‡‚ÎflÂÏ˚ı 
Ì‡ÔðflÊÂÌËÂÏ ‰ÂÎËÚÂÎÂÈ ÚÓÍ‡ 

 
Простейший способ реализации управляемого напряжением 

делителя тока заключается в использовании симметричного диффе-
ренциального каскада, коллекторные токи которого определяются 
выражениями (6.4). Пусть xU  обозначает напряжение вх1 вх2U U , 
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которое пропорционально параметру X, a yI  — ток 0I , который 

пропорционален параметру Y (рисунок 6.3). 
 

вх1 вх2 xU U U 

вых1 вых2 zU U U 

кR кR

0 yI I

1 0 yI xI xI 

1 0I xI  2 01I x I 

0I

x

   2 01 1 yI x I x I   

ИПU 

ИПU 
 

Рисунок 6.3 — Управляемый напряжением делитель тока  
на основе симметричного дифференциального каскада 

 
Считая, что коэффициенты усиления по току велики, то есть 
1  , показанный на рисунке 6.3 параметр  x  можно записать 

 1 0,5 1 th ,
2

x

y Т

UI
x

I

  
      

  (6.7) 

откуда 

  1 22 1 th .
2

x

y Т

UI I
x

I

 
     

  (6.8) 

До тех пор пока xU  будет значительно меньше 2 ,Т  2 1
2

x

Т

U
x 


. 

Для дифференциальных составляющих выходного тока и на-
пряжения, которые пропорциональны параметру Z, можно запи-
сать следующие соотношения: 
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 1 2 2 ;z y x ТI I I I U      (6.9) 

  к к 2 .z z Т y xU R I R I U       (6.10) 

Из этих выражений видно, что параметр Z пропорционален 
XY. 

При использовании схемы, представленной на рисунке 6.3, 
необходимо найти компромисс между простотой и следующими 
ограничениями: 

а) поскольку ток 0 yI I  не может быть отрицательным, дан-

ная схема является двухквадрантным перемножителем; 
б) перемножитель является линейным по каналу yI , но нели-

нейным по каналу xU  вследствие нелинейности характеристики 

усилителя, поэтому xU  не должно превышать нескольких милли-

вольт; 

в) масштабный коэффициент кк

2 2
e

Т

q RR
K

kT
   


 зависит от 

абсолютной температуры Т. 
Первое ограничение можно устранить посредством примене-

ния четырехквадрантной схемы (рисунок 6.4), в которой применя-
ются три управляемых напряжением делителя тока. Используя 
обозначения на этом рисунке, получаем 

    1 2 0 0 01 1 1zI I I yxI y x I y x I          

   0 2 1 2 1 ,I x y     (6.11) 

1 2 0 th th ,
2 2

yx
z

Т Т

UU
I I I I

  
         

                       (6.12) 

 к к 0 th th .
2 2

yx
z z

Т Т

UU
U R I R I

  
          

  (6.13) 

Полагая, что xU  и yU  значительно меньше 2 T , благодаря че-

му гиперболическая функция может быть аппроксимирована ли-
нейной, получим 
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0
2

,
4

x y
z

Т

I U U
I 


  к 0

2
.

4

x y
z

Т

R I U U
U  


                (6.14) 

В этом выражении и xU , и yU  могут принимать как положи-

тельные, так и отрицательные значения. 
 

ИПU 

ИПU 

0I

xU

yU

zU

кRкR

0yxI

  01 y xI

1I 2I

0xI   01 x I
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   01 1y x I 

x

y y

 
Рисунок 6.4 — Четырехквадрантный перемножитель  

на основе дифференциального каскада 
 
Схема имеет два недостатка.  
Первый заключается в том, что масштабный коэффициент яв-

ляется квадратичной функцией температуры: 

2
к 0 к 0

2 2 2
.

4 4
e

Т

R I q R I
K

k T
   


 

Второй состоит в том, что гиперболическая функция, связы-
вающая токи и напряжения, обусловливает нелинейность характе-
ристики по обоим входным сигналам. Следует отметить, что при 
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работе в составе переключающего перемножителя, когда диффе-
ренциальные каскады используются в качестве ограничителей, их 
гиперболическая характеристика является, скорее, преимущест-
вом, чем недостатком. 

