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Dit deel is in hoofdzaak gewijd aan de behandeling van elektronische basisschakelingen. 
Zowel schakelingen waarin de actieve componenten bij benadering lineair werken, als die 
waarin gebruik wordt gemaakt van hun niet-lineaire eigenschappen, komen aan de orde. 
Schakelingen waarin de actieve elementen als elektronische schakelaar fungeren, worden 
in dit deel niet behandeld; hiervoor wordt verwezen naar deel IV.

Daarnaast wordt de behandeling van de werking en constructie van elektronische compo
nenten, die in deel I een voorname plaats innam, hier voortgezet. Met name wordt in dit 
deel aandacht geschonken aan de werking van de verschillende typen veldeffecttransistoren.

Wellicht ten overvloede zij er op gewezen dat voor een vruchtbare bestudering van dit deel, 
kennis van de in deel I behandelde stof onontbeerlijk is.

Op enkele plaatsen waar de tekst blijkens de ervaringen in didactisch opzicht tekortschoot, 
heb ik getracht de formulering te verbeteren. Daarnaast gaven recente ontwikkelingen in 
het vakgebied aanleiding tot enkele moderniseringen.

De volgorde der hoofdstukken is ongewijzigd gebleven. Aangezien de meeste hoofd
stukken een grote mate van zelfstandigheid vertonen, is de gebruiker niet gebonden aan de 
volgorde. Zelf geef ik er thans de voorkeur aan bij de behandeling van de stof van dit deel 
te beginnen met hoofdstuk 8.





1.1.INLEIDING
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1. INWENDIGE IMPEDANTIES VAN VERSTERKER- 
SCHAKELINGEN

is de belastingimpedantie
Zg is de inwendige impedantie van de bron

Fig. 1.1. Algemene voorstelling van een lineaire tweepoort (vierpool).

C 
+

In de hoofdstukken 4 en 9 van deel I (Technica 35) is een begin gemaakt met de analyse van 
lineaire versterkerschakelingen. Voor de beschrijving van het gedrag van de versterker 
hebben we deze beschouwd als een lineaire tweepoort (vierpool). Om de versterking te 
karakteriseren hebben we twee grootheden ingevoerd, t.w. de spanningsversterking 
Av = Uo/l_Jj en de stroomversterking A^= — Io/Ij (fig. 1.1). Als de stromen en spanningen als 
complexe grootheden gegeven zijn, zijn deze versterkingsgrootheden eveneens complex.

de uitgangsimpedantie Zo = bij afwezigheid van ingangssignaal.
*o

Daarnaast hebben we nog ingevoerd de begrippen
aan de belastingimpedantie afgegeven vermogen Po 

Vermogensversterking Ao = ------ -—---------- ------------------------- - ------------------aan de ingang afgegeven vermogen rt 

aan de belasting afgegeven vermogen
vermogen dat de signaalbron maximaal kan afgeven

Voor de bestudering van het gedrag van de versterkerschakeling in samenhang met zijn 
omgeving-de wijze waarop de versterkerschakeling de er aan voorafgaande en de er op 
volgende delen van de schakeling beïnvloedt-zijn van belang:

Uj 
I| ’

h A> •+
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(a) (b)

Fig. 1.2a. Ideale transformator; b. secundaire belasting gereduceerd op primaire zijde.

(Uo is nu de op de uitgang aangesloten spanning). De aan de versterker voorafgaande 
schakeling wordt belast met Z,; voor de op de versterker volgende schakeling gedraagt 
deze zich als een signaalbron waarvan de inwendige impedantieZo is.

Vermogensversterking is alleen mogelijk met behulp van actieve elementen. Een passieve 
vierpóol kan geen vermogensversterking geven, echter wel spannings- of stroomverster- 
king. Spanningsversterking kan men bijv, verkrijgen met behulp van een transformator die 
omhoog transformeert. Dan is echter At< 1. Evenzo verkrijgt men stroomversterking met 
een transformator die omlaag transformeert. Echter is dan Av< 1. Fig. 1.2a illustreert de 
situatie bij een ideale transformator. De transformator heet ideaal als k= {M2/LlL2}i= 1, 
terwijl Li en L2-»oo. Er geldt Av = uo/ut = n en /4j= —io/it= 1/n. In figuur 1.2b is de secun
daire belasting gereduceerd op de primaire zijde. De vermogensoverdracht van signaal
bron naar belasting is optimaal als RJn2 = R&(aanpassing). Men kan dus een transformator 
gebruiken om de belastingimpedantie aan te passen aan de inwendige weerstand van de 
signaalbron. Men moet daartoe n zo kiezen dat n = (RJR^.

Een niet-ideale transformator kan men zich steeds vervangen denken door een netwerk 
bestaande uit een ideale transformator waaraan een aantal passieve elementen (L, C, R) 
zijn toegevoegd.

M



1.2.REKENREGELS

1
ZiU, z.■>

UQ

I
Fig. 1.3. Ingangs- en uitgangsimpedantie van een tweepoort.
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Voor elke gegeven vierpool kan men door de maas- en knooppuntsvergelijkingen op te 
stellen de gedefinieerde grootheden berekenen, [zie voor voorbeelden hfdst. 9 van deel I 
(Technica 35)]. In vele gevallen is dit de beste methode.

Soms kan echter het rekenwerk vrij aanzienlijk worden, zodat het zin heeft na te gaan 
of de verschillende karakteristieke grootheden op eenvoudige wijze uit elkaar afgeleid 
kunnen worden.

De spanningsversterking van de eigenlijke tweepoort (fig. 1.3) is gedefinieerd als AV = UO/ 
Up In vele gevallen zal men de grootte van Uo willen kennen ten opzichte van de bronspan- 
ning Ug, derhalve Uo/Ug. Bij de analyse van een schakeling zal dus berekening van deze 
grootheid vrijwel steeds op het programma staan. Het blijkt nu mogelijk een eenvoudig 
verband aan te geven tussen Zj en Zo van de tweepoort en deze verhouding Uo/Ug.

De verhouding U0/Vg kan men berekenen op de gewone manier. De einduitkomst zal 
in het algemeen een functie zijn van alle in het netwerk voorkomende impedanties, waar
onder ook Zg en Z,. Deze functie kan steeds geschreven worden in de vorm T/N, waarin 
T en N rationale functies in Zg, Zj en de overige impedanties van het netwerk zijn. Nu 
geldt (fig. 1.3)

Ug
Zg + Zj

Is nu Zg= —Zb dan wordt Ij-*oo, dus Uj->oo. Dus ook U0-*oo, als voor de tweepoort 
geldt Uo/Uj^0.

T
Nu is Uo = — Ug; aangezien Ug eindig is, moet dus N = 0.

We concluderen dat Zj volgt uit de betrekking N = 0 als we in de uitdrukking voor N 
substitueren Zg= — Zb dus N(Zg= —Zj) = O (1.1)

13



Io= -

— oo, dus Uo-»oo. Nu is

C

F /o

Z,Uo
+
U'
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D
Fig. 1.4. Toepassing van het theorema van Thévenin op de tweepoort van lig. 1.3.

Zo

N.B. De vraag naar de wijze waarop men de voorwaarde Zg= — Zj eventueel praktisch 
zou kunnen realiseren behoeft hier niet gesteld te worden; het is ons hier slechts te doen om 
het afleiden van een algemene betrekking.

Bezien we nu het uitgangscircuit. Hier geldt

Uo= -IOZ.

Volgens het theorema van Thévenin kunnen we het netwerk tussen de klemmen C en D 
(de uitgangsklemmen) vervangen door een spanningsbron U' (welke evenredig is met Ug) 
in serie met de uitgangsimpedantie Zo (fig. 1.4). Nu geldt:

U'
Zo+Z,

Als Zo= — Zb wordt Io
T 

U-=NU«

Voor U0-*oo moet dus N-»0. Derhalve volgt Zo uit

N(Z,= -Zo) = 0 (1.2)
Met deze betrekkingen, die aangegeven zijn door J. W. Alexander (Tijdschrift ‘NERG’, 
29,1964, p. 45), is het in vele gevallen mogelijk snel de formules voor Z, en Zo te vinden als 
we de formule voor Uo/Ug kennen.

In sommige gevallen (vooral bij transistorversterkers), is het gemakkelijker of doelmati
ger te werken met de begrippen stroomversterking, ingangsadmittantie en uitgangsadmit- 
tantie (fig. 1.5).
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Fig. 1.5. Ingangs- en uitgangsadmittantie.
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(1.3)

Evenzo vinden we weer, nu m.b.v. het stroombronschema voor de uitgangszijde (fig. 1.6)

15

4

D
Fig. 1.6. Stroombronschema voor de uitgangszijde van de tweepoort.

Uo=-I7(Yl + Yo).

Als Y]= — Yo wordt Uo—► —co, dus lo-»oo.
T'

Nu is Io = — IB’ dus volgt Yo uit

Uo

Zij -Io/Ig=T7N' en Yi=l/Zi, Yo=l/Zo
Er geldt nu

U( =!,/(¥,+¥,).

Als Yj= — Yg, dan Uj-^oo. Voor een netwerk met eindige overdracht moet dan gelden

Xi 
N' s
—----- * co, dus N' = O

■ i

Derhalve volgt Ys uit de betrekking

N'(Y,= -Y,)=0



(1-4)

(1.5)

1.3.TOEPASSINGEN

(1.10)(Ib+Ic)Rc-IbRb, dus Ib

(111)
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(1.7)

(1.8)

(1.9)

i„z8-icr.
Zg + Re 4- Rb

Uit (1.9) volgt

Ic(Z14-K; + Re)=Ib(ae^-^c) 
waarna substitutie van (1.10) in (111) geeft

(l,-Io)Zg

Als eenvoudige illustratie van het gebruik der gevonden rekenregels berekenen we Zj en Zo 
voor een transistor in CE-schakeling. waarbij de transistor is gegeven door zijn equiva
lente T-schema (fig. 1.7).
We berekenen eerst — Ic/Ig. We hebben:

IS = I '+Ib

rzg = (ib+ic)Re+ib*b
IcZ,+ (Ic-aeIb)K;+(Ib+Ic)Re = 0

(1.7) substitueren in (1.8) geeft

N'(Y,= -Yo) = 0
Verder is het mogelijk een directe betrekking aan te geven tussen Z, en Zo. Immers

li = Ut/(Zt+Zj) en Io= -U7(ZO+Z.)

Als Zg= — Z, moet Ij-»oo, maar omdat U' evenredig is met Ug moet ook Io-* — oo, dus als 
Zo gegeven is volgt Z, uit

Z, + Zo(Zg= -ZJ=0

Evenzo volgt, als Zj gegeven is, Zo uit

Z.+ZJZ^ -Zo) = 0 (1.6)

Met de betrekkingen (1.1) t/m (1.6) kan men. vooral in wat ingewikkelder gevallen, vaak het 
rekenwerk beperken. Het bezwaar van het werken met zulke formele betrekkingen is echter 
dat klakkeloze toepassing het inzicht in de samenhang tussen de opbouw van een schakeling 
en haar eigenschappen niet steunt. In eenvoudige gevallen vrage men zich steeds af of een 
directe beschouwing niet de voorkeur verdient. Men houde voor ogen dat de meest door
zichtige werkwijze om een impedantie tussen twee klemmen te berekenen is de vraag te 
stellen: welke stroom gaat er vloeien als ik een spanning tussen deze klemmen aansluit. 
Het quotiënt van beide grootheden is de impedantie.
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(1.14)Zj = Rc4-Rb4-Rc 1 +
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*'R'c \
Zi+R'J

Ter berekening van Zo stellen we in de noemer van (1.12) Z,= — Z, 
Dus (Zg4-Rc4-Rb)(-Zo+R;4-Re)-Re(Re-aeR0 = 0 of

____________ Zg(*e-aeKc)____________
(Zg 4- Re + Rb)(Z, + R; + R') - Re(Re - aeR’c)

c+

Zjc 
h

De ingangsimpedantie vinden we door in de noemer van (1.12) te zetten Yg = — Yi(of, wat 
hetzelfde is, Zg= — ZJ, dus

(- Z,+Re+Rb)(Z, 4- R;+RJ- Re(Re-aeR9=0, zodat

r c
Fig. 1.7. Transistor-versterkertrap met vervangingsschema.

(Re+Rb)(Z,-FR;4-Rt)-R<(Rt-«tR;)
‘ Z,4-R;4-Re

Steeds is Rc< R'c, waarmee (1.13) zich vereenvoudigt tot

('



Zo — R'c + Re — (1.15)R'+Rc
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Re(Re — aeR'c) = Z8 +Rb+otcR'
Z8 + Rc+Rb c e Zg+Re+Rb

We hadden ook Zo, nadat we Zj gevonden hadden, daaruit kunnen berekenen met de 
betrekking

Zg + Zj (Zj = — Zo) = o

Bij deze berekening zijn enkele opmerkingen op hun plaats. Allereerst merken we op dat 
hetzelfde resultaat in dit eenvoudige geval ook gemakkelijk gevonden kan worden zonder 
toepassing van onze rekenregel (ga dit na). Verder merken we op dat het in vele gevallen 
niet nodig is de berekening uit te voeren aan het volledige vervangingsschema. We weten 
immers dat R’c voor een goede transistor zeer hoog is, deze grootheid vertolkt immers de 
invloed van de terugwerking van de uitgang op de ingang t.g.v. het Early-effect. Is nu 

hetgeen in praktische versterkerschakelingen zeer vaak het geval zal zijn, dan 
kan Rc direct weggelaten worden in het vervangingsschema, waardoor het rekenwerk zich • 
sterk vereenvoudigt. Ook als men twijfelt aan de verwaarloosbaarheid van Rc doet men 
er toch goed aan eerst de eenvoudige berekening zonder Rc uit te voeren. Men verkrijgt 
dan een indruk van de grootte-orde der versterkingsgrootheden, waarna de volledige bere
kening inzicht geeft in de mate waarin de terugwerking deze grootheden beïnvloedt.

Men zou kunnen menen dat verwaarlozen van R'c bij de berekening der uitgangsimpedan- 
tie nooit geoorloofd kan zijn omdat dan Zo-»co, zoals men direct uit het vervangingsschema 
ziel; de transistor fungeert dan namelijk als ideale stroombron. Men dient echter te 
bedenken dat het in een praktisch geval altijd gaat om de uitgangsimpedantie van de 
gehele schakeling, inclusief Z,. Als Zo van de transistor groot is ten opzichte van Z, wordt 
de uitgangsimpedantie der complete versterkerschakeling geheel bepaald door Z,.

Tenslotte merken we nog op dat in gevallen waarin de terugwerking verwaarloosd 
mag worden het vaak praktischer is om uit te gaan van het ongemodificeerde (fysische) 
T-schema, daar de hierin voorkomende grootheden een zeer eenvoudige samenhang ver
tonen met het werkingsmechanisme van de transistor. Voor de CE-schakeling verkrijgt 
men dan het vervangingsschema van fig. 1.8.

Voor het schema van fig. 1.8 gelden de zeer eenvoudige betrekkingen

Zj = rb+aere; Zo-*co; A,= -ae; Av=-aeZj/Zj

Ons voorbeeld had betrekking op de schakeling met gemeenschappelijke emitter (CE). 
Berekeningen voor de schakeling met gemeenschappelijke basis (CB) en de schakeling met 
gemeenschappelijke collector (CC) verlopen geheel analoog. We volstaan hier met een 
overzicht van de formules die we dan vinden, uitgedrukt in de grootheden van het gemodi
ficeerde T-schema (tabel 1.1).



Rb + ac^c Rb + ae^cZ,

Rc

Av

Ai

CC

rb+ae(rc+Zi). ''e+'b/acZi ^b + ac^e

r< +0000

Av

Ai -a«ab
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Mc
Z, + Rc

/?c + gcZ|
Rc + Z|

-z,
Kc+ Rb/ac + ^bZ./Rc

~«<A
Rc + acZj

Kc + Z,
Rc + acZ,

Mc 
Kc + aeZ)

Z, 
re + rb/ae + Zi

a«

~Zi
''c + '-b/ae

Z, 
•‘c + rb/ae

Z,
^e + ^b/ttc + Zj

Ke+Z, 
Rc + acZ,

rb + Z8
«e

Ke+^.
ac

TABEL 1.1. Versterkingsgrootheden, uitgedrukt als functie van de T-parameters.
CB CE CC

TABEL 1.2. Benaderende uitdrukkingen voor de versterkingsgrootheden.
CB CE

Kc + Zg 

Kb+z;

Zo

Z,
Rc + Rb/ac + RbZ}/Rc

Zo
R Rc Kb + Zg
K- -r ---- -------- —

ae Rc + Zg
Zp+ Rc+ Kb/otc 

Zg + Kb

Bij de berekening is steeds aangenomen dat geldt Re<£ Rb<^Rc/ae en ae > 1.
Zoals reeds eerder werd opgemerkt is bij moderne transistoren de terugwerking gewoon

lijk zeer gering; Rc kan tientallen Mfi bedragen, terwijl de belastingweerstanden in weer- 
standgekoppelde transistorversterkers niet groot kunnen zijn. Men kan dan werken met 
het vervangingsschema van fig. 1.8 voor CE, dat van fig. 1.9 voor CB en dat van fig. 1.10 
voor CC. Dit leidt tot zeer overzichtelijke betrekkingen, zie tabel 1.2.
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Fig. 1.9. Eenvoudig CB-vervangingsschema.
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Bij T = 300° K en /E = 1 mA is ge« 40 mA V 1; rb hangt af van de constructie van de tran
sistor en bedraagt 50 A 200 O voor de meeste transistoren.

)----



1.4.EIGENSCHAPPEN VAN DE CB-, CE- en CC- CONFIGURATIES

1.5.TOEPASSING VAN DE VERSCHILLENDE CONFIGURATIES
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CB-schakeling; de ingangsimpedantie is zeer laag, meestal minder dan enkele tientallen Q; 
Zo is zeer hoog, bij goede transistoren vele MQ; de stroom versterking is ongeveer 1, de 
spanningsversterking kan hoog zijn. De fysische oorzaak van de lage ingangsimpedantie is 
duidelijk: de ingang is een in doorlaatrichting ingestelde diode. Bij 4 = 1 mA is re = 25 Q. Is 
ac = 100 en rb = 100 Q, dan is R, ~ 26 Q, in de praktijk iets meer omdat het emittergebied ook 
nog een geringe ohmse weerstand heeft (nooit meer dan enkele fi).

Een versterker bestaat gewoonlijk uit een aantal achter elkaar geschakelde trappen (casca
de). De ingang is aangesloten op een signaalbron (bijv, een microfoon, een fotocel, een tv- 
camera, een kabel). Aan de uitgang is een inrichting aangesloten die het signaal verwerkt of 
verder vervoert (bijv, een luidspreker, een kathodestraalbuis, een kabel).

Voor een goede overdracht van het signaal tussen de verschillende elementen van de 
keten dienen we zorg te dragen voor een behoorlijke onderlinge aanpassing. De criteria 
voor de optimalisering der aanpassing kunnen van uiteenlopende aard zijn o.a.: signaal- 
ruisverhouding, bandbreedte, vermogensafgifte, vermogensoverdracht. Bij het in cascade 
schakelen van versterkertrappen is de vermogensoverdracht dikwijls een belangrijk punt. 
Hiertoe is het wenselijk dat de ingangsweerstand van een |rap niet te veel verschilt van de 
uitgangsweerstand van de eraan voorafgaande. Men kan impedanties in principe aan elkaar 
aanpassen door middel van transformatoren. Bij laagfrequent-toepassingen is dit meestal 
onpraktisch: transformatoren zijn duur en volumineus, terwijl ze vele parasitaire effecten 
vertonen (verliezen, spreidingszelfinducties, wikkelcapaciteit); we aanvaarden in de meeste

CE-schakeling; Zj is bij normale belastingweerstand ongeveer ac maal zo groot als bij CB; 
Zo is bij normale belastingweerstand ongeveer ae maal zo laag als bij CB; A-, is ongeveer ae 
maal zo groot als bij CB; Av is, als R, < Rc/ae, hetgeen doorgaans het geval is, even groot als 
bij CB. De vermogensversterking is dus aanzienlijk groter dan bij CB.