При малых значениях xU  и yU  нелинейность можно оценить 

с помощью второго члена разложения в ряд гиперболической 
функции. Переписывая выражение (6.13) с учетом этого члена, 
получим 

2 2
к 0

2 2
1 ,

4 12

x y
z x y

Т Т

U UR I
U U U

 
   
   

 

откуда можно найти относительную погрешность 

 
2 2

2
.

12

x y

Т

U U
h


 


  (6.15) 

Нелинейность является существенным ограничением в случае 
работы в режиме усиления сигналов постоянного тока. Например, 
пусть допустимая погрешность нелинейности будет равна 1 %. 

Тогда значение 2 2
x yU U  не должно превышать 9 мВ, т.е. напря-

жения, сравнимого с напряжениями смещения и дрейфа. 
 

6.3. ìÏÌÓÊÂÌËÂ ÔðË ÔÓÏÓ˘Ë  
ÛÔð‡‚ÎflÂÏ˚ı ÚÓÍÓÏ ‰ÂÎËÚÂÎÂÈ ÚÓÍ‡ 

 
Простейший способ реализации управляемого током делителя 

тока иллюстрируется на рисунке 6.5, где два токовых зеркала объ-
единены в симметричный дифференциальный каскад. Если тран-
зисторы VT1–VT4 имеют значительное усиление ( 1  ) и пренеб-
режимо малое объемное сопротивление, уравнения для контуров, 
содержащих переходы база-эмиттер, можно записать в виде 

 
 1 2 00

э.нас.1 э.нас.2 э.нас.4 э.нас.3

1
ln ln ln ln .y y

T T T T

I I y IyI

I I I I


     (6.16) 
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Обозначая  

 э.нас.1 э.нас.2

э.нас.3 э.нас.4

,
I I

I I
    (6.17) 

получим  1 2 2 11 .y yI I y y I I     
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0I
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Рисунок 6.5 — Управляемый током делитель тока  

на основе симметричного дифференциального каскада 
 
В результате выражение для параметра y, показанного на ри-

сунке 6.5, будет  2 1 2 ,y y yy I I I     откуда 

    1 2 1 22 1 .y y y yy I I I I         (6.18) 

Поскольку 1 2 бy yI I I    и  1 2 02 1I I y I   , можно пред-

ставить разностный выходной ток как 

  
    
    

1 2 б
1 2 0 0

1 2 б

1 1
2 1 .

1 1

y y

y y

I I I
I I y I I

I I I

     
   

     
  (6.19) 

Пусть XI , YI  и ZI  обозначают соответственно 0I , 1 2y yI I   

и 1 2I I , которые пропорциональны параметрам X ,Y  и Z .  
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Тогда 

 
   
   

б

б

1 1
.

1 1
Y

Z X
Y

I I
I I

I I

    
 

    
  (6.20) 

Если транзисторы VT1–VT4 имеют одинаковую геометрию, 
характер распределения примесей и температуру переходов, то 

1   и вышеприведенное выражение можно упростить: 

 б .Z X YI I I I    (6.21) 

Из выражения (6.21) видно, что характеристика линейна по 
отношению к обоим сигналам XI  и YI . Более того, масштабный ко-

эффициент б1 I  не зависит от окружающей температуры. По-

этому данная схема имеет преимущество по сравнению с простой 
управляемой напряжением схемой, показанной на рисунке 6.3.  
Ее единственный недостаток заключается в том, что она является 
двухквадрантной, так как ток 0XI I  не может быть отрицатель-

ным. 
Один из возможных способов устранения такого ограничения 

показан на рисунке 6.6, где два управляемых током делителя тока 
образуют четырехквадрантное устройство умножения.  

В этом случае  

   1 2 1 1 2 2 2 2 1 11 1x x x xI I y I y I y I y I         

    1 1 2 22 1 2 1 .x xy I y I      (6.22) 

Из уравнений для контуров, содержащих переходы база-
эмиттер транзисторов VT1–VT4 и VT1, VT2, VT5, VT6, имеем 

    
    

1 1 1 2 б
1 2 1

1 1 1 2 б

1 1
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y y
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y x

I I I
I I I

I I I

     
   

     
 

 
    
    

2 2 1 2 б
2

2 2 1 2 б

1 1
,

1 1

y y
x

y y

I I I
I

I I I

     


     
  (6.23) 

где  

 э.нас.1 э.нас.2 э.нас.1 э.нас.2
1 2

э.нас.3 э.нас.4 э.нас.5 э.нас.6

, .
I I I I

I I I I
      (6.24) 
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При выводе выражения (6.23) было принято допущение, что 
VT1–VT6 являются транзисторами с большими коэффициентами 
усиления и пренебрежимо малыми объемными сопротивлениями. 