CC-schakeling; deze schakeling wordt, in analogie met de corresponderende buisschake- 
ling, meestal emittervolger genoemd: de emitterspanning volgt de basisspanning. Zj is hoog, 
doch hangt sterk af van de belastingweerstand; bij normale waarden van Rl bereikt Zj 
gemakkelijk waarden van enkele honderden kQ; Zo is laag (bijv, enkele tientallen Q); As als 
bij CE; Av is steeds kleiner dan 1, doch bij waarden van Rj >Rc + Rb/ae praktisch = 1. Ten 
aanzien van de uitgangsimpedantie merken we nog op dat deze sterk afhangt van de 
bronimpedantie Zg. Bij het ontwerpen van emittervolgers dient men hiermede terdege 
rekening te houden.
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gevallen liever een zekere misaanpassing en voegen een extra versterkertrap toe. Voor 
versterkertrappen in cascade is de CE-schakeling dan meestal de beste keuze.Van de uit- 
gangstrap van een versterker wordt dikwijls verlangd dat deze een lage uitgangsimpedantie 
vertoont. In zulke gevallen bewijst de emittervolger goede diensten. Ook wanneer een zeer 
hoge ingangsimpedantie gevraagd wordt, komt deze configuratie in aanmerking. De CB- 
schakeling wordt betrekkelijk weinig gebruikt. Zij vindt toepassing waar een zeer hoge 
uitgangsimpedantie gevraagd wordt (stroombronschakelingen) en, wegens haar gunstige 
hf-eigenschappen, in ingangstrappen voor hoge frequenties.

Om enige indruk te verkrijgen van de grootte-ordes van impedanties van signaalbronnen 
en belastingen: piëzo-elektrische en capacitieve transducenten bezitten voor lage frequenties 
een hoge tot zeer hoge inwendige impedantie (tot vele MQ), inductieve transducenten bezit
ten lage impedanties. Voorbeelden van hoogohmige opnemers: piëzo-elektrische micro
foons, condensatormicrofoons, vacuümfotocellen, camerabuizen. Een voorbeeld van een 
laagohmige opnemer is de elektrodynamische microfoon. Als veel voorkomend geval van 
een hoogohmige belasting kan de elektronenstraalbuis worden genoemd (rooster van een 
buis!). Laagohmige belastingen komen veelvuldig voor, bijv, elektrodynamische luidspre
kers (3 tot 800 Q), servomotoren, relais. Kabels zijn steeds laagohmig, de impedantie hangt 
af van de constructie; de veel gebruikte coaxiale kabels bezitten karakteristieke impedanties 
tussen 50 en ca. 150Q. Dubbeldraadslijnen hebben gewoonlijk impedanties van 200 a 600Q.

Een versterker moet een sinusvormig signaal met een amplitude van 1 V leveren aan een kabel 
waarvan de karakteristieke impedantie 50 Q bedraagt. De versterker is opgebouwd uil CE-trappen 
waarvan de laatste een colleclorweerstand heeft van 1 kQ. Gevraagd wordt een emittervolger te 
ontwerpen die de aanpassing aan de kabel lot stand brengt (Ro = 50Q). Van de te gebruiken Si- 
transislor is gegeven rb = 50Q, ac = ae = 200. De maximaal toegelaten waarde van IE bedraagt 
4.mux = 50 mA.

Voor de uitgangsimpedantie van de emittervolger geldt: R0 = rc + (Rg + rb)/ac. Met Rf=l kQ, 
rb = 50 Q, ae = 200 en re = kT/qlE (kT/q = 25 mV) wordt Ro = 50 Q als rc%45 Q, dus /ExO,55 mA. 
Om oversturing van de transistor te voorkomen moet de waarde van de inslclstroom te allen tijde 
groter zijn dan de amplitude van de signaalstroom.Steilen we de maximaal toelaatbare waarde van 
de signaalstroom op 0,50 mA, dan wordt de amplitude van de door de emittervolger afgegeven 
signaalspanning ü0 = /eR,. Met R( = 50 D wordt dit ü0 = 25 mV. In verband met de eis dal ü0= 1 V 
moet kunnen bedragen is deze eenvoudige oplossing dus niet bruikbaar. Om ü0 = 1 V te verkrijgen 
moet blijkbaar Zo = 20 mA, dus IE > 20 mA. Kiezen we IE = 22 mA (ruim beneden / Emax) dan is re«1,1 
Q. We kunnen nu Ro = 50 Q maken door in serie met de emitter (dus in serie met re) een weerstand 
Rce = R0 — rt— (R& + rb)/ae op te nemen, dus Ree« 44 Q. We moeten nu nog zorgen voor een weg voor 
de instelstroom. Daartoe plaatsen we een tweede weerstand R'ee parallel aan de (capacitief ge
koppelde) belasting (zie fig. 1.11). Een hoge waarde van deze weerstand is gunstig in verband met de 
thermische stabiliteit van de schakeling, een te hoge waarde heeft het bezwaar dat de dissipatie in 
deze weerstand te hoog wordt. Verder dienen we te bedenken dat R'ee parallel staat aan de uitgangs-
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Fig. 1.12. Bepaling van de tijdconstante van het uitgangscircuit.

23

Fig. 1.11. Schakelschema van de emittervolger.
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impedantie. Kiezen we R'ee = 500 Q, dan moet de impedantie die we in Ree ‘zien’, niet 50 Q, doch 55 Q 
bedragen, zodat Rcc~49 Q dient te worden gekozen.

Nu is C/E = ZE(Rec + R'e)% 12 V. In de toppen van het signaal is dus me« 14 V, terwijl de spanning 
op de basis bedraagt uB« 14,6 V. Om te voorkomen dat de collectorovergang in doorlaatrichting 
komt, moet de voedingsspanning U0B minstens ca. 15 V bedragen.

Om het IDdB-punt van het uitgangscircuit te verkrijgen bij f = 10 Hz moet t1=(R04-Ri)C2 = 
dus C2 = 160 /zF (fig. 1.12). Is, zoals aangegeven in fig. 1.11, de signaalbron via een koppelcondensator

HF
C2
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1.7.COMBINAT1ESCHAKELINGEN
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Fig. 1.13. Opbouw van de monolithische laterale pnp-transistor.
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Kent men de eigenschappen van de drie grondschakelingen CE, CB en emittervolger, dan 
kan men daaruit de eigenschappen van combinatieschakelingen met twee transistoren na
tuurlijk eveneens bepalen. Sommige combinaties komen zo vaak voor dat het handig is ze 
als zelfstandige grondschakelingen te beschouwen. Enkele schakelingen in deze categorie 
verdienen in het bijzonder onze aandacht, omdat men ze dikwijls ontmoet in geïntegreerde 
versterkers in monolithische bouwwijze [zie hfst. 11 deel I (Technica 35)].

De voornaamste bouwsteen in monolithische schakelingen is de npn-transistor. Soms 
bestaat er echter ook behoefte aan pnp-transistoren. Men voert deze dan gewoonlijk uit 
als zgn. ‘laterale transistoren’. Figuur 1.13 schetst de opbouw van een laterale pnp-transistor 
in een op de gebruikelijke wijze gevormd n-eiland. Tegelijk met de basisdiffusie voor de 
npn-transistoren vormt men op de in de figuur aangegeven wijze p-gebieden, die als emitter
en collectorgebied van de pnp-transistor fungeren. Het basiscontact wordt aangebracht op 
een tegelijk met de emitterdiffusie van de npn-transistoren gevormd n 4- gebied. Ten gevolge 
van de relatief grote basisbreedte vertoont zo’n laterale pnp-transistor een lage waarde 
van ae. Een ander gevolg hiervan is dat de hoogfrequent eigenschappen slecht zijn (zie 
hoofdstuk 2). Om nu toch een goede pnp-transistor te verkrijgen combineert men een 
laterale pnp met een normale npn op de in fig. 1.14 aangegeven wijze. De combinatie 
gedraagt zich als een pnp-transistor met de aansluitingen b, e en c als aangegeven in fig. 1.14. 
De waarde van ae van de gehele combinatie bedraagt ae(lolaal) = aelac2, waarin de indices 
1 en 2 betrekking hebben op Ti en T2. Het lijkt onlogisch de emitter van T2 als collector 
van de combinatie op te vatten. Toch is dit juist: deze elektrode heeft een hoge uitgangs- 
impedantie. Is immers Ro de collectorzijdige uitgangsimpedantie van Tn dan zien we in 
de emitter van T2 een impedantie ~/?0/ae2. Tj voert een stroom die ae2 maal kleiner is

Cj aangesloten op de basis, dan zijn nog instelweerstanden R2 en R3 nodig. De grootte hiervan 
volgt op de bekende manier uit de vereiste waarde van de gelijkspanning op de basis (12,6 V). Is 
UBB = 18 V. dan kan men bijvoorbeeld kiezen ƒ?3 = 68 kQ en R2 = 18 kQ. De door Cj bepaalde tijd
constante kiezen we groot ten opzichte van de reeds eerder bepaalde tijdconstante, hetgeen ge- 
makkehjk mogelijk is daar de weerstand, waarmee Cx een tijdconstante vormt, ongeveer 9 kQ 
bedraagt, zodat het door Cj bepaalde 3 dB-punt reeds bij 1 Hz ligt als Cj ~20 ^F.
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Fig. 1.14. Combinatie van slechte pnp- en goede npn-transistor. die zich gedraagt als een goede 
pnp-transistor.

dan T2. Ook als T2 een aanzienlijk vermogen moet afgeven en daartoe een grote stroom 
voert, behoeft de laterale pnp-transistor slechts een geringe stroom te voeren.

Een combinatieschakeling die men dikwijls als ingangsschakeling in geïntegreerde ver
sterkers aantreft, is de combinatie emittervolger-CB, als aangegeven in fig. 1.15. T2 is weer 
een (laterale) pnp-transistor. De emitter van Tj is belast met Rx van T2. Beide transistoren 
voeren dezelfde stroom en hebben dus ook dezelfde waarde van re. Voor Tx geldt dus
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Fig. 1.15. Combinatie van emittervolger en CB-schakeling.



1.8. MATRIX PARAM ETERS

1.9.VERSTERKERSCHAKELINGEN MET ELEKTRONENBUIZEN

Ook elektronenbuizen kunnen in drie configuraties gebruikt worden. Men onderscheidt 
resp. de schakeling met gemeenschappelijke kathode, met gemeenschappelijk rooster en 
met gemeenschappelijke anode (vaak minder juist genoemd: geaarde kathode, geaard 
rooster, geaarde anode). De eigenschappen van deze schakelingen vertonen veel overeen
komst met de analoge transistorschakelingen. Er is echter één essentieel verschil: de ingang 
van een transistor is een in doorlaatrichting geschakelde diode, de ingang van een vacuüm- 
buis is een in sperrichting geschakelde diode. De ingangsimpedantie van een op het rooster 
gestuurde buis is dus principieel veel hoger dan die van een op de basis gestuurde transistor. 
De werking van de elektronenbuis berust op de sturing van een stroom door middel van 
een elektrisch veld. Componenten die op deze wijze werken, noemt men veldefiectelementen.
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rbi+2otcire + aeirb2/ac2- De ingangsimpedantie van de combinatie is dus ongeveer 
tweemaal zo hoog als wanneer Tj als CE geschakeld wordt. De uitgangsimpedantie van T2 
is zeer hoog, daar T2 in CB-schakeling werkt. In geïntegreerde versterkers streeft men vaak 
naar schakelingen met zeer hoge uitgangsimpedanlie.tEen voordeel van de schakeling is 
nog dat de slechte hf-eigenschappen van T2 weinig invloed hebben op het hf-gedrag van 
de combinatie. Dit is te danken aan het feit dat, dank zij de lage ingangsimpedantie van een 
CB-schakeling de bandbreedte hiervan groter is dan van een CE-schakeling met dezelfde 
transistor. De sturing van de CB-schakeling uit een emittervolger vermijdt het anders 
optredende versterkingsverlies ten gevolge van de lage waarde van Rt van de CB-schakeling.

In het voorgaande hebben we de transistor beschreven met behulp van de grootheden van 
het equivalente T-schema. We kunnen de transistor natuurlijk ook beschrijven met behulp 
van een stel matrixparameters [zie hfdst. 9 deel I (Technica 35)]. We kunnen dan op geheel 
analoge wijze uit de spannings- of stroomoverdracht de ingangs- en uitgangsimpedantie 
bepalen.

Wanneer men berekeningen uitvoert aan schakelingen met behulp van zulke parameters 
of deze ten grondslag legt aan ontwerpbeschouwingen, moet men er terdege rekening mee 
houden dat deze grootheden geen constanten zijn, doch afhangen van instelstromen en 
-spanningen. Fabrikanten van transistoren geven vaak h- of ^-parameters op, zodat het voor 
dc hand ligt uit te gaan van deze gegeven grootheden wanneer men een schakeling moet 
ontwerpen. Men kan ook vaak met vrucht een tussenweg bewandelen. Om tot een ver
standige opzet en indeling van de schakeling te komen gebruiken we de overzichtelijke 
grootheden van een fysisch vervangingsschema waarna we tot een numeriek ontwerp ko
men op grond van de gemakkelijk beschikbare h- of y-parameters.
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Het is tegenwoordig ook mogelijk het veldeffect in de vaste stof te realiseren. Zulke half
geleidercomponenten, waarvan de eigenschappen en de vervangingsschema’s overeen
komen met die van vacuümbuizen, noemt men veldeffecttransistoren. Een uitvoerige 
behandeling volgt in hoofdstuk 8.

1.9.1. Gemeenschappelijke kathode
Dit is de conventionele versterkerschakeling (fig. 1.16). Het wisselstroomgedrag van de 
buis kan worden beschreven met behulp van twee grootheden, de steilheid sg en de inwen
dige weerstand rB.

Fig. 1.17 toont het vervangingsschema. De ingangsweerstand van de buis zelf is oneindig 
hoog. De ingangsimpedantie van de schakeling is dus gelijk aan de roosterlekweerstand R t 
(bij normale buizen mag Rj meestal niet > 1 MQ).

k
Fig. 1.17. Vervangingsschema van de schakeling van fig. 1.16.
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Meestal is|Zg|< R^dus

(119)Dus Ia = Z| + ra + Zg(l + /t)
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(1-16)
(1.17)

(1-18)

Fig. 1.18. Schakeling met gemeenschappelijk rooster.
Fig. 1.19. Vervangingsschema bij fig. 1.18.

/\4

1.9.2. Gemeenschappelijk rooster
Zie fig. 1.18, vervangingsschema fig. 1.19. We berekenen eerst weer Uo/U(

Ugk= -ug~i.zg
11 = sgUgk-Ia= —sgUg —Ia(sgZg+1)

I.(Z1+Zg)-I1r.+Ug=O

(1.17) in (1.18) geeft Ia(Z1-+-Zg) + sgraUg + ra(sgZg+ 1)1. + Ug=0
— Ug(l+sgra)  — Ug(l+;z)

Zj 4- Zg + ra + sgr aZg

u, s'

Zo volgt uit onze regel: ra — Zo = 0, dus Zo=ra. Bij een triode bedraagt ra enkele kQ tot 
enkele tientallen kfi, bij een pentode is ra in de orde van 100 kQ (eindpentode) tot enkele 
MQ (hw-pentode). De schakeling met gemeenschappelijke kathode is dus gekenmerkt 
door een zeer hoge ingangsweerstand en een hoge tot zeer hoge uitgangsweerstand. Het is 
duidelijk dat zulke trappen gemakkelijk in cascade kunnen worden geschakeld.

____ a

■•Mo

Ki raZ|
Zg + /?i ra + Z|

Ug 8ra + Z|



(1-20)

Z =

Zo=r. + ^Zg; Zj

Men kan zich afvragen of het ooit zin heeft deze schakeling toe te passen. Immers als een 
lage Zj gewenst is kan men dit ook met de schakeling met gemeenschappelijke kathode 
gemakkelijk bereiken door de roosterweerstand Rt voldoende klein te kiezen. Het voor
deel blijkt als we de buiscapaciteiten mede in de beschouwing betrekken. Bij een triode in 
de schakeling met gemeenschappelijke kathode heeft men vaak veel last van de capaciteit 
Cag tussen anode en rooster. Het uitgangssignaal werkt daardoor terug op de ingang, 
hetgeen bij hoge frequenties tot instabiliteiten aanleiding geeft. Bij de schakeling met 
gemeenschappelijk rooster is er vrijwel geen terugwerking tussen uitgangs- en ingangs- 
elektrode, het rooster werkt als afscherming tussen anode en kathode. In dit opzicht heeft 
de triode in gemeenschappelijke roosterschakcling dus de eigenschappen van een pentodc.
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sgZ|; Zo

Verder is Uo= — IaZb dus
Uo (i-i-rfz,
Ug Z| + ra + Zg(l + p.)

Uit onze rekenregel volgt: Zo= ra + + 1 )Zg
Zi+r,
/i+l

Steeds geldt /z > 1, zodat

Uo_ A^Zj _ _ Z, + ra
U, Z, + r. + MZg’ Z° r-+/iZ«’ Zi „

Voor praktische schakelingen zal in vele gevallen nog gelden

H|Zg| < ra en |Zj| < ra. In dit geval geldt

Uo _ _ _ _ _ 1
I t ~ ^gZ|, Zo — ra, Zj — .

Versterking en uitgangsimpedantie zijn dus ongeveer dezelfde als bij de schakeling met 
gemeenschappelijke kathode, de ingangsimpedantie is echter zeer laag. Dit gedrag is 
alleszins begrijpelijk. Ten aanzien van de versterking kan men hetzelfde gedrag verwachten 
bij sturing op de kathode als bij sturing op het rooster. Het verschil wordt veroorzaakt 
door twee effecten, nl.
a. Bij sturing op de kathode varieert ook de anodespanning ten opzichte van de kathode. 
Daardoor treedt de factor /i+ 1 in de formules op in plaats van de factor p.
b. Over Zg ontstaat ook nog een (tegenwerkend) sturend signaal omdat Zg doorlopen 
wordt door de signaalstroom. Als echter geldt /zZg< ra. is dit effect niet van belang.

Dal de ingangsimpedantie laag is valt eveneens gemakkelijk te begrijpen: de stuur- 
elektrode voert nu de volledige signaalstroom. Een spanning Ug geeft bij benadering een 
stroom sgUg, de ingangsimpedantie zal dus ongeveer l/sg bedragen.
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Fig. 1.20.Ingangstrap in schakeling met gemeen 
schappelijk rooster.
Rk dient voor de gelijkstroominstelling,
Ck is de ontkoppeling van Rk,
Cag staat parallel aan de capaciteit van de 
uitgangskring.

Dit is van belang bij versterkers voor zeer hoge frequenties (bijv. 100 tot 1000 MHz) voor 
zeer kleine signalen (bijv, ingangstrap van een tv-ontvanger). Een pentode geeft meer ruis 
dan een triode, zodat toepassing van een triode voordelen heeft. Veldeffecttransistoren ver
tonen als gevolg van hun opbouw meestal vrij grote waarden van de met de Cag overeen
komende terugwerkingscapaciteit. Ook hier kan derhalve deze schakeling soms met voor
deel toegepast worden in afgeslemde hf-trappen.
Fig. 1.20 toont een op deze wijze geschakelde ingangstrap.
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1.9.3. Schakeling mei gemeenschappelijke anode (kathodevolger)
Zie fig. 1.21. We berekenen (voor de afwisseling en omdat het hier eenvoudiger is) de ver
sterking. Zj en Zo op een iets andere manier.
Is | ZJ <$ |Zi|, dan is Uj ~ Ug. Verder bedenken we dat de inwendige weerstand r, in deze scha
keling parallel staat aan Z,. We kunnen de buis dus vervangen door een buis met oneindig 
hoge inwendige weerstand, mits we in plaats van Zj zetten Zp=raZj/(ra + Z|). Dan is

Ia=Ik = sgUgk = sg(Ug-IkZp),

dus

Ca8 
i i 

--------in--] 
\ 1 1
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Fig. 1.21. Kathodevolger.
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Evenals bij de emittervolger is de spanningsversterking dus < 1. Is sgZ, > 1. dan nadert de 
versterking tot 1. Volgens onze regel volgt Zouit 1 — sgZo(l + /z-1)=0, dus■
Z, kunnen we niet volgens onze regel berekenen want, doordat we de invloed van R, niet 
in rekening hebben gebracht komt Zg niet in de formule voor. Hiertoe zouden we dus de 
volledige formule moeten opschrijven. Een veel eenvoudiger methode is echter de volgende: 
de spanning tussen rooster en aarde is Ug. Was de kathode ook geaard, dan zou de stroom 
door R, 'zijn Ug/Rp Nu is de spanning over echter

5gU«ZP

1 + sgZp

Uo

Ïï

z.

z,

Uo = S8ZP

U, l+s,Zp
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De stroom door Rt is dus

Ki(l + sgZp)-

uB-uo = ug -u, 
'p

Ug =

De ingangsimpedantie is dus Kjl+SgZp). Als |Zp| >l/sg wordt de ingangsimpedantie 
zeer groot. Is bijv. Ri = l MQ en sgZp=20, dan wordt Zj = 21 MQ. De ingangscapaciteit 
Cgk, die parallel staat aan Rit wordt met dezelfde factor (1 + sg Zp) verkleind. De ingangs
capaciteit kan dus zeer laag worden. Dit is o.a. belangrijk voor meetkoppen van elektro
nische meetinstrumenten.

Met een kathodevolger kan men dus zeer hoge ingangsimpedanties bereiken, veel hoger 
dan met een emittervolger. Vooral bij versterkers voor meetdoeleinden is het vaak van 
belang zo’n bijzonder hoge ingangsimpedantie te hebben.

Tegenwoordig gebruikt men in gevallen waarin een zeer hoge ingangsimpedantie ge- 
gewenst wordt, veldeffecttransistoren. Hun ingangsimpedantie is nog hoger dan die van 
conventionele vacuümbuizen, waarin het rooster meestal nog een zeer geringe stroom 
trekt. Veldeffecttransistoren vertonen ingangsimpedanties van 1O10 Q en hoger. Ze moeten 
weliswaar in schakelingen ook voorzien worden van een lekweerstand, doch deze mag hier 
zeer hoog worden gekozen, desgewenst tientallen MQ. Het vervangingsschema komt over
een met dat van de vacuümbuis. Ook de numerieke waarden van sg en ra liggen bij prakti
sche veldeffecttransistoren in dezelfde orde van grootte als bij normale vacuümbuizen. 
Alle hier gegeven beschouwingen over schakelingen met buizen gelden algemeen voor veld- 
effectcomponenten.

Wil men in een geval waarin een zeer hoge ingangsimpedantie vereist is om praktische 
redenen geen vacuümbuis of een veldeffecttransistor gebruiken, dan kan men zijn toevlucht 
nemen tot het in cascade schakelen van twee emittervolgers (fig. 1.22 a). De ingangsimpe
dantie van de tweede transistor bedraagt ongeveer aeZr Deze impedantie fungeert als be- 
lastingimpedantie van de eerste trap, zodat de ingangsimpedantie hiervan ca. ae2Z, 
bedraagt. De schakeling wordt wel ‘Darlington pair’ genoemd. Hierbij moeten nog twee op
merkingen worden gemaakt. In de eerste plaats merken we op dat de instelling moeilijk
heden kan geven: de basisstroom van T2 is gelijk aan de emitterstroom van Tl. T2 staat 
dus ingesteld op een veel hogere stroom dan Tl. Wil men een excessief grote stroom in T2 
vermijden, dan moet men voor Tl een transistor kiezen die reeds bij zeer lage instelstroom 
een hoge waarde van ae vertoont. Met moderne siliciumtransistoren is dit inderdaad moge
lijk, er bestaan typen die bij een instelstroom van bijv. 10 pA reeds een hoge waarde van ae 
vertonen. De tweede opmerking is dat verwaarlozing van de invloed van rc nu is het alge
meen niet geoorloofd is. De ingangsimpedantie kan niet hoger worden dan rc. Ook hier 
brengen de moderne Si-transistoren uitkomst, want rc kan hier zeer hoog zijn. Bovendien 
kan rrien de schakeling zonodig nog modificeren om een nog hogere ingangsimpedantie te
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1.10. ONTWERPVOORBEELD

1

Gevraagd wordt een kathodevolger te ontwerpen die een signaal met een top-tot-top (tt)-waarde 
van 1 V moet afgeven aan een kabel die is afgesloten met zijn karakteristieke impedantie, welke 135 
Q bedraagt. De uitgangsimpedantie van de kathodevolger zelf is l/sr Willen we een kleinere uit- 
gangsimpedantie hebben dan de hiermee overeenkomende waarde, dan kunnen we een extra weer
stand parallel schakelen. Dit laatste gaat echter ten koste van de versterking. De gevraagde uit
gangsimpedantie van 135 Q is echter gemakkelijk te realiseren, daar de steilheid hiertoe moet bc-

33

t2

t2

verkrijgen (zgn. ‘bootstrapping’). Met dit type schakelingen kan men zonder veel moeite 
enkele MQ ingangsimpedantie bereiken. De spanningsversterking is echter kleiner dan 1.

I n het bijzonder in monolithische geïntegreerde versterkerschakelingen ontmoet men ook 
dikwijls de Darlington-configuratie in CE-uitvoering (fig. 1.22b). Omdat Ie2 = oc2^ei 
is ook re i ae2 re2- Is aei=a®2=az, dan geldt voor de ingang dus R,« ae (re j 4- ae re2)« 2a* rc2- 
De ingangsweerstand is dus aanzienlijk hoger dan die van T2, wanneer deze in CE-schake- 
ling wordt gebruikt. Verder is At& —a*, terwijl Aym —RJ2rc, derhalve de helft van de 
versterking die T2 in CE-schakeling geeft. Het voordeel van deze schakeling is dat zij een re
delijk hoge ingangsimpedantie combineert met een flinke spanningsversterking.

Gaat het er om een zeer lage uitgangsimpedantie te realiseren, dan is de emittervolger 
in het voordeel t.o.v. de kathodevolger. De steilheid van de meeste buizen is niet groter dan 
15 mA • V ~1. Bij transistoren is de steilheid [d.i. l/(re + rb/ae)] groter, namelijk bij /E= 1 mA 
reeds ca. 40 mA-V*.

(a)
Fig. 1.22. ‘Darlington pair’; (a) als emittervolger, (b) als CE-schakeling.
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Fig. 1.25. Vervangingsschema bij fig. 1.24.
Fig. 1.26. Vervangingsschema ter bepaling van de uitgangsimpedantie.

\/ I'
~ a = k

IO

Afgezien van het ‘Darlington pair’, hebben we ons in het voorgaande beperkt tot schake
lingen met één buis of transistor. De behandelde analysetechnieken zijn echter algemeen 
bruikbaar, ook als we te maken hebben met combinatieschakelingen. Er bestaan ver
scheidene van zulke schakelingen. Als belangrijk voorbeeld beschouwen we de veelvuldig 
toegepaste zgn. cascodeschakeling (fig. 1.24)- die beschouwd kan worden als een serie- 
schakeling van een trap met gemeenschappelijke kathode en een trap met gemeenschappe
lijk rooster. Men gebruikt meestal gelijke trioden (zgn. dubbeltrioden). De weerstanden 
R\ en R2 dienen om het rooster van de ‘bovenste’ buis in te stellen. De condensator C 
ontkoppelt deze weerstanden. Uit het vervangingsschema lezen we af (fig. 1.25):

dragen sg = Tj3, d.i. 7,4 mA V" ’. Een buis, die zo kan worden ingesteld dat de steilheid deze waarde 
heeft, is gemakkelijk te vinden.

Zij het instelpunt dat bij de gekozen buis de vereiste steilheid geeft gegeven door UGK = — 1,5 V, 
17AK=15O V, /K= 10 mA. Zij de beschikbare voedingsspanning 250 V. Dan moet (fig. 1.23)

250-150
/?ki "F ^k2 = ------] Q-----kQ = 10 kQ

Dc uitgangsimpedantie wordt gevormd door de parallelschakeling van l/sg en Rkl + Rk2. Aange
zien Kkj + J?k2 > l/sg kunnen we de invloed van Rkl +Rk2 op de uitgangsimpedantie verwaarlozen.

Om UCK = — 1,5 V te maken moet Kkl = kQ = 150 Q

K, kiezen we groot, bijv. R} = 1 MO. De spanningsversterking bedraagt nu sgZ|/(l +sgZ,) = j.Het 
benodigde stuursignaal bedraagt dus 2 V (tt).
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De uitgangsimpedantie is dus zeer hoog. Qua versterking en inwendige weerstand heeft de 
schakeling blijkbaar pentodekarakter. De capacitieve terugwerking via Cag is zeer gering, 
immers de versterking van de ‘onderste triode’ is ongeveer —1, tengevolge van de lage 
belastingweerstand van deze buis (% 1/sJ. Het Millereffect speelt dus een zeer geringe rol. 
Ook in dit opzicht vertoont de schakeling pentodekarakter. Qua ruiseigenschappen heeft 
de schakeling echter triodekarakter, daar de invloed van de verdeling van de kathode- 
stroom tussen schermrooster en anode op de ruis (zgn. ‘verdelingsruis’) ontbreekt.

Met transistoren kan men op analoge wijze een cascodeschakeling opbouwen. De voor
delen zijn hier echter minder sprekend. Goede transistoren vertonen een zeer geringe terug- 
werkingscapaciteit (zie hoofdstuk 2) en de uitgangsimpedantie van de conventionele CE- 
schakeling is voor vele toepassingen groot genoeg. In monolithische geïntegreerde ver- 
sterkerschakelingen streeft men dikwijls naar zeer hoge waarden van Ro. Om deze reden 
vindt de cascodeschakeling met transistoren hier wel toepassing. De uitgangsimpedantie 
komt dan overeen met die van de ‘bovenste’ transistor die in CB-schakeling werkt, dus 

terwijl de ingangsimpedantie overeenkomt met die van de ‘onderste’ transistor die 
in CE-schakeling werkt (ga dit na aan de hand van het vervangingsschema).

Met veldeffecttransistoren is de cascodeschakeling van groot belang. Deze vertonen van 
nature een tamelijk grote capacitieve terugwerking, terwijl ook de inwendige weerstand 
van de thans beschikbare typen vrij laag is (enkele tientallen kQ). Een zeer hoge waarde van 
de uitgangsimpedantie kan men dan verkrijgen door voor de ‘onderste’ transistor niet een 
veldeffecttype te kiezen, doch een normale. Dit is natuurlijk alleen aanvaardbaar als de rela
tief lage ingangsimpedantie van deze in CE-schakeling werkende transistor geen bezwaar 
vormt.

Uk* ra(ïa 5gUg), dus sgUg<kr — — sgUk-— — ;z(Ia —sgUg)

Derhalve I'= Ia+/ï(Ia-sgUg), zodat

1»^+ [Ia + /z(Ia- sgUg)]rB+ (Ia - sg Ug)ra = 0,
waaruit volgt

Mfr+l)Ug
Ki+r.(/x+2)

Voor elke normale schakeling zal gelden ra(^ + 2) zodat
-■Ri/zfc+ljUg___ K|/zUg

^a(^ + 2) ~ ra
Ter bepaling van de uitgangsimpedantie beschouwen we fïg. 1.26. Brengen we op de uit- 
gangsklemmen een spanning U aan, dan gaat er een stroom Ia vloeien. Nu is sgUg-k< = 
— sgUk- = — sgIara. De stroom Ia volgt dus uit

U = Ia (1 + sg ra) ra+Ia ra, zodat Ro=U/Ia = (2 + ^) ra



2. BUIZEN EN TRANSISTOREN BIJ HOGEFREQUENTIES

2.1.BUIZEN BIJ HOGE FREQUENTIES

I
=^cak

C^=r=

Fig. 2.1. Parasitaire capaciteiten bij vacuümbuis.
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De wijze waarop de buiscapaciteiten het gedrag van de buis als lineaire versterker beïn
vloeden is behandeld in hfdst. 4, deel I (Technica 35) (eindige bandbreedte en fasedraaiing 
bij hoge frequenties).

Bij de afleiding van het vervangingsschema van de buis is stilzwijgend aangenomen dat 
de looptijd van de elektronen in de ruimte tussen k en g klein is t.o.v. de periodeduur van 
het te versterken signaal. Voor buizen in conventionele constructie is deze aanname juist 
tot frequenties omstreeks 50 MHz. Bij hogere frequenties is hieraan echter gewoonlijk niet 
voldaan, de eenvoudige beschouwing faalt dan.

Wat gebeurt er als deze looptijd niet meer verwaarloosd mag worden? Beschouw één 
enkel elektron dat uit de kathode vertrekt. Een lading q ter plaatse .v(fig. 2.2) induceert in 
het rooster een lading Q = qx/d en in de kathode een lading q — Q. Is v de snelheid van het 
elektron, dan wordt in het rooster een stroom geïnduceerd:

Bij hoge frequenties kan het gedrag van de buis als lineaire versterker niet meer beschreven 
worden met alleen sg en ra. In hfdst. 3 deel I (Technica 35) hebben we reeds gezien dat daar
naast de buiscapaciteiten een rol gaan spelen (fig. 2.1). Bij een pentode is Cag zeer klein door 
de afschermende werking van schermrooster en remrooster (grootte-ordes: Cgk ~4 a 8 pF, 
Cak«3 pF, Cag bij pentode «0,005 pF, bij triode « 2 pF). Deze capaciteiten mogen tot bij 
zeer hoge frequenties worden opgevat als geconcentreerde capaciteiten; zij zijn inherent 
aan de constructie van de buis met zijn elektrodensysteem van eindige afmetingen. Cag en 
Cak hangen vrijwel niet af van de instelling van de buis; Cgk hangt wel van de instelling af, 
dit is een gevolg van de ruimtelading in de ruimte tussen kathode en rooster. Wanneer er 
stroom in de buis vloeit is Cgk ongeveer j maal zo groot als in afgeknepen toestand. Deze 
factor hangt samen met het feit dat de potentiaal een J-machts functie van de plaats is 
[hfdst. 2, deel I (Technica 35)].
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Vervolgens komt het elektron in de ruimte tussen g en a. De in het rooster geïnduceerde 
stroom keert nu van richting om (fig. 2.3b); t' is de looptijd in de ruimte tussen g en a. Op 
t = T + r' bereikt het elektron de anode. De gemiddelde waarde van de totaal geïnduceerde 
roosterslroom is nul. Als er meer elektronen zijn verandert de beschouwing niet principieel; 
we moeten dan de bijbehorende inductiestromen sommeren. In de roosterketen ontstaat 
dus geen gelijkstroom, echter wel hoogfrequente wisselstroompjes. Deze laatsten vertonen 
willekeurige (statistische) fluctuaties, m.a.w. ze leveren een bijdrage tot de zgn. ‘ruis’. Men 
spreekt van geïnduceerde roosterruis (induced grid noise).
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(a)
Fig. 2.3. Geïnduceerde roosterstroom.
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‘g~ dt ~ d

Wanneer er geen ruimtelading is en we nemen aan dat het roostervlak een equipotentiaal- 
vlak is en dat de roosterpotentiaal constant is, dan is de beweging van het elektron eenparig 
versneld, dus ïg heeft een driehoekige vorm (fig. 2.3a). r is de looptijd van hel elektron in de 
ruimte tussen kathode en rooster. Is er wel ruimtelading. dan heeft ïg=/(t) een iets ander 
verloop, de mathematische beschrijving is dan wat moeilijker.

Jó'’d, = ’
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grondgolf van ig

Fig. 2.4. Faseverschuiving tussen roosterspanning en roosterstroom.

Brengt men alleen de invloed van de zelfinductic Lk van de kathodeleiding in rekening, dan heeft 
men (fig. 2.5)

i 
i 
i
i 

i

(2.1)

(2-2)

U8 = *g/jwCgk + (Ig 4- Ik)j(i>Lk
Ik ~ sgUgk = sglg/jcoCgk

Uit (2.1) en (2.2) volgt

Nemen we nu aan dat het rooster een sinusvormige wisselspanning voert en dat dit 
signaal ten tijde t = tx een maximum vertoont (fig. 2.4). Het aantal elektronen dat op dit 
moment de kathode verlaat hangt direct samen met de grootte van deze spanning. Er ont
staat een geïnduceerde roosterstroom die juist nul is (omslaat van positief naar negatief) 
op het tijdstip tx + r.

Dit betekent dat de grondgolf van de geïnduceerde roosterstroom ook juist door nul 
gaat op het tijdstip fj + t. Is r klein ten opzichte van de periodeduur l//van het rooster- 
signaal, dan bestaat er een faseverschuiving van 90° tussen roosterspanning en rooster
stroom, m.a.w. de roosterstroom is zuiver capacitief, het reële deel van de ingangsimpedan- 
tie is oneindig. Dit is de situatie die we bij lage frequenties hebben. Is echter t niet meer te 
verwaarlozen t.o.v. \/f dan valt het nulpunt van niet meer samen met het maximum van het 
signaal (fig. 2.4). De faseverschuiving is niet precies 90°, doch 90° — 0, waarbij 0 = cot. De 
ingangsstroom is niet meer zuiver capacitief, m.a.w. de ingangsimpedantie heeft een reële 
component gekregen. Een nauwkeurige analyse leert dat het reële deel van de ingangsad- 
mittantie toeneemt met het kwadraat van de frequentie.

Voor de anodestroom geldt een analoge beschouwing. De anodestroom is dus bij hoge 
frequenties niet meer precies in fase met de roosterspanning, d.w.z. de steilheid wordt een 
complexe grootheid.

Een tweede verwaarlozing die we steeds stilzwijgend hebben.toegepast is dat de zelfinduc- 
ties en wederzijdse inducties van de inwendige toevoerleidingen naar de elektroden in de 
buis verwaarloosbaar klein gedacht zijn. Bij zeer hoge frequenties is dit niet meer toelaat
baar, met name de zelfinductie van de kathodeleiding blijkt dan een rol te spelen. Een 
nadere analyse leert dat ook hierdoor de ingangsimpedantie een reëel deel krijgt.
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2.2.TRANSISTOREN BIJ HOGE FREQUENTIES

Fig. 2.5. Invloed van de zelfinductie 
van de kathodeleiding.

2.2.1. Barrièrecapaciteiten
Bij de behandeling van de werking en het gedrag van transistoren hebben we ons tot nog toe 
beperkt tot beschouwingen waarbij de traagheid der zich afspelende processen geen rol 
speelde. We verkregen daardoor vervangingsschema’s welke uitsluitend reële grootheden 
bevatten. De verkregen resultaten zijn daarom slechts geldig voor lage frequenties. Evenals 
we bij elektronenbuizen bij hoge frequenties rekening moeten houden met de buiscapaci- 
teiten en met looptijdeffecten, zo moeten we ook bij transistoren rekening houden met over
eenkomstige verschijnselen.
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— Ug/Ig — l/ja)Cgk+jcoLk + sgLk/Cgk (2-3)

Zj bevat dus een reële component, die van belang wordt in het frequentiegebied waar niet meer geldt 
s,Lk< 1/co.

Beide genoemde effecten zijn er de oorzaak van dat de ingangsweerstand van een buis in . 
conventionele constructie bij zeer hoge frequenties lang niet meer oneindig is. In het vhf- 
gebied is de ingangsweerstand van een conventionele triode meestal in de grootte-orde van 
enkele kfl Het vervangingsschema van een buis bij hoge frequenties heeft dus dezelfde 
gedaante als dat van een transistor bij lagere frequenties’ Men kan het gedrag in schakelin
gen dan het gemakkelijkst beschrijven met behulp van (complexe) y-parameters.

De conventionele constructie is door dit alles bruikbaar voor buizen tot ca. 1000 MHz. 
Bij buizen voor nog hogere frequenties pas men afwijkende constructies toe (schijftriodes). 
Ook bestaan er buizen waarbij de versterkingseigenschappen juist berusten op de eindige 
looptijd van de elektronen. Tot deze groep behoren de zgn. inhaalbuizen (klystrons) en de 
lopende-golfbuizen. Op deze bijzondere uitvoeringen gaan we hier niet verder in.

t
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Fig. 2.6. Fysisch vervangingsschema voor lage frequenties.

2.2.2. Traagheid van het lading transport
Het optreden van deze capaciteiten is niet de enige oorzaak van het veranderende gedrag 
bij hoge frequenties. De belangrijkste rol wordt gespeeld door het ladingtransport in de 
basis. We weten reeds dat dit ladingtransport plaats vindt door middel van diffusie. Aan de 
emitterovergang worden ladingdragers geïnjecteerd in het ritme van het sturende signaal. 
Een nadere bestudering van het transportmechanisme leert dat dit kan worden beschreven 
met behulp van dezelfde differentiaalvergelijking als het transport van elektrische lading via 
een transmissielijn die opgebouwd kan worden gedacht uit infinitesimaal kleine RC- 
secties (fig. 2.7). In dit model vertolken r{ en C het diffusieproces, rd vertolkt het verlies aan 
ladingdragers tengevolge van recombinatie.