 

2 2xy I1 1xy I

yI

 2 21 xy I1I 2I

1y 2y

1xI 2xI

бI

2xI1xI1yI 2yI

1I 2I

 
 а б 

Рисунок 6.6 — Четырехквадрантный перемножитель  
на основе  управляемых током дифференциальных каскадов 

 
Если они имеют одинаковую структуру и температуру пере-

ходов, то 1 2 1     и 

   1 2 1 2 1 2 б .x x y yI I I I I I I        (6.25) 

Подставляя 1 2 ,x x XI I I   1 2y y YI I I   и 1 2 ,ZI I I   полу-

чим  б .Z X YI I I I   

В этом случае направление протекания тока XI  может быть 

любым. 
 

6.4. ãËÌÂÈÌ˚Â ÔðÂÓ·ð‡ÁÓ‚‡ÚÂÎË  
Ì‡ÔðflÊÂÌËÂ — ÚÓÍ 

 
Перемножитель, представленный на рисунке 6.6, имеет один  

недостаток: необходимость управления от источника тока может 
вызвать трудности при его применении. Поэтому целесообразно 
каждый вход дополнить линейным преобразователем напряже- 
ние – ток. 
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Простейшей схемой, которую можно использовать для этой 
цели, является дифференциальный усилитель с последовательной 
обратной связью по току в эмиттерной цепи (рисунок 6.7,а). Для 
схемы преобразователя ,X XU I  приведенной на рисунке 6.7,а, 

справедливо записать 

  0
э 1 0

1

ln 1 2 ,X T x
x

I
U R I I

I

 
     

 
  (6.26) 

  0
э 2 0

2

ln 1 2 ,X T x
x

I
U R I I

I

 
     

 
  (6.27) 

где б г
э э э ;

1

r R
R R r

   
 

 1 2 0x xI I  . 

 

к1I к2I

0I

ИПU 

xU эR эR

гR

гR

0

xI

I

0x

T

U


02 x

T

U


0x

T

U



02 x

T

U




x

T

U
f
 
  

0
x

T
T

U
S



 
 а б 

Рисунок 6.7 — Линейный преобразователь напряжение – ток  
на основе дифференциального каскада с последовательной  

обратной связью по току в эмиттерных цепях: а – принципиальная  
схема; б – нормированные характеристики 

 
При выводе выражений (6.26) и (6.27) принято, что транзи-

сторы имеют большие коэффициенты усиления ( 1  ). Суммиро-
вание (6.26) и (6.27) дает 

 1
э 1 2

2

ln .x
X T x x

x

I
U R I I

I
     
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Вводя обозначение 1 2 ,x x XI I I   получим 

 0 э 0

0 0

1
ln .

1
XX X

T X T

I I R IU I

I I I


 

  
  (6.28) 

Применение аналогичного подхода к анализу преобразователя 

Y YU I  позволяет получить 

 0 э б

0 б

1
ln .

1
YY Y

T Y T

I I R IU I

I I I


 
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  (6.29) 

Несмотря на различие обозначений, выражения (6.28) и (6.29), 
по существу, описывают одинаковые характеристики, степень  

нелинейности которых определяется отношением э 0

T

R I


 (рису-

нок 6.7,б). Наиболее удобным способом оценки погрешности, 
обусловленной нелинейностью, является нахождение отклонения 

функции 
0

X X

T

I U
f

I

 
   

 от функции 0
0

X X
T

T

I U
S

I



, где первая 

функция описывает реальную характеристику в соответствии с 
выражением (6.28), а вторая является ее линейным приближением. 
Коэффициент  

 
 

0
0 0

э 0

1

2X T

X
T U

X T T

d I I
S

d U R I  
  

           (6.30) 

соответствует наклону реальной характеристики передачи в точке 
0.X TU    Исходя из этого, погрешность нелинейности нлh  мож-

но определить следующим образом: 

 нл 0 0
0

.X X X X
T T

T T T

U U U I
h S f S

I

 
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  (6.31) 

Из уравнения (6.31) получаем соотношение 

0 нл
0

,X X
T

T

I U
S h

I
 

  

подстановка которого в выражение (6.28) дает 
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  (6.32) 