Men kan nu op grond van deze analogie een vervangingsschema opstellen waarin 
onder meer een transmissielijn van het beschouwde type voorkomt. Een complicatie vormt 
hierbij nog het feit dat ten gevolge van het Early-effect de basisbreedte niet constant is.
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Bij het opstellen van vervangingsschema’s zijn we uitgegaan van een ‘fysisch vervangings
schema’ voor wat we genoemd hebben de ‘intrinsieke transistor’, Hfdst. 8, deel I (Technica 
35). Door toevoeging van de ohmse weerstand van de basis ontstond hieruit een fysisch ver
vangingsschema (fig. 2.6) voor de complete transistor (de ‘extrinsieke transistor’).

De emitter-basisbarrière kan men zich in dit schema denken tussen de punten e en b', de 
basis-collectorbarrière tussen b' en c. Zoals we vroeger reeds gezien hebben ontstaat aan de 
pn-rovergang een ruimteladingslaag van eindige breedte, welke daardoor een zekere capaci
teit heeft, de junctie- of barrièrecapaciteit. Een eerste uitbreiding van het schema van fig. 
2.6 kan dus daarin bestaan dat we de beide barrièrecapaciteiten aanbrengen. Omdat de 
breedte van het ruimteladingsgebied (depletion layer) afhangt van 
junctie hangen ook deze capaciteiten af van de instelspanningen.

b'r Tce*~> 
f.
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De bovenbedoelde benadering kan op verschillende manieren plaats vinden. Langs mathe
matische weg kan men de signaaloverdracht via de in het model voorkomende transmissie- 
lijn beschrijven. Op deze wijze vindt men het verband tussen de ingangs- en de uitgangs- 
stroom, d.w.z. de verhouding tussen Ic en Ic. Wie vertrouwd is met de theorie der transmissie- 
lijnen zal begrijpen dat dit verband uitgedrukt wordt door een complexe hyperbolische 
functie. Men kan deze functie in een reeks ontwikkelen en zo tot een eerste-orde benadering 
komen. Op deze wijze vindt men een eenvoudige complexe uitdrukking voor de verhouding 
van Ic en Ic, d.w.z. voor de stroomversterkingsfactor. Voor de afleiding wordt verwezen 
naar de literatuur, we volstaan hier met het vermelden van het resultaat. In de eenvoudigste 
benadering stelt men

doch varieert in het ritme van het uitgangssignaal, hetgeen dus betekent dat ook de lengte 
van de transmissielijn in dit ritme varieert.

Het is duidelijk dat een dergelijk gecompliceerd vervangingsschema in de praktijk niet 
goed hanteerbaar is. Men heeft daarom vervangingsschema’s ontwikkeld waarin het ge
drag van de transmissielijn op eenvoudige wijze benaderd wordt. Bij het gebruik van deze 
vervangingsschema’s moet men bedenken dat ze benaderingen van de werkelijkheid zijn, 
hun toepasbaarheid beperkt zich tot een bepaald frequentiegebied. Binnen dit frequentie- 
gebied zijn ze goed bruikbaar, buiten dit gebied dient men voorzichtig te zijn.

Het frequentiegebied buiten dat waarvoor een versterker ontworpen wordt is soms ook van belang, 
met name is dit zo bij versterkers waarin zgn. tegenkoppeling over enkele trappen wordt toegepast 
(zie hfdst. 4).

I
I I

«o
1 +jco/wa

Hierin stelt a0 de stroomversterkingsfactor bij zeer lage frequenties voor. Bij de hoekfre- 
quentie coa is de absolute waarde van ab met een factor ^/2 afgenomen (3 dB-frequentie), de 
fasedraaiing is dan volgens de formule 45°. De polaire figuur is een halve cirkel (fig. 2.8). 
Deze formule voor ab stelt een eerste benadering voor. In werkelijkheid blijkt het verloop, 
vooral voor wat betreft de fase, af te wijken (gestippelde kromme).
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Fig. 2.7. RC-lijn als model van het ladingtransport door diffusie in de basis.
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Fig. 2.8. Polaire figuur van de complexe stroomversterkingsfactor ab.

(2-5)ab
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Een betere benadering geeft de formule

' • " \ -jm —

Drifttransistoren zijn transistoren waarbij de basis niet homogeen is gedoteerd. Men richt het fabri
cageproces zo in dat een ‘doteringsprofiel’ ontstaat, waarbij de dotering aan de emitterzijde van de 
basis hoog is t.o.v. die aan de collectorzijde. Dit heeft belangrijke voordelen. Het doteringsverloop 
geeft aanleiding tot een ‘ingebouwd’ elektrisch veld in de basis. Dit veld is zo gericht dat het trans
port der geïnjecteerde ladingdragers hierdoor geholpen wordt, het transport vindt dus niet meer 
alleen door diffusie plaats, er is ook een driftcomponent (vandaar de naam drifttransistor). Dat zo’n 
ingebouwd driftveld ontstaat kan men gemakkelijk begrijpen, immers een concentratiegradiënt 
van de meerderheden (dus een gradiënt in de dotering) geeft altijd aanleiding tol een diffusiestroom, 
die een zodanige ladingverdeling opbouwt dat een tegenwerkend elektrisch veld ontstaat. Dit 
mechanisme hebben we reeds leren kennen bij de bestudering van de pn-junctie, waar immers ook 
op deze wijze een ingebouwd elektrisch veld ontstaat. Het zo ontstane elektrische veld helpt het 
transport der geïnjecteerde minderheden, d.w.z. de frequentie co, neemt toe.

Moderne transistoren worden vervaardigd in de zgn. diffusietechniek, waarvan verschillende tech
nische uitwerkingen ontwikkeld zijn [hfdst. 8, deel I (Technica 35)]. Het is een eigenschap van de 
diffusietechniek dat deze altijd een inhomogene dotering bewerkt. Door een juiste beheersing van 
het fabricageproces kan men het voor de goede werking zo gunstige driftveld de gewenste gedaante 
geven. Bovendien kan men, doordat men de fabricage bij toepassing van de diffusietechniek zeer 
goed in de hand kan houden, zeer geringe basisbreedten realiseren, zodat de looptijd in de basis 
verder afneemt. Bovendien biedt deze techniek de mogelijkheid de collector lichter te doteren dan 
de basis. Hierdoor, en door de vorm van het doteringsprofiel van de basis, is ook bij zeer geringe 

• basisbreedte ‘punch through’ niet te duchten; bij moderne transistoren is de basisbreedte in de orde 
van 1 micron. Men kan op deze wijze transistoren vervaardigen die tot 1500 a 2000 MHz bruikbaar 
zijn.

«o------ exp
1+j —

Voor een legeringstransistor (homogene basis) is m «0,22. Voor een zgn. drifttransistor is m
hoger (m«0,6 a 0,7).
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De diffusiecapaciteit is dus evenredig met de instelstroom IE. Met re = kT/qIE kunnen 
ven

dQb dPo 
dpo dl/EB.

Het invoeren van een complexe ab is niet voldoende om de invloed van de transmissielijn 
in het model te benaderen, immers op deze wijze wordt slechts de invloed op het tran- 
sportmechanisme tot uitdrukking gebracht, de invloed op de ingangsimpedantie echter niet. 
De transmissielijn heeft een capacitief karakter en de voor de hand liggende benadering 
van de invloed ervan is dan ook dit capacitieve karakter tot uitdrukking te brengen door 
middel van een extra capaciteit Cb c over de emitterjunctie. Men noemt dit de diffusie
capaciteit.

Op eenvoudige wijze kunnen we een schatting maken van de grootte van deze capaciteit. We be
schouwen daartoe een transistor met homogene basis. Het transport door de basis vindt dan geheel 
plaats door diffusie Als we afzien van de geringe recombinatiestroom is de stroom door de basis 
overal even groot. Dit houdt in dat de concentratie der minderheden lineair moet afhangen van de 
plaats in de basis. Bij de collectorovergang worden de minderheden alle afgevoerd, de concentratie 
is daar dus nul. Bij de emitterovergang geldt voor de concentratie der minderheden in de basis (gaten 
in een pnp-transistor), als pb de evenwichtsconcentratie voorstelt

p0 = pb exp (qUE3/kT), zodat

dp0
dC/EB.

Fig. 2.9 schetst de verandering van de concentratie der minderheden in de basis onder aanname van 
een lineair concentratieverloop, zodat p(x) = p0(l — x/W). Het gearceerde gedeelte komt overeen 
met de ladingtoenamc bij een kleine verandering van UEB.. Uit de figuur lezen we af dat de in de 
basis opgehoopte lading bedraagt Qb=\qPo W per eenheid van junctieoppervlak (immers p0 is het 
aantal gaten per volume-eenheid). De diffusiecapaciteit volgt nu uit

dQb dQb dp0 = qW poq
bc dUEB. dpo dl/EB. 2 kT

Verder geldt
, r» dP r» PO

waarin Dp de diffusieconstante voor de gaten in de basis is. Dus:

4^

- _ 94 
be kT

Cb.t = W2/2Dvre
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Fig. 2.9. Verandering van de gatenconcen
tratie in de basis.

2.2.3. V ervangingsschema's
Brengen we thans het resultaat van onze beschouwingen tot uitdrukking in het vervan- 
gingsschema van fig. 2.6, dan ontstaat het schema volgens fig. 2.10. Hierin stelt CT de 
barrièrecapaciteit van de emitterjunctie en Cbc die van de collectorjunctie voor, terwijl 
Cbe de difïusiecapaciteit voorstelt. Verder wordt ab gegeven door formule (2.4). Men ziet 
dat Cb e en CT parallel staan en dus gecombineerd kunnen worden tot één capaciteit. Hier
tegen bestaat geen bezwaar, mits men maar in het oog houdt dat we in feite met twee verschil
lende capaciteiten te maken hebben. Deze vertonen namelijk een sterk verschillend ka
rakter : CT is sterk afhankelijk van de spanning l/EB en nauwelijks van de stroom IE. De 
difïusiecapaciteit daarentegen is evenredig met IE en slechts zeer weinig direct afhankelijk 
van t/EB. In de meeste gevallen is Cbe veel groter dan CT; vooral bij hoge waarden van IE 
kan men de invloed van CT gewoonlijk verwaarlozen. (N.B. De junctiecapaciteit van een in 
doorlaatrichting ingestelde junctie is kleiner dan men zou verwachten op grond van de 
geringe theoretische breedte van de ruimteladingslaag omdat in de omgeving der junctie 
bij injectie vele ionen in het kristalrooster geneutraliseerd worden door naburige vrije 
ladingdragers).

Bij goede hf-transistoren is het Early-effect gering, de belastingweerstand is gewoonlijk 
klein en de capacitieve terugwerking tengevolge van Cb-c domineert over de terugwerking 
via rc. We kunnen daarom in vele gevallen het Early-effect verwaarlozen, hetgeen het sche
ma verder vereenvoudigt (fig. 2.11). Dit schema wordt nog wel gebruikt, vooral bij bereke
ningen aan CB-schakelingen.

Het schema van fig. 2.11 is zo eenvoudig dat men hiermee zonder veel moeite kan reke
nen. Een bezwaar is dat de evenredigheidsconstante otb in de stroombron complex is en af
hangt van de frequentie. Dit bezwaar kan men opheffen door de stroombron niet te rela
teren aan de gehele stroom Ie, doch alleen aan de stroom door rc. Men krijgt zo het schema 
van fig. 2.12. Blijkbaar is Ire = (1 + rjcoCj)-1 Ie en daar C,»Cb«e is de sterkte van de stroom
bron nu bij benadering [a0/( 1 4- jwreCbe)] Ie. Nu volgt uit de eerder genoemde ‘transmissie- 
lijnbeschouwing' dat theoretisch cua«l,2 (2 Dp/W2). Volgens 2.7 is l/reCbe«2 Dp/W2.
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Fig. 2.11. hf T-schema (CB).

4

I

re 

(4b- 

HF 
Cbc

e

«o
1 +jco/coa

Utb

Gelijkstellen van coa en l/reCb c leidt dus slechts tot een kleine fout, die in de praktijk nog 
kleiner kan zijn dan uit de theoretische beschouwing volgt. Het alternatieve schema van 
fig. 2.12 is dus ook bruikbaar. Het bezwaar is nu dat de stroombron niet meer evenredig is 
met de ingangsstroom. Het elegante van dit schema is dat het uit het simpele fysische schema 
waar we van uitgegaan zijn, volgt door eenvoudig twee capaciteiten toe te voegen.

Men kan de schema’s van fig. 2.11 en fig. 2.12 gemakkelijk omrekenen op de CE-confi- 
guratie. Bij behandeling van deze schakeling maakt men meestal gebruik van het reeds 
eerder behandelde hybride-7i schema, dat voor dit doel bijzonder praktisch blijkt. Zoals in 
par. 9.5 en 9.6 van deel I (Technica 35) werd uiteengezet, ontstaat het hybride-7t schema door 
in het uitgangsschema volgens fig. 2.6 de tak e-b'-c om te zetten in een n-schakeling, waar-
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Fig. 2.10. hf-vervangingsschema (CB-schakeling).
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Fig. 2.13. Omzetting van de keten e-b'-c 
in een n-schakeling.

Fig. 2.12.
Alternatief hf T-schema.

door het schema van fig. 2.13 onstaat.1 Hierin is rbzc = re/(l — a0) = aerc; ^m=a0^e=a0/re; 
rcc= Vf/cc en rbzc = rc/[l - (1 -a0)^ecrc].

Zoals bekend zijn gec en rc beide een gevolg van het Early-efïect en geldt bij benadering 
2</ccrcU — ao)~ Voert men deze betrekking in, dan vindt men rct^2 rjctc en rbzc«2rc. 
Het If-schema van fig. 2.13 wordt gecompleteerd door de basisweerstand rb toe te voegen 
(fig. 2.14). Karakteristiek voor het hybride-7r schema is dat er een spanningsgestuurde 
stroombron in voorkomt. De transconductantie of steilheid gm komt nagenoeg overeen met 
de conductantie van de basis-emitterovergang ge = l/rc. Een bezwaar van het schema is dat 
de stroombron is gerelateerd aan een ‘inwendige’ spanning, nl. l/b.c.

a0/.«.

IQ
0m<4'e

lc

+

1. De enige benadering die ter vereenvoudiging van het schema is ingevoerd in de beschouwing, is 
dat bij de bepaling van rce is gesteld Ucb^Ucc.

Cbc
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Fig. 2.14. Toevoeging van rb.
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Fig. 2.15. hf hybride n-schema.
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Het schema is uiteraard geheel gelijk waardig aan het T-schema waaruit het is afgeleid. 
Vooral als men de terugwerking verwaarloost, dus rb c en rce weglaat, verkrijgt men een goed 
hanteerbaar schema. Hoewel het steeds geldig is en dus ook bij berekeningen over het If- 
gedrag van CE-schakelingen gebruikt kan worden, blijkt het T-schema voor dit type 
berekeningen meestal doelmatiger te zijn. Voor berekeningen over de hf-eigenschappen 
van CE-schakelingen blijkt het hybride-n schema echter bijzonder aantrekkelijk te zijn. 
Op dit terrein heeft het zich dan ook een grote populariteit verworven.

Omdat het schema geheel equivalent is aan dat van Tig. 2.6 blijft de beschouwing op 
grond waarvan we het hf T-schema van fig. 2.12 opgesteld hebben van kracht. We kunnen 
dus het schema van fig. 2.14 direct uitbreiden voor hf-berekeningen door twee capaciteiten 
toe te voegen, resp. over de tak b'e (de emitterjunctie) en de tak b'c (de collectorjunctie). Zo 
ontstaat het zeer veel gebruikte hf hybride n-schema volgens fig. 2.15.
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2.3.HET REKENEN MET HET HYBRIDE n-SCHEMA

Het is gemakkelijk als men enig idee heeft van de grootte-orde der in het schema voor
komende grootheden bij normale transisloren. De ohmse weerstand van de basis rb ligt in de 
grootte-orde van 50 a 200 Q. Verder geldt rb.cmaere, terwijl re = 25 Q bij IE= 1 mA. Is dus 
ac= 100 en re=25 Q, dan is rb e%2,5 kQ. Voorts is ^m%j/e = 40 mA-V-1 bij IE= 1 mA.

Voor de capaciteit Q geldt C| = CT+Cb e-Cj is ongeveer evenredig met IE en kan van 
enkele tientallen tot enkele honderdtallen pF bedragen. Cbc is bij goede transistoren gering, 
van enkele tienden pF tot enkele pF. De weerstand rb.c is zeer groot (minstens enkele MO), 
de invloed hiervan kan gewoonlijk verwaarloosd worden t.o.v. die van Cb c. Tenslotte is 
rce«2 rc/ae in de orde van minstens enkele tientallen kQ

Bij hf-schakelingen is gewoonlijk de belastingimpedantie zo laag dat de invloed van rce 
verwaarloosd kan worden.

Met het n-schema kan men betrekkelijk gemakkelijk berekeningen uitvoeren. Men kan dit 
weer doen door de transistor in de te bestuderen schakeling te vervangen door zijn ver- 
vangingsschema en dan formeel de maas- en knooppuntsvergelijkingen op te stellen. Als 
Z, moet men natuurlijk de volledige belasting invoeren, waaronder begrepen de ingangs- 
impedantie van een eventuele volgende trap. Een belangrijke vereenvoudiging van het 
rekenwerk verkrijgt men door te bedenken dat de terugwerkingsimpedantie, gevormd door 
Cb c zeer groot is en nagenoeg zuiver capacitief is. De situatie is dus wat dit betreft vergelijk
baar met de situatie bij een vacuümtriode en de daar toegepaste rekentechniek kan in vele 
gevallen ook hier in aanmerking komen.

De bedoelde techniek om de invloed van de terugwerkingscapaciteit (Millereffect) in 
rekening te brengen gaat er van uit dat de belasting ongeveer ohms is en dat de terugwer-
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In het afgeleide schema is de factor gm, dit is de sterkte van de stroombron, onafhankelijk van de 
frequentie. Een iets nauwkeuriger benadering van het gedrag bij frequenties boven coa krijgt men 
door in plaats hiervan te zetten

0. . 1---------- met cua = —— 
l+jf- r'c" 

3wa
Overigens dient men te bedenken dat elk vervangingsschema slechts een benaderende voorstelling 
geeft van het gedrag van de transistor. Men kan het schema verder verfijnen, hetgeen dan echter ten 
koste van de eenvoud gaat. Een uitbreiding die soms noodzakelijk is, is het toevoegen van 3 capaci
teiten tussen de uitwendige klemmen, dus Cbc, Cbe en Cce. Deze vertolken de capaciteiten tussen de 
aansluitdraden en de invloed van de omhulling. De capaciteit Cbc omvat ook nog dat deel van de 
barrièrecapaciteit dat behoort tot het niet-actieve deel van de basis. De meeste transistoren zijn zo 
geconstrueerd dat de collectorjunctie uitgestrekter is dan de emitterjunctie. Een deel van de col- 
lectorjunctie is dus a.h.w. inactief, doch draagt wel bij tot de terugwerkingscapaciteit (de zgn. 
‘overlapdiode’). In kritische gevallen doet men er goed aan hiermee rekening te houden.
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I — (1 — Avj)Ub-e*jcoCb'C

De admittantie die we vanuit b' zien ten gevolge van de aanwezigheid van Cb«c 
derhalve

(1 - Avi)jwCb c = (l + {/mRl)jwCb.c

We zien dus vanuit b' een capaciteit (1 4- gmRi) Cb-c, die parallel staat aan Ct.
Wanneer aan de gestelde voorwaarden voldaan is kan het vervangingsschema van fig.

2.17 nu vereenvoudigd worden tot dat van fig. 2.19.

kingsimpedantie groot is t.o.v. de belastingimpedanlie. Het uitgangssignaal is dan bij 
benadering in tegenfase met het ingangssignaal en de invloed van de terugwerkingscapaci- 
teit kan teruggebrachl worden op de ingang.

Fig. 2.16 toont een eenvoudige versterkertrap. De belasting R, wordt ohms verondersteld, 
terwijl l/a>Cb c gedacht wordt in het gehele van belang zijnde frequentiegebied. De 
invloed der instelweerstanden R\ en R2 denken we ons opgenomen in Rg. Als R, klein is 
kunnen rb.c en rcc verwaarloosd worden ten opzichte van Rb Fig. 2.17 geeft het vervangings
schema dat zo ontstaat. Als R{ < l/wCbc geldt Ucc= — 0mUb.cRb dus

A U«
Avi= — = -É/mRi

'Jb'c

We noemen Avi de ‘inwendige spanningsvcrsterking’.
Vanuit de ingang gezien is de situatie nu als aangegeven in fig. 2.18. Door Cb c vloeit een 

stroom
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Fig. 2.18. Vertolking van de terugwerking op de ingang.
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Fig. 2.19. Unilateralisatie.
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Fig. 2.17. Vervangingsschema bij fig. 2.16.



(2.9)waarin Ti=rb.eC-Zj = rb +

Av

(2.10)

zodat
1 (2.H)Av= -gmRi

1 + jtOTj

"4

'b-c
rb

Fig. 2.20. Polaire figuur vanZr

CO= 1/Ti
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—> 
co = 0

De 3 dB-frequentie volgt dus uit

=7. (' *

'b'e + 'b

rbc + rb

rb
rb-< + rb

rb’c

1 + jwTj ’
Fig. 2.20 toont de polaire figuur van Zj.
Voor de spanningsversterking geldt

rb* 
rb-e + rb(l+jcDTi)

^ = A 
Ube

1(0 = 00

Uce
Ub’e

=
'•be + rb + ''bjwti

1

Ub*e
Ubc

Uce
Ubc

• , . rb1+jcorj ----- ------
rb’e + rb

I
We hebben op deze wijze het vervangingsschema geunilateraliscerd, hetgeen het verdere 

rekenwerk zeer vereenvoudigt. Men dient wel te bedenken dat de beschreven unilateralisa- 
tie niet altijd geoorloofd is. De belasting dient klein te zijn en nagenoeg ohms. In gevallen 
waarin de unilateralisatie niet verantwoord is, moet men gebruik maken van het oorspron
kelijke hybride n-schema.

Voor het geünilateraliseerde schema berekenen we nu de karakteristieke versterker- 
grootheden. Stellen we Cj + (1 + (/mR|)Cbc = Ciz, dan geldt voor de ingangsimpedantie van 
de schakeling

Ube
vi ïï- Ube

^bc

fb
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Fig. 2.21. Polaire figuur van Av.

(2.12)= -9mR|

(2-13)

dus

(2-14)

(2.15)A,= -ae
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Aj — —

Nu is

1 + jtOTj ’

fb't

1 +ja)Tj

Voeren we nog in gm~ge en rbe=aerc = ae/ge, dan wordt
1

1 +jtUTj

(Jm

rbc 
‘ rb'e + rb

Ai= -gm

b'e —

'Ve + 'b + ^g rb + K8 
rbt + rb + Rs

<-
^vo= gmR

"hg

Fig. 2.21 toont de polaire figuur van Av. In de meeste gevallen zullen we niet in de eerste 
plaats de spanningsversterking van de transistor zelf willen kennen, dit is Uce/Ubc, doch de 
versterking t.o.v. de bronspanning, dit is Uce/Ug. Deze grootheid volgt eenvoudig uit de 
gevonden formule voor Av door daarin in plaats van rb te zetten rb + Rp dus

Uce = . d ____________________ 1

u, - %. + rb+K, 1+j /
\ *

De 3 dB-frequentie volgt nu uit

Ti\ rb+Rg/
De aanwezigheid van RK doet de hf-afsnijfrequentie afnemen. In een cascadeschakeling 
van versterkertrappen zal RK in de regel bij benadering gelijk zijn aan de belastingweer- 
stand van de voorgaande trap. Om een grote bandbreedte te verkrijgen moet deze dus laag 
gekozen worden.
De stroomversterking volgt uit

Ic _ _ Ub.
Ib gm Ib
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Fig. 2.23. Sturing met stroombron.
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1 +ja>tj

(2-17)1 +

De 3 dB-frequentie volgt uit
1

[<i) = 0
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Fig. 2.22 toont de polaire figuur. Ook hier zullen we gewoonlijk weer geïnteresseerd zijn in 
de stroomverslerking t.o.v. een sturende stroombron Ig (fig. 2.23). In dit geval vinden we

_t= _a Rt . 1________
C/'b'c + rb + ^g ... rb + R

• 1-1- i/nr. ____________ B
rb'c+rb+^g

'be

rb+^g
Bij sturing met een zuivere stroombron is _Rg=oo. De eindige waarde van R& doet cog toe
nemen. Vergelijking van (2.13) en (2.17) toont dat bij gelijke waarden van 7?g de 3 dB- 
frcqucnties voor de spannings- en de stroomversterking dezelfde zijn.

Of men in een praktisch geval met de spannings- of met de stroomversterking zal 
rekenen is een kwestie van doelmatigheid en van smaak. Het gaat er bij een versterker 
gewoonlijk om vermogen te versterken. Aan de ingang wordt door de signaalbron een 
vermogen P, afgegeven, terwijl aan de belastingsimpedantie een vermogen Po beschikbaar 
komt. Men kan Pt en Po berekenen als men de ingangsstroom, de uitgangsstroom, de in- 
gangsimpedantie en de belastingimpedantie kent. Men kan echter ook uitgaan van de in- 
gangsspanning, de uitgangsspanning en de beide impedanties. Als de inwendige impedantie 
van de bron groot is t.o.v. de ingangsimpedantie (sturing met stroombron) is het logisch, 
doch niet noodzakelijk, met de stroomversterking te rekenen; als de inwendige weerstand
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(2.18)_________ 9c__________
gbe4d"Ci + l/(rb+Rg)

Bezien we nu naderde formule voorde versterking (2.12). We zien hieruit dat de versterking 
evenredig is met R, (zolang rcc). In dit opzicht is de situatie als die bij een vacuüm- 
pentode. Ten aanzien van de bandbreedte is de situatie echter anders: bij de vacuümbuis is 
de bandbreedte (o>h) omgekeerd evenredig met K(, bij de transistor niet. In formule (2.13) 
komt op de eerste gezicht R| zelfs in het geheel niet voor. Dit is echter slechts schijn: Rg 
wordt bepaald door de belastingweerstand van de voorafgaande trap en bovendien hangt 
de grootte van C, ook af van Rb immers is C'i = Ci + <7mR1Cb c. Het verband tussen band
breedte en Rt is echter niet omgekeerd evenredig: zolang Rs niet groot is ten opzichte van 
rb heeft Rg niet zo’n sterke invloed op de bandbreedte.

van de bron klein is t.o.v. de ingangsimpedantie (sturing met spanningsbron) is het logisch 
met de spanningsversterking te rekenen.

De uitgangsimpedantie van de transistor is, als we het gcünilateraliseerde schema met 
verwaarlozing van rbc gebruiken, natuurlijk eenvoudig gelijk aan rcc. Het verwaarlozen 
van rb.c is in dit geval echter niet geoorloofd; brengen we rb-c eveneens in rekening, dan wordt 
^o=lrcc- Praktisch zal gewoonlijk gelden rce, zodat de uitgangsimpedantie van de 
schakeling overeenkomt met Rb Voor een bepaling van de capacitieve component in de 
uitgangsimpedantie moet men uiteraard uitgaan van het volledige hybride n-schema. Ver
waarlozen we rbc en rcc, dan vinden we

Yo= ^-«>Cb.c |j +

Uit (2.13) blijkt dat voor een hoge waarde van a>g (bredebandversterkers) nodig is dat r, zo klein 
mogelijk is en dat rb zo klein mogelijk is. Een kleine waarde van t, vereist voor alles een geringe 
waarde van de diffusiecapaciteit.

We hebben eerder gezien dat hiertoe de basisbreedte zo klein mogelijk moet zijn terwijl verder het 
toepassen van een inhomogene dotering van de basis gunstig is (drifttransistor). Voor een goed 
emitterrendement moet echter de dotering van de basis aan de emitterzijde laag zijn t.o.v. het 
doteringsniveau van de emitter. Om de vereiste doteringsgradiënt in de basis te verkrijgen moet de 
dotering van de basis aan de collcctorzijde nog aanzienlijk lager zijn dan aan de emitterzijde. De 
lage dotering (hoge soortelijke weerstand) en de geringe breedte van de basis leiden tot een grote 
waarde van rb, hetgeen de hf-eigenschappcn ongunstig beïnvloedt. Men ziet hieruit dat men een 
constructief compromis moet vinden waarbij alle factoren zorgvuldig tegen elkaar afgewogen 
worden. Door een ingenieuze keuze van de geometrie van de opbouw kan men vrij lage waarden 
van rb (grootte-ordc 50 Q) bereiken zonder een grote diffusiecapaciteit of een slecht emitterrende
ment te moeten aanvaarden.

Ten aanzien van de collector merken we op dat aan de basiszijde de dotering laag dient te zijn 
t.o.v. die van de basis aan de collcctorzijde, om de terugwerking (Early-effect) gering te houden. 
Bovendien bereikt men hiermee dat de verarmingslaag (depletion layer) relatief breed wordt, zodat 
de barrièrecapaciteit Cb.c. en daarmee de capacitieve terugwerking, gering wordt. Uit dit alles blijkt 
dat de emitter verreweg het hoogste doteringsniveau heeft, de collector het laagste. De soortelijke 
weerstand van het collectormateriaal is daardoor relatief hoog. Dit kan leiden tot ongewenst grote
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Fig. 2.24 a. Vervangingsschema met /i-parajneters; b. vervangingsschema met y-parameters.
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waarden van de ohmse weerstand van de collector. Met name bij schakeltransistoren dient men dit 
te vermijden. Wil men de ohmse weerstand van de collector laag houden zonder extra terugwerking 
te introduceren dan moet men de collector zo opbouwen dat aan de basiszijde een klein gebied zeer 
laag gedoteerd is terwijl buiten dit gebied de dotering hoger gekozen wordt. Deze constructie is 
mogelijk gemaakt door de ontwikkeling van de epitaxie [hfdst. 8, deel I (Technica 35)]. Vele 
moderne hf-transistoren en met name schakeltransistoren, zijn voorzien van een epitaxiale collector.

De oude legeringstransistoren waren in vele opzichten symmetrisch opgebouwd: de eenvoudige 
legeringstechniek leidde tot gelijk gedoleerde emitter- en collectorgebieden. Men kan inderdaad 
sommige legeringstransistoren ook ‘andersom’ gebruiken: als men emitter en collector omwisselt, 
heeft men ook transistorwerking.

Uit het voorgaande zal duidelijk zijn dat de moderne, in diffusie- en epitaxiaaltechniek vervaar
digde transistoren in hoge mate onsymmetrisch zijn, er is geen sprake van dat men emitter en col
lector zou kunnen omwisselen.

Ö'1'2 Q1
Mi

h T
+



2.4.EENVOUDIG REKENVOORBEELD

-0mK|

"hS =

I

2.5. GEBRUIK VAN MATRIXPARAMETERS

57

rb'eG
* 46 106, dus/bg»7,3 MHz

Om een indruk te geven van de dimensionering van een versterkertrap met grote bandbreed
te gaan we uit van een transistor waarvoor geldt bij een instelling van /E=5mA:

rb=50Q; ac = 200; gm = 200mA-V"1; C=10 pF; Cb.c=0,5 pF.

Kiezen we J?i = /?g = 250Q, dan is q = Ci + (l + gmR1)Cb.c=95 pF. Uit (2.12) en (2.13) 
volgt dan, daar rb-c%ac/t/m= 1000 Q:

^vo

De vervangingsschema’s die we tot nog toe hebben gebruikt om het hf-gedrag van transis- 
toren te beschrijven waren ‘fysische’ vervangingsschema’s.

Natuurlijk kan men ook een hf-transistor weer beschouwen als een vierpool en zijn ge
drag in lineaire versterkerschakelingen beschrijven met behulp van vierpoolgrootheden 
[matrixparameters; zie hfdst. 9, deel I (Technica 35)]. De vervangingsschema’s en formules 
die hierbij behoren hebben algemene geldigheid voor lineaire vierpolen (fig. 2.24). Deze 
methode heeft het voordeel dat zij zeer universeel is. Bij toepassing op hf-transistorschake- 
lingen is het bezwaar echter dat alle matrixparameters complex worden waarbij de grootte 
van zowel het reële als het imaginaire deel gewoonlijk sterk afhangen van de frequentie. 
Dit is geen bezwaar wanneer we te maken hebben met selectieve hf-versterkers, die slechts 
een smalle band versterken (banddoorlatende versterkers). Binnen de betrekkelijk smalle 
band waarin de versterker werkt mogen de matrixparameters als redelijk constant worden 
beschouwd. Het gemakkelijkst rekent men in dit geval met de y-parameters. Voor transis- 
toren die vooral ontwikkeld zijn voor toepassing in banddoorlatende versterkers geeft de 
fabrikant dan ook meestal de y-parameters (afzonderlijk het reële en het imaginaire deel, 
dan wel modulus en argument) als functie van de frequentie. Meestal geeft men deze groot
heden op voor de CE-schakeling, soms ook voor de CB-schakeling, soms beide.

Dat de matrixparameters in sterke mate afhangen van de frequentie blijkt gemakkelijk 
bij beschouwing van het n-schema.

6 + -^)\ rb + Rj
Het is interessant dit resultaat te vergelijken met dat wat we vinden voor de (relatief goede) 
legeringstransistor OC44. Hiervoor geldt bij /E=l rnA: gm=39 mA-V"1; Ci = 410 pF; 
Cbc = 11 pF; rb= 110 Q en rbc = 2600 Q. Met R| = Rg = 250 Q vinden we dan 4V0% —9 en 
cohg%6- 106, dus/hg~l MHz.

------ —----- -38 
rb'e + rb + ^g
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Voorbeeld: yie is de ingangsadmittantie bij kortgesloten uitgang. Uit het n-schema zien 
we dat geldt

gb-e+0bc + jcoC, + ja>Cb.c
1+ rb(gVe 4- 0bc + jwCj 4- jcoCb.c)

Evenzo vinden we yte door Ij/Un te bepalen bij kortgesloten uitgang, dus

_____________ 0e____________
1 + rb (f/b'e+9bc + j 4- j (oC b J

Uit deze beide voorbeelden blijkt dat zowel het reële deel als het imaginaire deel van de twee 
belangrijkste y-parameters in sterke mate afhangen van de frequentie. Hetzelfde geldt voor 
alle andere matrixparameters.

Is de bandbreedte zo groot dat de frequentie-alhankelijkheid der y-parameters niet meer 
te verwaarlozen is, dan wordt het werken met deze grootheden bijzonder onoverzichtelijk. 
Men kan dan voor enigszins nauwkeurige berekeningen beter het n-schema gebruiken of 
althans de algemene analyse van het circuit aan de hand hiervan uitvoeren, waarna men 
numerieke berekeningen eventueel kan uitvoeren met behulp van de gemakkelijk beschik
bare y-parameters.



3. NIET-LINEAIRE VERSCHIJNSELEN

3.1.INLEIDING

3.2.LINEAIR SYSTEEM

Fysische systemen, waaronder begrepen elektrische netwerken, kan men indelen in twee 
groepen, namelijk lineaire en niet-lineaire systemen.

Lineaire systemen zijn systemen die beschreven worden door lineaire algebraïsche 
vergelijkingen of lineaire differentiaalvergelijkingen; niet-lineaire systemen worden beschre
ven door niet-lineaire vergelijkingen. We beperken ons hier tot elektrische netwerken.

Het verband tussen ingangssignaal en uitgangssignaal in een lineair systeem kan worden 
beschreven met behulp van een lineaire differentiaalvergelijking. Is het ingangssignaal en 
Su het uitgangssignaal, dan geldt dus algemeen

dS!0) dSj1’ dSS"‘
«o -7— + «i -— + ... an —— =dz dz dz

dS‘°’ dS'1’ dS<">
— Oq  .------- 1" ~3--------b bn—j—

dz dz dz

waarin dS(n,/dz de n- de afgeleide van S naar z voorstelt.
De coëfficiënten a0, alf b0, b, ... enz. zijn systeemparameters. We beperken ons tot net

werken waarin deze grootheden constanten zijn, d.w.z. de netwerkparameters, zelffnduc- 
ties. capaciteiten, weerstanden, steilheden enz. zijn niet afhankelijk van de tijd.

Lineaire systemen vertonen drie belangrijke eigenschappen, die zoals men gemakkelijk 
ziet, direct volgen uit de boven gegeven algemene vorm van de differentiaalvergelijking.

a. Bij gelijkvormige vergroting van het ingangssignaal met een zekere factor wordt het 
uitgangssignaal met dezelfde factor gelijkvormig vergroot.

b. Het superpositiebeginsel is geldig, d.w.z. het uitgangssignaal tengevolge van de som 
van een aantal gelijktijdig werkende ingangssignalen is gelijk aan de som van de uitgangs
signalen behorende bij elk van die ingangssignalen.

c. Een sinusvormig signaal wordt zonder vormverandering overgedragen, een ingangs
signaal van de vorm a (sin (nt + q>) levert dus een uitgangssignaal op van de gedaante 
a' sin (üjz + <•/>').

Volgens de Fourieranalyse kan elk signaal ontbonden worden in sinusvormigc compo
nenten. Omdat voor een lineair systeem hel superpositiebeginsel geldig is, vindt men het 
uitgangssignaal als de som der bij de Fouriercomponenlen behorende uitgangssignalen. 
Weliswaar wordt elke sinusvormige component vormgetrouw overgedragen, maar dit 
sluit niet uit dat amplitude en fase zich kunnen wijzigen bij de overdracht (dus in hel alge-
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3.3.NIET-LINEAIR SYSTEEM

3.4. ANALYSEMETHODEN VOOR NIET-LI NE A I RE VERSCHIJNSELEN

3.4.1. Benadering van een niet-lineair verband door middel van een machtreeks
Een, bijvoorbeeld door een karakteristiek gegeven, niet-lineair verband kan men mathe
matisch formuleren, waarna men het gedrag van een schakeling waarin het gegeven niet- 
lineaire clement een rol speelt, kan beschrijven met behulp van een niet-lineaire differentiaal
vergelijking, die men kan trachten formeel op te lossen. In de meeste gevallen stuit men dan 
op grote moeilijkheden. Men tracht daarom gewoonlijk gebruik te maken van een bena
derende analysemethode, die niet de directe oplossing van een niet-lineaire DV vereist.
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meen is a' a en <p' <p). Wanneer de amplitudeverandering niet gelijk is en/of de ver
schuiving der nuldoorgangen niet gelijk is voor de verschillende componenten, is de vorm 
van het samengestelde uitgangssignaal niet meer dezelfde als die van het ingangssignaal: de 
overdracht is dus niet vormgetrouw. Men noemt dit type vervorming lineaire vervorming. 
We merken op dat. wanneer het ingangssignaal bestaat uit een reeks sinusvormige compo
nenten van bepaalde frequenties, het uitgangssignaal bestaat uit een reeks sinusvormige 
componenten van dezelfde frequenties. Er komen dus geen componenten bij met nieuwe 
frequenties.

Een systeem dat beschreven wordt door een niet-lineaire vergelijking draagt een sinus
vormig signaal niet vormgetrouw over. Bovendien is het superpositiebcginsel niet geldig. 
Naast de frequentiecomponenten die in het ingangssignaal voorkomen, komen in het uit
gangssignaal ook nieuwe frequentiecomponenten voor op veelvouden van de ingangs- 
frequenties en som- en verschilfrequenties. De overdracht is niet vormgetrouw. de vervor
ming is echter van een andere aard dan de boven besproken lineaire vervorming, men 
spreekt in dat geval van niet-lineaire vervorming of distorsie.

Niet-lineaire verschijnselen spelen in de elektronica een zeer belangrijke rol omdat de 
belangrijkste bouwstenen van elektronische schakelingen, buizen en transistoren, in feite 
niet-lineaire elementen zijn.