Пусть 0XU  — максимальное входное напряжение, ограни- 

ченное линейным участком передаточной характеристики. Тогда 

0XU  — такое значение XU , при котором 0
0

1,X X
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I U
S
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
 откуда 
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  (6.33) 

Подставляя выражение (6.30) в (6.29) и нормируя входящее  
в него напряжение по отношению к 0XU , получим 
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  (6.34) 

На рисунке 6.8,а приведена зависимость нлh  от э 0 TR I   и 

0X XU U . Как видно, если сопротивление эR  достаточно велико, 

то погрешность нлh  может быть приемлемо малой в довольно ши-

роком диапазоне входных напряжений. Это позволяет упростить 
выражения (6.28) и (6.29): 
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  (6.35) 
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.
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T Y
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  

  
  (6.36) 

Схема, приведенная на рисунке 6.8,б, более удобна для прак-
тического применения, чем схема на рисунке 6.7,а, поскольку в 
ней обратная связь вводится при помощи одного резистора — XR  

или YR . Формальная подстановка 2XR  или 2YR  вместо эR  в 

выражения (6.26)–(6.36) позволяет использовать их для схемы, 
приведенной на рисунке 6.8,б. Таким образом,  
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 

  
  (6.37) 

где     э б г2 2 1 ;X XR R r r R        
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 

  
  (6.38) 

где     э б г2 2 1 .Y YR R r r R        
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Рисунок 6.8 — Зависимость нелинейности преобразования  
от глубины обратной связи и диапазона входного напряжения (а)  

и введение последовательной обратной связи по току  
при помощи одного резистора (б) 

 

6.5. ìÔð‡‚ÎflÂÏ˚Â Ì‡ÔðflÊÂÌËÂÏ  
˜ÂÚ˚ðÂıÍ‚‡‰ð‡ÌÚÌ˚Â ÔÂðÂÏÌÓÊËÚÂÎË 

 
Если управляемый током перемножитель (см. рисунок 6.6,б) 

дополнить со стороны входов преобразователями и источниками 
тока (см. рисунок 6.8,б), то можно получить управляемый напря-
жением перемножитель, представленный на рисунке 6.9. 

Дифференциальную составляющую выходного тока такого 
устройства можно определить, используя выражение (6.25) или 
(6.37) и (6.38): 
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    1 2 1 2 1 2 б 0 0 б ,Z x x y y X YI I I I I I I I I I I I I        

или 

  0 0 б2 2 4 4Z X Y T X T YI I U U R I R I             

  б4 .X Y X YU U I R R    (6.39) 

Схема, приведенная на рисунке 6.9, используется для по-
строения большинства известных моделей аналоговых перемно-
жителей. 
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Рисунок 6.9 — Полная схема четырехквадрантного  

перемножителя, управляемого напряжением:  
I – управляемый током четырехквадрантный перемножитель;  

II – входные преобразователи 
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Поскольку выходным сигналом является дифференциальная 
составляющая тока, а не напряжение относительно «земли», для 
этого устройства требуется дополнительный преобразователь, ко-
торый можно встроить в интегральную схему или присоединить 
как дополнительный внешний модуль. 

Наиболее распространенная схема выходного преобразовате-
ля приведена на рисунке 6.10,а. Токи 1I  и 2I  протекают через 

идентичные резисторы нагрузки, вызывая падение напряжения 

    1 2 к к к б4 .Z Z X Y X YU I I R I R R U U I R R        (6.40) 

Эта дифференциальная составляющая напряжения преобразу-
ется в несимметричное напряжение при помощи дифференциаль-
ного усилителя. В случае больших напряжений постоянного тока 
выходное напряжение перемножителя может быть положитель-
ным, превышающим допустимую синфазную составляющую 
входного напряжения ОУ. Следовательно, необходим соответст-
вующий делитель напряжения. Простейший способ заключается  
в том, чтобы использовать дифференциальный усилитель с не-
сколькими входами (рисунок 6.10,б).  
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Рисунок 6.10 — Выходной преобразователь  
на основе дифференциального усилителя (а)  

и его эквивалентная схема (б) 
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Сопротивления резисторов в данной схеме должны удовле-
творять условию  

    г см г4 3 2 12 11 .R R R R R R R R    

Тогда дифференциальная составляющая входного напряжения 
будет усиливаться с коэффициентом усиления  

    .ос г к2 11 2 11 ,u Z ZK U U R R R R R R         (6.41)      

где гR  —  выходное сопротивление перемножителя. 