Bij sturing met kleine signalen kunnen we in vele gevallen gebruik maken van een 
lineaire benadering. Dit is de methode die we toegepast hebben bij de bestudering van 
versterkerschakelingen. In vcrsterkerschakelingen treden de gevolgen van de niet-lineari- 
teit op als hinderlijke nevenverschijnselen. Aan de andere kant dient te worden opgemerkt 
dat de niet-lineaire eigenschappen van elektronische bouwstenen ook vele nuttige toe
passingen hebben gevonden. Deze komen ter sprake in volgende hoofdstukken (o.a. 
modulatie, frequentieconversie, frequentievermenigvuldiging). We beperken ons hier tot 
enkele algemene inleidende beschouwingen over de analysetechniek voor de bestudering 
van niet-lineaire effecten.
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Fig. 3.1. Niet-lineaire karakteristiek.
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I

1

t=i-i„=uf(u„) + ^r(u0) + ^ ƒ"'(£/„)+...
2 o

We zien hieruit dat elke niet-lineaire karakteristiek benaderd kan worden door een lineair 
verband als m voldoende klein gekozen wordt. Hoe groot ook de waarden van 
f"'(Uo) enz. mogen zijn, als we u klein genoeg maken zullen de hogere-orde termen altijd 
klein worden t.o.v. de eerste-orde term. De niet-lineariteit komt dus vooral tot uiting bij 
grote signaalniveaus.

Betrekking (3.1a) kunnen we in de volgende algemene vorm schrijven:

i = atü 4- a2u2 4- a3u3 4- ...

waarin «i =ƒ (C7O), a2=if"(U0), enz.
Het is duidelijk dat de coëfficiënten a2, enz. in het algemeen zullen afhangen van het 

gekozen instelpunt. Men kan de waarden van deze coëfficiënten vinden door gebruik te 
maken van de door de karakteristiek gegeven coördinaat waarden van een aantal punten in 
de omgeving van het instelpunt.

Een zeer algemene methode is het benaderen van het niet-lineaire verband door middel 
van een machtreeks. De gedachtengang die hieraan ten grondslag ligt is de volgende. Zij 
een niet-lineair verband gegeven in de vorm van een karakteristiek, bijvoorbeeld een 
stroom-spanningskarakteristiek I=f(U). We kunnen deze functie (fig. 3.1) in de omgeving 
van het punt P(/o, Uo) ontwikkelen in een reeks van Taylor:

I =f(UQ) + uf'(Uo) + ^ ƒ" (IZO) + (U„) + ...
2 6

waarin u= U— Uo de afwijking van Uo voorstelt.
Dus



3.4.3. Analyse van schakelingen met behulp van de machtreeksontwikkeling
De beschreven ontwikkeling van een niet-lineair verband in een machtreeks maakt het in 
principe mogelijk het niet-lineaire gedrag van schakelingen algebraïsch te behandelen. In
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Is u sinusvormig, dus u=(l sin cot, dan geldt
i = aiü sin cot + a2ü2 sin2a>t + a3Ü3 sin3cot 4- ... =

sin a)r + |tf,fl2(l — cos 2a>t) + {a3iï3(3 sin tot —sin 3cot)4- ...

De optredende niet-lineaire vervorming blijkt uit het ontstaan van hogere harmonischén. 
Wanneer het ingangssignaal uit een som van sinusvormige componenten bestaat, ontstaan 
ook som- en verschilfrequenlies van deze componenten en hun harmonischén.

3.4.2. Bepaling van de vervorming in versterkerschakelingen
De karakteristieken van buizen en transistoren vertonen alle een zekere niet-lineariteit. 
Sommige karakteristieken zijn in sterke mate nict-lineair, zoals de ingangskarakteristiek 
van een transistor /b=/(^be)- Andere karakteristieken zijn in een vrij groot gebied bij 
benadering lineair, een voorbeeld hiervan is de stuurkarakteristiek /c=/(/B) van vele tran
sistoren. Als gevolg van de in principe altijd aanwezige niel-linearileit treedt in versterker
schakelingen steeds een zekere niet-lineaire vervorming op. Een goede versterkerschakeling 
wordt zo ingericht dat de vervormingscomponenten klein zijn ten opzichte van het ge
wenste signaal. In dit geval is het mogelijk hel gedrag van de versterkerschakeling eerst te 
beschouwen aan de hand van een lineaire benadering, zoals we ook steeds gedaan hebben. 
De door de aanwezige niet-lineariteit optredende vervorming wordt daarna afzonderlijk 
beschouwd. Deze werkwijze heeft twee belangrijke voordelen:

1. de berekeningen worden eenvoudig en overzichtelijk;
2. gewenste en ongewenste eigenschappen van de schakeling worden afzonderlijk 

behandeld.
Het is dikwijls wenselijk de in een versterkerschakeling optredende vervorming in een 

getal vast te leggen. In principe kan men op vele manieren een grootheid definiëren, welke 
de vervorming tot uitdrukking brengt. Het ligt voor de hand een zodanige keus te doen dat 
meting van de gedefinieerde grootheid gemakkelijk mogelijk is. Om deze reden is een 
definitie die berust op de vervorming die optreedt bij sturing met een zuiver sinusvormig 
signaal, aantrekkelijk. De niet-lineaire vervorming komt bij een sinusvormig ingangssig
naal tot uiting in het optreden van harmonischén van de ingangsfrequentie. Is in de uit- 
gangsketen de amplitude van de eerste of grondharmonische (dit is dus het gewenste 
signaal) en die van de door de niet-lineaire werking gevormde hogere harmonischén 
A2, /43, enz., dan kunnen we een reeks vervormingsfactoren definiëren: d2 = A2/Alt 
d3 = A3/Aj, enz. Een geschikte, en veel gebruikte maat voor de totale vervorming is dan 
d= (d2 4- d3 -I- ...)* . Vaak drukt men de genoemde vervormingsfactoren uit in procenten. 
Men kan </2, d3, enz. gemakkelijk door meting bepalen met behulp van een frequentie- 
analysator.
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Fig. 3.2. Sericschakeling van niet-lineaire en lineaire weerstand.
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de praktijk blijkt dit veelal tot onoverzichtelijk rekenwerk te leiden; alleen in zeer eenvou
dige gevallen komt men tot bevredigende resultaten. Met name is deze methode dikwijls 
bruikbaar bij de bestudering van balansschakelingen, waar tengevolge van de symmetrie 
der schakeling vele termen verdwijnen.

Ter illustratie van deze werkwijze beschouwen we een eenvoudig geval, namelijk de 
serieschakeling van een niet-lineaire weerstand R' en een lineaire weerstand R (fig. 3.2). In 
de praktijk kan de niet-lineaire weerstand bijvoorbeeld een diode zijn of een zgn. varistor, 
dit is een weerstand die met opzet zo vervaardigd is dat de weerstand afhangt van de span
ning; men noemt zulke weerstanden daarom ook wel VDR-weerstanden (VDR = voltage 
dependent resistance).

We nemen aan dat de karakteristiek van R' rond zijn werkpunt wordt beschreven door

i = O1U +a2u2 + a3u3 + ... (3.2)

Verder geldt (fig. 3.2)

u' = iR + u (3.3)

We zoeken nu naar het verband tussen de ingangsgrootheid u' en de uitgangsgrootheid i 
en benaderen dit verband weer dooreen machtreeks

/ = />!«'4- b2u'2 + b3u'3 + ... (3.4)

Het gaat er nu om de b-coëfficiënten te berekenen als de «-coëfficiënten gegeven zijn. Hiertoe 
substitueren we (3.3) en (3.4) in (3.2), dus

b,u' + b2u’2 + b3u'3 + ... = a,(u'- iR)+a2(u'-iR)2 + a3(u'-iR)3...

Betrekking (3.4) ook in het rechterlid substituerend vinden we

biii' + b2u'2 + b3u'3 + ... = al^u—(biu' + b2u'2 + b3u'3+ ...)R] + ...



(3.6)
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bx = ^i/(l + axR) = a a, 

waarin a= 1/(1 + «, R), dus a< 1;
b2=a3a2 (3.7)
b3 — a4a3 — 2a5a2R (3.8)

Uit (3.6), (3.7) en (3.8) zien we dat de hogeregraadscoëfficiënten meer afnemen dan de eerste
graadscoëfficiënt bx, de serieweerstand werkt dus lineariserend. Dit was te verwachten: de 
invloed van de niet-lineaire weerstand is door de toevoeging van de lineaire weerstand als 
het ware ‘verdund', de totale niet-lineariteit wordt geringer.

De lineariserende werking is een gevolg van het feit dat de uitgangsgrootheid (dit is de 
stroom) mede bepaald wordt door de in het circuit aanwezige lineaire weerstand. Wanneer 
dit niet zo is mag van de toevoeging van een lineair element geen lineariserende werking 
verwacht worden. Dit doet zich voor in het geval van de pentode en van de transistor: ver
groting van de anode-, resp. collectorweerstand, heeft hier nagenoeg geen invloed op de 
stroom (hoge inwendige weerstand) zodat de door de niet-lineariteit van de overdrachts- 
karakteristiek IA=f(UG), resp. 7c=/(^eb), veroorzaakte vervorming niet gereduceerd wordt 
door vergroting van de belastingweerstand. Bij een vacuümtriode heeft de anode weerstand 
wel enige invloed op de anodestroom, hier werkt de anodeweerstand wel lineariserend.

Uit de gegeven beschouwing blijkt wel dat de mogelijkheden van de beschreven analy
tische methode beperkt zijn, zelfs in een zeer eenvoudig geval wordt het rekenwerk reeds 
vrij omslachtig.

Het rechterlid kan men uitwerken en vervolgens rangschikken naar machten van u'. Door 
gelijkstellen van de coëfficiënten van overeenkomstige termen in het linker- en rechterlid 
verkrijgt men een aantal vergelijkingen met behulp waarvan men de b-coëffïciënten kan 
uitdrukken in de «-coëfficiënten en R’. Vooral het opstellen van de betrekkingen voor de 
hogeregraadscoëfïiciënten vergt veel rekenwerk. Voor de eerste drie coëfficiënten vindt 
men

3.4.4. Benadering van de karakteristiek door opsplitsing in lineaire delen
In vele gevallen is een benadering met een machtreeks bestaande uit drie of vier termen on
voldoende, met name is dit zo wanneer het instelpunt samenvalt met het ‘afknijppunt’ 
van de karakteristiek (fig. 3.3). De karakteristiek vertoont in P een scherpe knik. Wil men 
toch analytisch werken, dan is in zo'n geval dikwijls de meest bruikbare aanpak dat men de 
karakteristiek in twee (of zonodig meer) delen opsplitst, welke ieder met een eenvoudig 
mathematisch verband beschreven worden. De karakteristiek van fig. 3.3 beschrijft men met 
7 = 0 voor U< 0 en I = gU voor U >0. Is U gegeven als functie van de tijd, dan vindt men I 
als functie van de tijd als een reeks afzonderlijke functies die ieder in een beperkt tijdsinter
val gelden.
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U
Fig. 3.3. Niet-iineaire karakteristiek met scherpe knik: a = werkelijke karakteristiek; b = lineaire 
benadering.
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Fig. 3.4 a. Serieschakcling van niet-lineairc en lineaire weerstand; b. grafische constructie van het 
verband tussen stroom en spanning voor dc schakeling van a.

3.4.5. Grafische analyse van schakelingen met niet-lineaire elementen
Het verband tussen ingangsgrootheid en uitgangsgrootheid is bij elektronische componen
ten veelal grafisch gegeven in de vorm van karakteristieken. Dit suggereert de toepassing 
van een grafische beschouwingswijze. Als voorbeeld beschouwen we weer de serieschake- 
ling van een lineaire weerstand R en een niet-lineaire weerstand R' (fig. 3.4a). In fig. 3.4b 
geeft / = ƒ ([/) de statische karakteristiek van R'. De karakteristiek I = f(U') kan puntsgewijs 
gevonden worden met behulp van de aangegeven constructie, waarmee in de figuur twee 
punten P' en Pó van de nieuwe karakteristiek I =f(U') bepaald zijn.

Het resultaat der constructie toont duidelijk aan dat de toevoeging van R lineariserend 
werkt.
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Als tweede voorbeeld beschouwen we een vacuümtriode met een weerstand R in de anodeketen. 
We bepalen hoe de anodestroom afhangt van de roosterspanning bij een gegeven constante voe
dingsspanning UB. Wc hebben reeds beredeneerd dat in dit geval lineariserende werking van dc 
weerstand R mag worden verwacht. Fig. 3.5a toont de schakeling. In fig. 3.5b is in het linkergedeelte 
de statische karakteristiekenschaar /A=/(t7A) van de triode getekend.
Tevens is hierin de belaslinglijn van de anodeweerstand R geconstrueerd, dus cot 0 = R. Met behulp 
hiervan zijn in het rechterdeel geconstrueerd de karakteristiek l,\=f (Uc) bij constante anodespan- 
ning (l/Ao) en de karakteristiek /A=/(t/G) bij gegeven batterijspanning Ua en bij aanwezigheid van 
de weerstand R. Men noemt de aldus verkregen karakteristiek wel de dynamische karakteristiek.

—► -o— -4 
^a UG

Fig. 3.5a. Triode met weerstand in anodeleiding; b. constructie van de karakteristiek 1*=AUG): 
*I*=tAUc) bij UA=C/Ao;
b. bij UB = constant.
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Dc beschouwing van de serieschakeling van de lineaire en de niet-lineaire weerstand toont 
aan dat de toevoeging van de serieweerstand lineariserend werkt. De behoefte tot lineari- 
seren doet zich vaak gevoelen. Het behandelde geval kan men beschouwen als een eenvou
dige vorm van tegenkoppeling (Hfdsl. 4). Tegenkoppeling is een zeer algemeen toepasbaar 
middel om niet-lineaire vervorming te reduceren.

Een ander veel gebruikt middel bestaat in de toepassing van compensatieschakelingen. 
Heeft men bijv, een niet-lineaire vierpool waarvan het niet-lineaire verband tussen ingangs
signaal en uitgangssignaal is gegeven door u2=fi («iX dan kan men het verband lineair 
maken door u2 een correctienetwerk te laten passeren, waarvan het verband tussen ingangs- 
spanning en uitgangsspanning is gegeven door w3=/2(m2); fi wordt zo gekozen dat u3 =

3.4.6. Keuze van de analysetechniek in praktische gevallen
We hebben thans een aantal methodes beschouwd om het niet-lineaire gedrag van schake
lingen te onderzoeken. Welke daarvan in een praktisch geval het snelst tot bruikbare 
resultaten voert is niet altijd direct te voorspellen. Men doet er goed aan, alvorens een gede
tailleerde analyse op te zetten, de merites van de onderscheiden methodes voor het te be
handelen probleem eerst te verkennen. In vele gevallen is het voordelig een eenvoudige 
theoretische analyse te gebruiken als hulpmiddel om kwalitatief inzicht in het probleem 
te verwerven, waarna men de benodigde kwantitatieve gegevens langs experimentele weg 
bepaalt. Deze manier van werken heeft het voordeel dat men bij de theoretische beschou
wing met een simpel model kan volstaan, dat zich eenvoudig mathematisch laat beschrijven. 
Dikwijls is een gedetailleerde mathematische beschrijving omslachtig of zelfs onmogelijk. 
Met name als men met een aantal niet-lineaire effecten tegelijk te doen heeft en/of wanneer 
niet-ohmse elementen een rol spelen (bijvoorbeeld een LC-kring) zal men vaak langs expe
rimentele weg het snelst tot resultaat komen.

Uit de figuur ziet men onmiddellijk dat deze karakteristiek meer lineair is dan de statische karakte
ristiek l,\=f(UG). De anodewecrstand werkt dus lineariserend, de triode vertoont een zekere ‘inhe
rente’ tegenkoppeling, die een gevolg is van het feit dat de anodespanning een niet te verwaarlozen 
invloed heeft op de anodestroom: bij toenemende anodestroom daalt de anodespanning, waardoor 
de vergroting van de stroom wordt tegengewerkt. Uit de figuur blijkt ook dat de steilheid van de 
dynamische karakteristiek geringer is. Men noemt deze steilheid wel de ‘dynamische steilheid’ sd. 
Blijkbaar geldt sa=strJ(R +ra) en de versterking van de schakeling wordt gegeven door A= —sdR. 
In de dynamische steilheid is dus de invloed van rM op de versterking verwerkt. Overigens merken 
we op dat sd eigenlijk geen doelmatige rekengrootheid is, daar zij afhangt van de weerstand R, die 
niets met de buis als zodanig heeft te maken.
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Fig. 3.7. Karakteristiek van gammacorrector.

fMy)] 
y

1. Is y=f (x), dan volgt door oplossing hiervan x = 0(y). </> heet de inverse functie van ƒ Blijkbaar 
geldt
*[ƒ(*)]

x

---- ----------Tl—►

Fig. 3.6. Karakteristiek van televisieweergeefbuis.

/z [A (w i)] = Auit waarin A een constante voorstelt. Daartoe moet/2 de inverse functie van 
/ zijn*.
Voorbeeld: zij u2=/i(uj) = aui, dan moet/2(u2) = ^'2/y, daar dan u3 = (bal,v)ul=Aul. Een 
bekende toepassing vindt men in de televisietechniek. Het verband tussen straalstroom en 
stuurspanning van een weergeefbuis (en daarmee het verband tussen de helderheid van het 
scherm en de stuurspanning) wordt bij benadering gegeven door de betrekking 7=W, 
met y«2,5 (fig.3.6).

Wanneer het uitgangssignaal van de tv-camera evenredig is met de helderheid van de 
scene, dan moet een correctie toegepast worden, waarvoor geldt (zgn. gamma-
correctie, fig. 3.7). Men plaatst deze corrector in de cameraketen omdat dit economisch 
gunstiger is dan plaatsing in elke ontvanger.



4. TERUGKOPPELING

4.1.INLEIDING

4.2. PRINCIPE VAN DE TERUGKOPPELING

(4.1)A' =
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Terugkoppeling (Eng. feedback) is een zeer algemeen principe waarvan de betekenis zich 
niet beperkt tot de elektronica. In vele processen in de levende natuur en de techniek 
speelt terugkoppeling een essentiële rol. Met name berusten vele biologische processen er 
op.

Terugkoppeling is het terugvoeren van een deel van de aan de uitgang van een systeem 
beschikbare signaalenergie naar de ingang van dat systeem. Men dient hierbij met name te 
denken aan systemen waarbij het uitgangssignaal een grotere energie vertegenwoordigt 
dan het ingangssignaal, waarin dus op enigerlei wijze versterking optreedt. Uitgangs- en 
ingangssignaal behoeven daarbij niet noodzakelijkerwijs analoog te zijn. Bij een elektrisch 
relais schakelt een kleine bekrachtigingsenergie een groot vermogen. Een zenuwprikkel 
die een zeer gering vermogen vertegenwoordigt kan een krachtige spier activeren. In beide 
gevallen is er dus sprake van versterkerwerking.

In de elektronica wordt terugkoppeling veelvuldig toegepast. Bij de behandeling van 
terugkoppeling zullen we ons beperken tot elektronische systemen. Veel van wat we zullen 
vinden is echter in principe ook geldig voor geheel andersoortige systemen waarin terug
koppeling een rol speelt.

We hebben hierbij aangenomen dat de directe overdracht van het ingangssignaal via het netwerk 
naar de uitgang verwaarloosd mag worden. Dit is in vele praktisch voorkomende gevallen toelaat
baar.

Beschouw (fig. 4.1) een versterker met versterking A. Het ingangssignaal zij Uj. Van het 
uitgangssignaal Uo voeren we een deel 0UO terug naar de ingang; 0 kan complex, doch ook 
reëel zijn.

Zonder terugkoppeling is de versterking (algemener gezegd: ‘de overdracht’) A. Hoe 
groot wordt de versterking A' met terugkoppeling? De spanning op de ingang van de ver
sterker is Uj + pUo, dus Uo = A(Uj + pUo), dus

a' = H_o = _A_
Uj 1 - A0
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Fig. 4.1. Principe van terugkoppeling.

4.3. EIGENSCHAP PEN VAN DE TEGENGEKOP PELDE VERSTERKER

Hieruit zien we dat |A'| zowel groter als kleiner kan zijn dan |A|. Als |1 — Ap| > 1. dan is 
|Aj < |A|. We spreken dan van tegenkoppeling. Is 11 — Ap| < 1. dan is |Aj > |A|; we spreken 
nu van meekoppeling. De factor 1 — Ap=N noemen we de Nyquistfactor.

Als we de keten openmaken bij P-Q, dan is de versterking van de ingang naar P-Q 
gegeven door Ap. We noemen dit wel de rondgaande versterking (Eng.: loop gain). De 
grootte van Ap bepaalt of we tegenkoppeling, dan wel meekoppeling hebben. Ap is een 
complexe grootheid; of we in een bepaald geval mee- of tegenkoppeling hebben hangt dus 
o.a. af van de frequentie. Als we met zuiver sinusvormige signalen werken is de vraag of we 
met mee- of tegenkoppeling hebben te maken, met de gegeven definitie altijd te beantwoor
den. Hebben we met niet-sinusvormige signalen te maken, dan kan men, strikt genomen, 
deze vraag in de regel niet beantwoorden. Echter heeft dan de onderscheiding toch wel 
praktische zin: het signaal omvat meestal een bepaalde belangrijke frequentieband waar
voor men wel kan aangeven of er sprake is van mee- of tegenkoppeling. Als het signaal zowel 
frequentiecomponenten omvat waarvoor tegenkoppeling optreedt, als componenten waar
voor meekoppeling optreedt, leidt dit tot eigenschappen die meestal ongewenst zijn; zo’n 
situatie zal men dus gewoonlijk trachten te vermijden.

De eigenschappen van buizen en transistoren zijn niet constant, ze ondergaan veranderingen 
o.a. tengevolge van veroudering en variaties van de voedingsspanningen. De eigenschappen 
van transistoren hangen bovendien van de temperatuur af. Verder vertonen actieve compo
nenten aanzienlijke exemplaarspreidingen, hetgeen betekent dat bij vervanging van een 
component door een andere de eigenschappen van de versterker veranderen.

Door toepassing van tegenkoppeling kan de genoemde inconstantheid van de versterker
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Fig. 4.2. Door tcgenkoppeling wordt de invloed van de inconstantheid van A bestreden.
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De versterking is afgenomen met een factor 1 + AOP terwijl de bandbreedte met dezelfde 
factor is toegenomen.

Een volgend voordeel is de reductie van storende signalen die ergens in de yersterker- 
keten binnenkomen (bijvoorbeeld brom). Fig. 4.3 toont een versterker waarin de verster-
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A =
1 + ~r~

Een tweede voordeel is dat de lineaire vervorming door tcgenkoppeling wordt vermin
derd. Dit is begrijpelijk; lineaire vervorming is een gevolg van het feit dat de versterking 
afhangt van de frequentie. Omdat tcgenkoppeling de invloed van de versterking van de 
eigenlijke versterker verkleint zal ook de lineaire vervorming afnemen. Dit blijkt gemakke
lijk uit een voorbeeld.

Zij A= — >4O/(1+jcur) (weerstandgekoppelde versterkertrap in het gebied waarin de 
invloed van de koppelcondensator mag worden verwaarloosd) en zij p weer reëel.
Dan is

effectief bestreden worden. In een tegengekoppelde versterker hangt nl. de versterking niet 
alleen af van A (die inconstant is), doch ook van p. Wanneer we het P-netwerk realiseren 
met passieve, goed constante elementen, wordt de versterking dus meer constant.

In lig. 4.2 is p reëel en gelijk aan R2/(Rl + R2). Maken we nu — 4/?>l, dan wordt 
A' = A/—Ap= — Ï/P, dus geheel onafhankelijk van A. De versterking neemt natuurlijk af, 
maar kan toch nog heel groot zijn. Nemen we bijv. A = —106 en p= 10“4, dan is —AP= 
100 en A'= — 104. Wordt nu A bijv. 5 -105, dan verandert A' slechts ongeveer 1 %.
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Fig. 4.3. Reductie van een stoorsignaal l/s.

Niet-lineaire vervorming komt tot uiting in het optreden van harmonischen van de signaal- 
frequentie. We kunnen deze harmonischen beschouwen als storende signalen, die in de 
versterker zelf opgewekt worden tengevolge van de aanwezigheid van het gewenste signaal. 
Tegenkoppeling zal dus de opgewekte harmonischen eveneens met een factor |1 — Ap| 
reduceren. Niet-lineaire vervorming treedt vooral daar op waar de uitsturing relatief 
groot is, dus in trappen waarin het stuursignaal groot is (eindtrappen). Dit betekent dat het 
verlies aan versterking gemakkelijk kan worden gecompenseerd zonder dat nieuwe ver
vorming behoeft te ontstaan.

Opmerkingen: 1. Deze beschouwing is niet geheel exact: we hebben aangenomen dat de 
toevoeging van het signaal pUo aan het ingangssignaal de vervorming in de versterker niet 
doet toenemen. Een nauwkeuriger beschouwing is mogelijk; de eenvoudige beschouwing 
is gewoonlijk toereikend.
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king A is opgesplitsl in 2 delen A, en A2. Aan de ingang van het tweede deel is een (onge
wenste) bronspanning Us werkzaam. Het bromsignaal aan de uitgang zou zonder tegen
koppeling bedragen USO=A2US. Met tegenkoppeling, waarbij het tegenkoppelnetwerk nu 
de overdracht pA, heeft (zie fig. 4.3) is blijkbaar

AjUs A2Us

1-PAjA2 1—AP
Hel storende signaal is dus met de factor 1 — Ap verkleind. Natuurlijk is de versterking van 
Ui ook met dezelfde factor verkleind. Om toch hetzelfde uitgangssignaal Uo te verkrijgen 
moet het ingangssignaal een factor 1 — Ap groter worden gemaakt. In praktische gevallen 
dient men na te gaan of de hiertoe benodigde voorafgaande versterking voldoende storings
vrij kan worden gerealiseerd.

Uo =



4.4. INSTABILITEIT TEN GEVOLGE VAN MEEKOPPELING

2. Vervorming die reeds in het ingangssignaal aanwezig is wordt natuurlijk niet geredu
ceerd ; deze moet worden beschouwd als deel uitmakend van het ingangssignaal.

Samenvattend: legenkoppeling vermindert de invloed van variaties van de systeempara- 
meters en vermindert de lineaire en niet-lineaire vervorming alsmede de invloed van sto
rende signalen; de versterking neemt echter af.

De eigenschappen van meekoppeling zijn tegengesteld aan die van tegenkoppeling. De 
versterking neemt toe, de stabiliteit neemt af, lineaire en niet-lineaire vervorming nemen 
toe. Uit de formule

We kunnen het hier gevondene nog op een iets algemenere manier formuleren: het tegenkoppelde 
systeem heeft de eigenschap een in hel systeem vastgelegde norm te handhaven. In ons voorbeeld is 
deze norm: vervormingsvrijc overdracht van het ingangssignaal met een bepaalde, vastliggende 
versterking. In het eenvoudige geval van fig. 4.2 ziet men, aannemende dat | A 0| > 1 gemakkelijk 
waar en hoe de ‘norm’ ingebouwd is: deze ligt vast als de verhouding van de weerstanden Rt en R2. 
Het systeem verzet zich nu tegen elke afwijking van de vastgelegde norm (storing, ruis, vervorming, 
verandering van de versterkereigenschappen) door hierop te reageren met de opwekking van een 
foutsignaal, dat via de terugkoppelweg corrigerend optreedt. Naarmate de rondgaande versterking 
groter is, is de correctie nauwkeuriger en wordt de resterende afwijking van de norm kleiner. Men 
kan dit mechanisme terugvinden in ieder tegengekoppeld systeem, van welke aard ook. Steeds is er 
een inrichting aan te wijzen die een afwijking van de norm constateert en deze omzet in een signaal 
(algemener: een informatiestroom), die naar de ingang wordt teruggevoerd.

a'=-A_
1 - Ap

blijkt dat als Ap-» 4-1, de versterking A-»co. De schakeling wordt dan labiel en kan spon
taan gaan oscilleren. Van deze eigenschap maakt men gebruik in oscillatorschakelingen; in 
versterkerschakelingen is dit natuurlijk zeer ongewenst.

In een tegengekoppelde versterker streeft men er meestal naar dat Ap ongeveer negatief 
reëel wordt (A negatief reëel, d.w.z. een oneven aantal trappen in CE- of gem. kathode- 
schakeling, p positief reëel door middel van een ohmse spanningsdeler). Aan de randen van 
het doorlaatgebied van de versterker kan ten gevolge van de aanwezigheid der koppelcon- 
densatoren (If-zijde) en ten gevolge van de parasitaire capaciteiten (hf-zijde) binnen de ver
sterker een belangrijke fasedraaiing optreden, d.w.z. Ap wordt complex. Als de versterker 
uit verscheidene trappen bestaat kan in een bepaald frequentiegebied de totale fasedraaiing 
zo groot worden dat de tegenkoppeling overgaat in meekoppeling, waardoor zelfs oscilleren 
kan optreden (meekoppelingslabiliteit). Het is gewenst te beschikken over een criterium 
dat een snelle beoordeling van de stabiliteit van een praktisch ontwerp mogelijk maakt. 
Een dergelijk criterium is het N yquist-criteriiim: als de polaire figuur van Ap het punt 4-1
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Fig. 4.5. Pf van AP bij een instabiel systeem.Fig. 4.4 Pf van AP bij een stabiel systeem.

4.5.INGANGS- EN UITG A NGSI M PED A NTIE VAN TEGENGEKOPPELDE VERSTERKERS

4.5.1. Wijzen van aankoppeling
Bij het afnemen van de versterkte spanning die we terugvoeren naar de ingang kunnen we 
twee situaties onderscheiden, die we resp. parallelaankoppeling en serieaankoppeling 
zullen noemen. Evenzo kan het toevoeren van de tegenkoppelspanning aan de ingang op 
twee manieren plaats vinden, die we ook weer resp. parallelaankoppeling en serieaan
koppeling zullen noemen. De grootte van de terugkoppelfactor p is nu het gevolg van twee 
spanningsdelingen, nl. die welke optreedt bij de uitgangsaankoppeling en die welke op
treedt bij de ingangsaankoppeling. Eventueel kan in de terugkoppelketen nog een speciaal
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omvat is de schakeling labiel, wanneer het punt + 1 niet omvat wordt is de schakeling in 
principe stabiel. Voor een blijvend stabiele werking verdient het aanbeveling de pf zo te 
kiezen dat het punt + 1 niet te dicht benaderd wordt, zodat er ook bij kleine variaties van de 
systeemparameters geen ongelukken gebeuren. Het bewijs van deze stelling blijft hier 
achterwege (zie hiervoor hfdst. 2, deel III). Een groot voordeel van het Nyquist-criterium is 
dat het de beoordeling mogelijk maakt van de eigenschappen van de teruggekoppelde ver
sterker op grond van metingen aan de niet-teruggekoppelde schakeling, AP is immers de 
versterking van de ‘open loop’. Blijkt uit de analyse van de Ap-figuur van een ontworpen 
versterker dan het punt + 1 omvat of gevaarlijk dicht benaderd wordt, dan moet óf A óf p 
veranderd worden. Meestal doet men het laatste, men gebruikt dan voor p een correctienet- 
werk met complexe overdracht (zie hoofdstuk 3, deel III Technica 37).

In niet te ernstige gevallen kan wijziging van één der tijdconstanten in de versterker A, 
zodanig dat de fasedraaiing in het kritische gebied zich wijzigt, reeds afdoende beveiliging 
bieden tegen meekoppelingslabiliteit.

Fig. 4.4 geeft een voorbeeld van de polaire figuur van Ap voor een stabiel systeem, fig. 
4.5 geeft de pf van Ap van een instabiel systeem.
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Fig. 4.6. Parallelaankoppeling aan de uitgang.
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Opmerking : de benamingen spannings- en stroomtegenkoppeling hebben zich algemeen ingebur- 
gerd, hoewel ze niet bijzonder duidelijk zijn, de benamingen parallel- en serieaankoppeling ver
dienen daarom de voorkeur. Het karakteristieke verschil is dat in het eerste geval ö niet afhangt 
van de belastingimpedantie Zb in het tweede geval wel.

netwerk worden opgenomen, dat een derde factor introduceert (bijv, een passief netwerk, 
een versterkertrap, een emittervolger). Deze laatste factor kan echter, wanneer aanwezig, 
steeds opgenomen worden gedacht in de factor die de uitgangsaankoppeling beschrijft, 
zodat we kunnen volstaan met bovengenoemde onderverdeling in twee factoren. Noemen 
we de spanningsdeling ten gevolge van de uitgangskoppeling S, en die ten gevolge van de 
ingangskoppeling y, dan geldt dus indien beide aankoppelingen elkaar niet beïnvloeden, 
p = öy.

Fig. ’4.6 geeft een voorbeeld van parallelaankoppeling aan de uitgang. Het terugkoppel- 
signaal wordt verkregen door hoogohmige spanningsdeling. De tegenkoppelspanning is 
evenredig met de uitgangsspanning, men spreekt daarom ook wel van spanningstegenkoppe- 
ling. Er geldt

z;
z',+z2

Fig. 4.7 schetst het geval van serieaankoppeling aan de uitgang. De tegenkoppelspanning 
is nu evenredig aan de uitgangsstroom, men spreekt wel van stroomtegenkoppeling. Er geldt

Z3
Z.

Z2
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Fig. 4.7. Serieaankoppeling aan de uitgang.
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Fig. 4.8. Serie-aankoppeling aan de ingang.

Fig. 4.8 geeft een voorbeeld van serieaankoppeling aan de ingang. De van de uitgang af
komstige terugkoppelspanning is U, = ÖUO. Deze spanning denken we ons geleverd door 
een bron met impedantie Zt. Dit is de impedantie, die we in het terugkoppelcircuit ‘zien’, 
d.w.z. de inwendige weerstand van het Théveninequivalent van dit circuit. In het geval van 
directe koppeling tussen in- en uitgang is dus in het geval van fig. 4.6, Z, « Z', (Als |Z< |Z2|), 
in het geval van fig. 4.7 is Z,%Z3.

Zij de ingangsimpedantie van de eigenlijke versterker Zio, dan geeft Ut op de ingang van 
de versterker (tussen C en D) de spanning

Zio
Zio+Z. + Zg

Ug geeft op de ingang van de versterker

Z*
Zio+Z, + z,

u,= ug - = kU,



(4.6)Ys =

(4-7)
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D
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Ug = y8Ug en geldt dus kp = YsUB =

kP =
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Blijkbaar is de verzwakkingsfactor ks = ys. Om verzwakking van het ingangssignaal te 
voorkomen zullen we er naar streven Z, zo te kiezen dat |Zt| < |Zio+ Zg|, zodat dan

Zio
Zio+Zg

De ingangsspanning van de eigenlijke versterker bedraagt Uit=ksUg4-ysUi.
Fig. 4.9 geeft een voorbeeld van parallelaankoppeling aan de ingang. Ug geeft aan de ingang 
van de versterker (tussen C en D)

Zte//(Z2 + ZJ
Z. + Z^/AZz + Z,)

waarin Zi0//(Z2 + Z,) de parallelschakeling van Zio en Z2 + Z, betekent.

Fig. 4.9. Parrallelaankoppeling aan de ingang.
Meestal zullen we trachten te bereiken dat |Z2 + Z,| >|Zio|, daar anders het aanbrengen 
van de tegenkoppeling de ingangsspanning te veel verzwakt (Zio wordt min of meer kort
gesloten door Z2 + Z(). In dit geval is

Zlo
Zg+ZIo

Bij iransistorschakelingen, waarbij Zio van nature vrij laag is, zal meestal wel voldaan zijn aan 
de voorwaarde |Z2 + Z,| > |Zio|. Bij buisschakelingen is Zio gewoonlijk zeer hoog, zodat daar vaak 
zal gelden |Z2 + Z,1< |Z|O|. In dat geval is dus

z2+z<
Zg + Z, + Zj

Cn
4-

u; = Ug=kpü,



u; = (4.8)V. = ut= Ypu,

(4.9)U, = ypU,

(4.10)

Uit

(4.H) I

r
i
-

4.5.2. Berekening van de ingangs- en de uitgangsimpedantie
We willen nu nagaan hoe de ingangs- en uitgangsimpedantie van een versterkerschakeling 
veranderen bij terugkoppeling. We merken allereerst op dat men ook hier de zaak niet 
moeilijker moet maken dan nodig is. In vele gevallen is de eenvoudigste, en zeker de over
zichtelijkste manier, om het circuit zeer direct te beschouwen. Als men wil weten wat de 
impedantie Zj is tussen twee klemmen van een netwerk, dan moet men nagaan hoe groot de
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Voor de berekening van de spanning U' aan de ingang van de versterker, tengevolge van U, 
bedenken we dat hiervoor Zg en Zjo parallel staan, samen in serie met Z2 + Zt, zodat

Zto//Zg ZloZg/(Zio + Zg)
(Z2 + Z.) + Zio// Zg * (Z2 + Z.) + ZioZg/(ZIO+Zg)

Is (Z2 + Zt) >Zio//Zg, hetgeen zowel bij buis- als transistorschakelingen bijna altijd het geval zal 
zijn, omdat Zg zelden zeer groot zal zijn, dan is

UJ = —---- —Z,°—
(Z2 + Z,) (Zio + Zg)

In dit geval geldt dus
Z8

7’ = z^V-
De totale factor p in de formule voor de versterking A' kan nu, afhankelijk van de wijze van 
aankoppelen aan in- en uitgang, vier gedaanten hebben, nl.

P = ösys; P = öpï5; P = ösyp en P = öpyp
Verder is LJg = kUg (k is resp. ks en kp bij serie- en parallelkoppeling), zodat voor het totale 
ingangssignaal van de versterker (tussen de klemmen C en D, zie lig. 4.8 en fig. 4.9) geldt

küg4-pUo, waarbij Uo=AUi(; derhalve

kA
g 1 —AP

Alvorens we onze beschouwingen vervolgen, is een opmerking op haar plaats over de 
gevolgde wijze van werken en de verder te volgen werkwijze. Om een overzichtelijke 
algemene analyse te verkrijgen hebben we de grootheden S en y ingevoerd teneinde af
zonderlijk de invloed van de uitgangs- en de ingangskoppeling te beschrijven. In eenvoudige 
versterkerschakelingen zijn ingangscircuit en uitgangscircuit echter soms zo verweven, dat 
deze onderscheiding weinig zin heeft en zelfs verwarrend kan werken. In zulke gevallen 
kan men meestal wel zonder moeite de waarde van p als geheel bepalen. Het spreekt 
vanzelf dat men geen moeite moet doen om hulpgrootheden in te voeren als men daarvan 
verder geen plezier heeft; in vele praktische gevallen kan men zich beperken tot de bepaling 
van p



c +

ZhU,

+ AÖU,
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D ______
Fig. 4.10. Eenvoudig geval van serie-aankoppeling.

0-A5)
Z2

stroom I is als men een spanning U tussen deze klemmen aanbrengt. De impedantie is dan 
eenvoudig U/I. In moeilijker gevallen kan het voordelen hebben gebruik te maken van 
meer formele methoden, zoals de in hoofdstuk 1 behandelde ‘nulstellingsmethode’. We 
zullen deze gebruiken voor de algemene analyse van onze vier koppelingssituaties.

In het algemeen zal blijken te gelden: parallelschakeling leidt tot verlaging van de impe
dantie (parallelschakeling aan de ingang geeft verlaging van de ingangsimpedantie, parallel
schakeling aan de uitgang geeft verlaging van de uitgangsimpedantie), serieschakeling 
leidt tot verhoging van de impedantie. Met behulp van deze regel kan men in praktische 
gevallen kwalitatief direct nagaan hoe de impedantieniveaus veranderen ten gevolge van 
de tegenkoppeling.

Bij praktische berekeningen ga men ook steeds eerst na of niet bepaalde impedanties in 
het circuit verwaarloosbaar zijn ten opzichte van andere. Men kan hiermee niet zelden het 
rekenwerk sterk bekorten.

Als voorbeeld beschouwen we de ingangsimpedantie bij serieaankoppeling voor het geval 
Z, en Zg (fig. 4.8) verwaarloosbaar zijn. In fig. 4.10 is ys= 1, zodat p = Ö. Uit de figuur lezen 
we af I = (UR + ApIZio)/Zio, zodat voor de impedantie tussen de punten C en D (dit is Zj van 
de teruggekoppelde versterker) geldt Zj = Ug/I = Zio(l — Ap). Bij tegenkoppeling is Ap<0, 
dus Zj >Zi0.

Fig. 4.11 geeft een voorbeeld van parallelaankoppeling, waarbij Z, opgenomen gedacht 
is in Z2. De stroom I bedraagt

Ui U;(l-A6)
ZSo Z2

zodat de impedantie, die we zien in de teruggekoppelde versterker tussen de klemmen C 
en D volgt uit

Y‘=Z = é+'
Als Aö< 0 is Yj > Ylo.



c 1

I
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D

Fig. 4.11. Eenvoudig geval van paralleiaankoppeling.