Практически г к .R R  Выходное сопротивление схемы, пред-

ставленной на рисунке 6.10,а, можно определить из соотношения 

к .ос 0 к .ос
0 б

2 2

4 4
X Y

Z Z u u
T X T Y

U U
U I R K I R K

R I R I
   

    
 

  к
.ос

б

4
,X Y

u
X Y

R U U
K

I R R
  (6.42) 

в котором масштабный коэффициент 

 к
.ос

б

4
.u

X Y

R
K K

I R R
   (6.43) 

Из проведенного анализа следует, что синфазная составляю-
щая напряжения на входе ОУ в  к4 3 4R R R R   раз меньше, чем 

на выходе перемножителя. Вспомогательное напряжение кU  

предназначено для установки нуля усилителя. При расчете кор-
ректирующих цепей и частотно-зависимой погрешности усилите-
ля необходимо обращать особое внимание на дополнительное 
влияние резистора R12, который предназначен для уменьшения 
коэффициента обратной связи  .  

На рисунке 6.11 показан другой способ пропорционального  
преобразования дифференциальной составляющей тока в напря-
жение. Транзисторы VT1, VT2 и VT3, VT4 используются как  
токовые зеркала, а транзисторы VT5 и VT6 образуют фазосумми-
рующую цепь. Резистор нагрузки нR  подключен к общей точке 

коллекторов VT4 и VT6. Падение напряжения, возникающее при 
протекании тока 1 2ZI I I   в нагрузке, определяется н.Z ZU I R   
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Таким образом, для полной схемы, представленной на рисун-
ке 6.11,б, можно записать 

 н
0 н

0 б б

2 2 4
,

4 4
X Y X Y

Z
T X T Y X Y

U U R U U
U I R

R I R I I R R
 

    
  (6.44) 

 н

б

4
.

X Y

R
K

I R R
   (6.45) 

На практике дифференциальные входы обычно управляются 
от несимметричных источников. Поэтому один из входов каждого 
дифференциального усилителя должен заземляться. Работа по ка-
ждому входу перемножителя в инвертирующем или неинверти-
рующем режиме определяется знаками двух величин: коэффици-
ента передачи перемножителя по отношению к незаземленному 
входу и сопротивления прямой передачи выходного преобразова-
теля. Инвертирующие и неинвертирующие перемножители обо-
значаются, как показано на рисунке 6.12. 
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Рисунок 6.11 — Выходной преобразователь  
на основе фазосуммирующей цепи 
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Рисунок 6.12 — Условные обозначения инвертирующего (а)  
и неинвертирующего (б) перемножителей 
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6.6. è‡ð‡ÏÂÚð˚ ÔÂðÂÏÌÓÊËÚÂÎÂÈ 
 
В технических характеристиках перемножителей использует-

ся большое число параметров. Часть из них относится к диффе-
ренциальным усилителям, которые входят в состав перемножите-
лей. Для описания свойств перемножителей наибольшее значение 
имеют следующие параметры. 

Погрешность нелинейности , .X Yh h  Это параметр, опреде-

ляющий максимальное абсолютное отклонение поверхности  
погрешностей, который характеризует остаточную погрешность 
перемножителя после настройки. В связи с тем что точность в ка-
налах X и Y различна и погрешность увеличивается по мере уда-
ления от начала координат, в технических характеристиках при-
водятся два различных параметра, описывающие погрешность 
вдоль линии 1X XU U  и 1Y YU U  поверхности погрешностей  

и выраженные в процентах от выходного напряжения (рису-
нок 6.13).  
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Рисунок 6.13 — Определение и измерение погрешности,  

обусловленной нелинейностью 
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Математически это выражается как 
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  (6.46) 

Обычно 1 1 10X YU U   В. 

Просачивание сигнала через закрытый канал пр пр,X YU U .  

На выходе идеального перемножителя напряжение отсутствует, 
если хотя бы одно из входных напряжений равно нулю. Незави-
симо от того, насколько тщательно изготовлен и настроен пере-
множитель, на его выходе при таких условиях всегда имеется  
небольшой остаточный сигнал. Этот сигнал просачивания опреде-
ляется погрешностями, которые соответствуют осям X и Y. 