(4.13)1 -

I. Het principe van deze beschouwingswijze dankt de auteur aan prof. J. W. Alexander.
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1.
2.

Z2 Zio

4.5.3. Formele analyse1
Voor de formele analyse gaan we uit van (4.11). Toepassing van de ‘nulstellingsregel’ van hfdst. 1 
eist een zodanige vorm dat Z, en Zg in de noemer voorkomen. Zg komt reeds voor in de uitdrukkin
gen voor p. we moeten dus alleen nog Z| in de formule invoeren. Beschouw fig. 4.12a. Aan de uitgang 
van de met Z| belaste versterker ontstaat de spanning Uo = AU,. Volgens Thévenin kunnen we de 
uitgang ook vervangen door de sericschakcling van een spanningsbron en de uitgangsimpedantie 
Z^ van de versterker zonder tegenkoppeling (fig. 4.12b). Blijkbaar moet voor equivalentie de span
ningsbron de sterkte hebben AUU, = AU^Z, + Z^j/Z,» dus

A = AUZ1/(ZOO+Z1). (4.12)

Voor het berekenen van de ingangs- en uitgangsimpedantie van de tegengekoppelde versterker 
moeten we nu in (4.11) de noemer nul stellen, dus 1 — AP=0. Voeren we hierin (4.12) in, dan ver
krijgen we de uitdrukking

z^A“f,=0

Om Zj te bepalen moeten we in (4.13) stellen Zg= — Zs; om Zo te bepalen moeten we stellen Z,= -

Onze 4 gevallen geven nu:
1 — Aö,y, = 0, serie aan ingang, serie aan uitgang;
1 — Aöpy, = 0, serie aan ingang, parallel aan uitgang;



Sp = ’ 7P =7. = 7»

Geval 2. Aöpys = 1.

Geval 3. Aösyp = 1.

++

Z. Uo
Ui

++

Z. Uout

Fig. 4.12a. Algemeen schema versterker, b. Thévenin-equivalent van fig. 4.12 a. 81

3.
4.

Stel Zg = — Zb dan volgt Zj = Zio(l — Aöp)
Stel Zj = -Zo, dan volgt Zo= Z^fl - Auy,6p)

(4-14)
(4.15)

(4-16)
(4-17)

(4-18)
(4-19)

(4.20)
(4-21)

x“t/i CD

ZOO

1 — AÖ, yp = 0, parallel aan ingang, serie aan uitgang;
1 — Aöpyp = 0, parallel aan ingang, parallel aan uitgang.

z; z,o . z,
Z', + Z2’ Y’ zio+zg’ Yp z2+z,

Stel Zg = — Zb dan volgt Z, = (1 —AÖS)Z|O 
Stel Z, = -Zo, dan volgt Zo = Z^-A^y,

Geval 4. Aöpyp = 1. Stel Zg = — Zb dan volgt Zj = (Z2 + Z,)Zio/(Z24-Z, —A6pZio) 
Stel Zj = -Zo, dan volgt Zo = Zoo/(1 - Auypöp)

Stel Zg— —Zb dan volgt Zj —(Z2 + Zt)Z|O/(Z24-Zt — AÖsZio)
Stel Z| = - Zo, dan volgt Zo= Zoo-AuZ3yp

met 5. = ;

Geval 1. Aösys = 1.



Fig. 4.13. Toepassing van terugkoppeling op een stroomversterker.

4.6.REKENEN MET STROMEN

(4-22)
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Bij tegenkoppeling is A< 0. Uit de betrekkingen (4.14) t/m (4.21) ziet men direct dat de 
eerder geformuleerde algemene regel geldig is, nl.:

In hel geval van tegenkoppeling geeft parallelschakeling aan de uitgang verlaging van de 
uitgangsimpedantie; serieschakeling aan de uitgang geeft verhoging van de uitgangsim- 
pedantie.

Parallelschakeling aan de ingang geeft verlaging van de ingangsimpedantie, serieschake
ling aan de ingang geeft verhoging van de ingangsimpedantie.

Men kan ook gecombineerde tegenkoppeling toepassen : een veel voorkomend geval is 
dat men aan de uitgang een combinatie van serie- en parallelaankoppeling toepast. Men 
spreekt dan wel van ‘compoundtegenkoppeling’. Men kan op deze wijze bereiken dat de 
uitgangsimpedantie niet verandert, hetgeen soms gewenst is, terwijl men toch de voordelen 
van tegenkoppeling heeft. Ook past men wel combinaties toe van mee- en tegenkoppeling. 
Hiermee kan men uiterst lage waarden van de uitgangsimpedantie realiseren.

We hebben in het voorgaande, wanneer we over versterking spraken, daarmee steeds de 
spanningsversterking bedoeld. Bij beschouwingen over tegenkoppeling is dit algemeen 
gebruikelijk, hoewel niet noodzakelijk. Hebben we te maken met netwerken die zich beter 
lenen voor een behandeling met stroombronnen en stroomversterkers, dan kunnen we op 
geheel analoge manier werken (fig. 4.13). Aan de ingangsstroom wordt een gedeelte 0IO van de 
uitgangsstroom Io toegevoegd. Er moet dus gelden

A1(Ii + pio)=Io, dus Ai^UI^Aj/a-Aip)

Deze formule is geheel analoog aan die voor de spanningsversterking.
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4.7.ONGEWENSTE VORMEN VAN TERUGKOPPELING

I xc
R|2

Tegenkoppeling, en in bepaalde gevallen ook meekoppeling, wordt zeer vaak doelbewust 
in schakelingen toegepast. Terugkoppeling kan echter ook onbedoeld en ongecontroleerd 
optreden en kan dan aanleiding geven tot ernstige moeilijkheden. Dit kan plaatsvinden 
overal waar er een koppeling bestaat tussen uitgang en ingang van een versterkertrap of 
-keten. Zo’n koppeling kan bijv, ontstaan doordat twee signaalvoerende leidingen dicht bij 
elkaar liggen. De koppeling kan dan capacitief. inductief of gemengd zijn. Een schakeling 
waarin zo'n onbedoelde koppeling optreedt kan gemakkelijk instabiel worden. Bij decon
structie van elektronische apparaten moet men hier terdege op letten (signaalvoerende 
leidingen kort houden, zo ver mogelijk uit elkaar leggen en indien mogelijk loodrecht op 
elkaar plaatsen). Ook kan terugkoppeling optreden via gemeenschappelijke delen van 
aardleidingen, die immers een zekere zelfinductie vertegenwoordigen. Vooral in verster
kers voor hoge frequenties dient men de aardpunten der verschillende trappen dan ook met 
zorg te kiezen.

Een beruchte vorm van ongewenste terugkoppeling is die welke optreedt ten gevolge 
van de eindige inwendige impedantie van het voedingsapparaat. Beschouw fig. 4.14 welke 
een drietrapsversterkerschakeling voorstelt.

Het voedingsapparaat B heeft een eindige inwendige weerstand, aangegeven door R,. 
Het door T3 versterkte signaal komt te staan op de serieschakeling van Rl3 en Rh daar de 
collectorstroom door deze beide impedanties vloeit. Het deel van het versterkte signaal dat 
over de inwendige weerstand Rj van het voedingsapparaat staat, komt via Rlt en Csl ook 
terecht op de basis van T2, zodat het versterkt door T2 op de basis van T3 verschijnt. Er 
treedt dus terugkoppeling op, in dit geval meekoppeling! Op dezelfde wijze ziet men dat

83

Cs2Tl C“
---- IFingang

J
Fig. 4.14. Terugkoppeling via de inwendige weerstand van het voedingsapparaat.



4.8. VOOR BEELDEN VAN SCHAKELINGEN MET TEGEN KOPPEL ING
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koppeling het gemakkelijkst plaats vinden door het equivalente T-schema te gebruiken 
en daaruit direct de versterkergrootheden te bepalen (fig. 4.16).

het uitgangssignaal van T2 ook terugwerkt op de ingang van T2. Hoe meer trappen ge
voed worden uit hetzelfde voedingsapparaat, hoe meer onderlinge koppelingen men heeft 
en hoe groter de kans op instabiliteit wordt. Wanneer vele trappen één voeding hebben 
moet men er dus voor zorgen dat de inwendige impedantie hiervan zeer klein is of dat de 
aansluitingen van de trappen aan de gemeenschappelijke voeding t.o.v. elkaar ontkoppeld 
worden. Een eenvoudige en zeer veel toegepaste methode om dit laatste te bereiken bestaat 
hierin dat men in de voedingsleidingen der afzonderlijke trappen ontkoppelde weerstanden 
opneemt, zoals in de figuur is aangegeven met behulp van het gestippelde ontkoppelcircuit 
RC. Deze ontkoppeling is natuurlijk alleen werkzaam voor signalen waarvan de frequentie 
voldoende hoog is (co > 1 /RC). Bestaat er gevaar voor terugkoppeling van signalen van zeer 
lage frequentie, dan moet de inwendige impedantie van het voedingsapparaat zelf voldoen
de laag gemaakt worden.

4.8.1. Niet-ont koppelde emitterweerstand (fig. 4.15)
De emitterweerstand wordt doorlopen door de som van de uitgangsstroom en de ingangs- 
stroom (immers Ic = Ib + Ic). Daar Ic ^>Ib is IC«IC.

De uitgangsstroom produceert over Rce een spanning, die -de ingangsspanning Uj 
tegenwerkt. We hebben dus tegcnkoppeling en wel met serieaankoppeling zowel aan de 
uitgang als aan de ingang. De analyse van het gedrag kan in dit eenvoudige geval van tegen- ,

I
Fig. 4.15. Tegenkoppeling door niet-ontkoppelde emitterweerstand. 
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IKb *c/ae

Kce

T Fig. 4.16. Vervangingsschema bij fig. 4.15.

Kiezen we

dan wordt

Av

Kb*.
*c

A
*ec

dus geheel onafhankelijk van de transistorgrootheden, hetgeen ook in overeenstemming 
is met de theorie van de tegenkoppeling. Deze schakeling wordt zeer veel toegepast omdat 
men in ruil voor een verlies aan versterking een grote verbetering van de lineariteit alsmede 
verhoging van de ingangsimpedantie verkrijgt, terwijl de versterking zeer constant is 
(weinig afhankelijk van de transistorgrootheden en van de temperatuur).

Men kan de analyse natuurlijk ook uitvoeren met behulp van de algemene formules der 
tegenkoppeling. Daartoe moeten we eerst de grootheid p bepalen, waarbij we opmerken 
dat splitsen van p in de factoren y en ö in dit eenvoudige geval weinig zin heeft. De tegen-
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Av= -----------
*c+*ce

Alle formules, die wc eerder afgeleid hebben voor Av, Ah Zj en Zo blijven geldig, alleen 
moeten we in de formules in plaats van Rc nu Rc + Rec invullen. In overeenstemming met de 
theorie der tegenkoppeling vinden we dan dat R, en Ro toenemen; voor Av vinden we

+ *b + *b*.

ac *c

D

*ec > *c + — + 
ae

*b*.

*c



1
A> Av/(1-PAv) =

Av

fti. c

1+ 1 +
Ki14.

J U»

«ee

^ee

^ie 

/?fc V/?j

<r
4

' 1
— 4-

Ql

L._________ I_____ _
Fig. 4.17. Vervangingsschema voor de schakeling volgens fig. 4.15 met /i-parameters. 
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I + ^____ *_____
*. R„ R„R,

KC + — + CCc I\c

We vinden uiteraard dezelfde formule als met de ‘directe' methode. Het is wel duidelijk dat 
de beschouwing met de algemene formule voor een legengekoppelde versterker in dit een
voudige geval geen voordeel biedt. Dit is een gevolg van het feit dat het gebruikte T- 
schema zich bijzonder goed leent voor de behandeling van dit geval. De algemene methode 
spreekt duidelijker als we de transistor beschrijven met behulp van een voor dit geval min
der geschikt vervangingsschema, bijv, met matrixparameters. Fig. 4.17 geeft het vervan
gingsschema met /i-parameters. Een directe analyse met behulp van de netwerkvergelij- 
kingen is nu vrij omslachtig. Voeren we weer in p=Ree/Rx, dan berekenen we A'v direct 
uit de formule voor Av voor de niet-teruggekoppelde versterker, te weten

1

+/’rc

koppelspanning is IcRce. Aangezien IC«IC en Uo= — ICR, is P^RCC/RX. (N.B. door de wijze 
van terugvoeren naar de ingang is [i >0). Dus geldt

ae Rc /' l

- r/(r +R I Rb i RbR'- -R1/(R„ + RC+- + —

b 4
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4.8.2. Emittervolger
De eigenschappen van de emittervolger berusten op de in deze schakeling aanwezige sterke 
tegenkoppeling. De uitgangsspanning wordt hier volledig teruggevoerd naar de ingang, 
dus p= — 1. Omdat de emitter nu uitgangselektrode is hebben we aan de uitgang parallel- 
aankoppeling. We mogen dus een lage uitgangsimpedantie verwachten. Aan de ingang 
hebben we serieaankoppcling, we verwachten dus een hoge ingangsimpedantie. (Opmer
king : hier is p < 0 omdat de uitgangsspanning in fase is met de ingangsspanning en in tegen- 
fase wordt tcruggevoerd naar de ingang.)

De eigenschappen van de emittervolger kunnen, zoals bekend, zeer eenvoudig worden 
afgeleid met behulp van het T-schema. We kunnen echter ook weer de algemene theorie 
van de terugkoppeling toepassen. We beschouwen hiertoe de emittervolger als een sterk 
tegengekoppelde CE-trap, zodat we de formules voor de emittervolger kunnen afleiden uit 
die voor de CE-trap. Fig. 4.18 toont een CE-schakeling, waarbij R, in de emitterketen is 
opgenomen. De sturende signaalbron ‘zweeft’ t.o.v. aarde; in deze vorm leent de schakeling 
zich, tengevolge van dit zweven van de ingang, nauwelijks voor praktisch gebruik, doch dit 
doet hier niet ter zake. Voeren we in deze schakeling het gehele uitgangssignaal terug naar 
de ingang (p = — 1), dan ontstaat de schakeling van fig. 4.19, die niets anders dan een emitter
volger voorstelt.

In fig. 4.18 is Uo= 4- IcRj (denk om het plusteken’.). De versterking Av is, behoudens het 
teken, dezelfde als die van de normale CE-schakeling. Voor de versterking A'v van de emitter
volger geldt dus

A’ = A- = *■ «
1—Avp Rc4- Rb/ac + R|(Rb/Rc+ 1) Re + Rb/ae + R1

welke uitdrukking we eerder vonden met behulp van het T-schema. Voor het berekenen 
van Zj en Zo kunnen we formeel te werk gaan zoals aangegeven in par. 4.5.3. Dit voert hier 
echter tot een omslachtige procedure; het is veel eenvoudiger direct met het T-schema te 
werken.

De beide thans behandelde voorbeelden illustreren duidelijk dat voor kwantitatieve 
berekeningen een directe beschouwing van het circuit aan de hand van de maas- en knoop
punt vergelijkingen soms eenvoudiger is dan toepassing van de algemene formules der tegen
koppeling. Dit houdt echter geenszins in dat beschouwingen van het laatstgenoemde type 
zinloos zijn. In de eerste plaats verschaffen deze in meer gecompliceerde gevallen vaak de 
geëigende rekentechniek; in de tweede plaats hebben zij het voordeel steeds snel tot een 
goed kwalitatief inzicht te leiden in het gedrag van het tegengekoppelde circuit, ook al zal 
men voor de kwantitatieve analyse hiervan soms liever zijn toevlucht nemen tot de ‘directe’ 
methode.
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4.8.3. 'Operationele versterker'
Fig. 4.20 toont een schakeling met parallelkoppeling aan de uitgang en parallelkoppeling 
aan de ingang. Voor de afwisseling is een schakeling met een buis getekend. De terugkoppe
ling vindt plaats via Zf. We nemen aan dat Zf R{, zodat het aanbrengen van Zf de grootte 
van de belastingimpcdantie niet beïnvloedt. Verder nemen we aan ra>Rp zodat A = 
— sgR j. In dit geval is het handig met admittanties te rekenen, stel dus Y j = 1/R'j, enzovoorts.
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+
Uo

+
Uo

U T T
Fig. 4.18. CE-schakeling met R, in de emitterketen. R\ en R2 zijn instel weerstanden.

T T
Fig. 4.19. Door het uitgangssignaal volledig terug te voeren naar de ingang ontstaat uit de schake
ling van fig. 4.18 de emittervolger.
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T T Fig. 4.20. Operationele versterker.

P = (4-23)en

(4-24)

(4-25)

(4.27)Yo =
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Uit de figuur lezen we af

Yf 
Y'i + Yg+Yf

-■s8^i

'Y'i+Yg+Yf

Door het aanbrengen van het tegenkoppelnetwerk wordt het ingangssignaal verkleind met 
de factor k,,, die in dit geval bedraagt kp = Yg/(Y', 4- Yg + Yf), zodat de overall-versterking 
volgt uit

a; =-------
1 4- sg R |

= Ic A' = S‘V‘
U, ’ Y,(Y',+ Y,+Yr)+s,Yr

Door nulstelling van de noemer in (4.25) met Yg= — Yj volgt voor de ingangsadmittantie

Yj = Y'i 4-(l 4-sgR,)Yf (4.26)

De impedantie die we zien vanuit punt A bedraagt dus Zg4- 1/Yj. Voor de uitgangsadmit- 
tantie vinden we (nu Y, = — Yo stellend)

Y', + Y,+Yf

+ uitgang
• i
i-----------1
I------------r
i--------—. |

—1______>
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R
= R + —totaal

ug — + s-^
/?/?! R

Al naar gelang we de in het circuit voorkomende impcdanties dimensioneren, kunnen we 
bijzondere eigenschappen verkrijgen. Kiezen wc Zf = Zg = R, en kiezen we R\PR en 
sgR, > 1. dan hebben we:

-Sg/R _ -stRj

2+sgR|
R „2

1+SgRj sg

Men kan bijv, bij een normale hw-pentode kiezen R = 0,5 MQ en R i = 5 MQ.
Gebruikt in deze vorm noemt men het circuit wel een anodevolger omdat de eigen

schappen enigszins gelijken op die van de kathodevolger (hoewel de ingangsimpedantie 
van de kathodevolger veel groter kan zijn). De anodevolger geeft echter omkering van het 
signaal, in tegenstelling tot de kathodevolger. In gevallen waarin men kv-eigenschappen 
wenst, terwijl toch omkering van het signaal wordt vereist, kan men soms deze schakeling 
gebruiken.

De schakeling wordt echter vooral toegepast als zgn. ‘rekenversterker’ in analoge reken
machines. Veelal past men dan om grote versterking te verkrijgen meer trappen toe, men 
spreekt dan van een operationele versterker. Kiest men voor Zg een weerstand en voor Zf 
een capaciteit, dan heeft men een integrator; Zg een capaciteit en Zf een weerstand geeft een 
differentiator, enz.

Deze eigenschap berust op het feit dat de ingangsimpedantie van de eigenlijke versterker (gezien 
in punt B) als Z', zeer groot is, volgens (1.26) gegeven wordt door Zr/(1 + sgRt). Is Zf dus een capaci
teit. dan zien we aan de ingang een capaciteit die (1 +sgR|) maal zo groot is, isZf een weerstand, dan 
zien we aan de ingang een weerstand die (1 + sgRt) maal zo klein is.

De schakeling maakt het dus mogelijk langs elektronische weg bijv, een beschikbare capaciteit 
schijnbaar sterk te vergroten. Dat men hiermee een uitstekende integrator kan maken blijkt bij 
beschouwing van het in fig. 4.21 getekende KC-circuit. Hiervoor geldt

“•=£=4f
Voor waarden van t < RC is i = uJR, zodat

Om ook voor grote waarden van t correcte integratie te verkrijgen moet RC zeer groot gekozen 
worden. Hieraan zijn praktische grenzen gesteld, o.a. door de altijd aanwezige lek van de conden
sator. Door C nu op de beschreven wijze elektronisch te vergroten (bijv, met een factor 106. hetgeen 
in een versterker met enkele trappen gemakkelijk mogelijk is) kan men zeer grote capaciteitswaar- 
den realiseren. Voor verdere details over operationele versterkers en hun toepassingen wordt ver
wezen naar hfdst. 8, deel III (Technica 37).
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