В связи с этим в технических характеристиках приводятся два 
параметра, один из которых соответствует заземленному входу  X, 
а другой — заземленному входу Y. При этом на незаземленный 
вход подается испытательное синусоидальное напряжение низкой 
частоты с амплитудой 1XU  или 1YU  (рисунок 6.14).  
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Рисунок 6.14 — Определение и измерение  

сквозного просачивания сигнала 
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Напряжение просачивания определяется как размах перемен-
ного напряжения на выходе при указанных условиях, что матема-
тически записывается как 

пр max minX Z ZU U U    при 1 sinX XU U t  ,  0;YU   

пр max minY Z ZU U U    при 0XU  , 1 sinY YU U t  . 

(6.47) 

Погрешность квадрирования квh . Если оба входа включены 

параллельно, то есть X YU U , то перемножитель работает в ре-

жиме квадратора. Погрешность квадрирования представляет со-
бой погрешность характеристики преобразования в режиме возве-
дения сигнала в квадрат и определяется как максимальное 
абсолютное отклонение поверхности погрешностей вдоль диаго-
нали, соединяющей точки 1X Y XU U U   и 1X Y XU U U   . Она 

выражается в процентах от выходного напряжения 2
1 1Z XU KU : 

 

2

max
кв

1

100
.

Z X

Z

U U
h

U


   (6.48) 

При соответствующей настройке эта «диагональная» погреш-
ность может быть значительно меньше, чем погрешности, имею-
щиеся на других участках рабочей области.  

Масштабный коэффициент K определяется как коэффици- 
ент пропорциональности, связывающий выходное напряжение с 
произведением входных напряжений: 

 1

1 1

.Z

X Y

U
K

U U
   (6.49) 

Его незначительная зависимость от температуры и напряже-
ния питания характеризуется следующими параметрами: 
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K K
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K K
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Полоса пропускания 0f  или 1%f . В технических характеристи-

ках приводятся предельные частоты 0f  или 1%f , характеризующие 

полосы пропускания по каналам X и Y соответственно. Первая  
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из них равна частоте, при которой погрешность по амплитуде дос-
тигает 3 дБ, а вторая — это частота, на которой дополнительная 
погрешность равна 1 %. Для перемножителей, содержащих встро-
енный выходной преобразователь, обычно приводится также час-
тота полной мощности п.мf .  

Векторная погрешность, фазовекторная погрешность вектh .  

Фазовый сдвиг в перемножителях может вызвать значительные 
погрешности. Поэтому в технических характеристиках приводит-
ся значение частоты, на которой векторная погрешность, опреде-
ляемая как 

 
   вект

2 sin 2
100 200sin 2 100 ,X Y

X Y

U U
h

U U


       (6.50) 

равна 1 %. 
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á‡ÍÎ˛˜ÂÌËÂ 
 

 
История развития микросхемотехники сопровождается по- 

стоянным поиском физических и технологических принципов  
создания альтернативной элементной базы. К настоящему време-
ни достигнуты значительные успехи в области функциональной 
электроники, одноэлектроники, оптоэлектроники, фотоники, кван- 
товой электроники, биоэлектроники и других областях. В то же 
время ни по одному из перечисленных направлений не создана 
технологическая база, обеспечивающая экономически конкурент-
ное производство высоконадежной элементной базы.  

Полупроводниковая электроника и полупроводниковые тех-
нологии сейчас настолько развиты, в них ежегодно делаются  
такие капиталовложения, что производительность микросхем ка-
ждые два года удваивается, поэтому всякие попытки конкуренции 
с кремниевой индустрией, по мнению специалистов, обречены на 
провал. Вот почему даже такие новые области, как фотоника и 
спинтроника, отказавшись от использования электрического заря-
да в качестве носителя информации, тем не менее не отказывают-
ся от полупроводников как материальной основы или, по крайней 
мере, стараются сделать свои устройства совместимыми с тради-
ционными полупроводниковыми изделиями интегральной микро-
электроники.   

Расширение функциональных возможностей интегральных 
микроэлектронных изделий в настоящее время обеспечивается 
новой тенденцией интегральной микроэлектроники, которая за-
ключается в объединении нескольких функционально различных 
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интегральных схем на одном кристалле (системы-на-кристалле,  
system-on-chip, SoC). Другой вариант интеграции сводится к объе-
динению нескольких различных кристаллов интегральных схем 
в одном корпусе (системы-в-корпусе, system-in-package, SiP), что 
позволяет с помощью одного устройства микроэлектроники ре-
шать целый комплекс задач.  

Перспективы развития микросхемотехники связаны с микро-
системами и нанотехникой — индустрией молекулярной и атом-
ной сборки. 
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