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Předmluva
Vážený uživateli. Právě jsi otevřel elektronický studijní materiál pro podporu výuky elektrotechniky a elektroniky.
Jedná se o soubor přednášek doplněných o vysvětlující text, které lze tématicky rozdělit do několika částí. V první
části (kapitoly 1 až 6) jsou uvedeny základy elektrických obvodů. Následují kapitoly 7 až 9, které jsou úvodem
do popisu lineárních systémů, základních vlastností přenosových funkcí a aproximací modulových charakteristik
analogových filtrů. Kapitoly 10 až 12 popisují chování elektronických zpětnovazebních soustav a základních ob-
vodů s ideálními i reálnými operačními zesilovači. Kapitoly 13 a 14 pak stručně uvádí principy funkce základních
elektronických prvků. Jejich použití pro zesilování signálu je uvedeno v obsáhlejších kapitolách 15 a 16. Následující
kapitoly zahrnují úvod do vybraných aplikací elektronických obvodů, jako je implementace analogových filtrů (viz
také aplikaci SYNTFIL), principy oscilátorů a obvodová realizace napájecích zdrojů. Problematiku pak uzavírá
kapitola 20 s velmi stručným úvodem do problematiky obvodů s rozprostřenými parametry. V závěru je uveden
dodatek ilustrující 14 laboratorních úloh k vybraným tématům i další popis některých návrhových technik. Cílem
publikace není podat podrobný popis uvedených témat, což i vzhledem k rozsahu ani není možné. Většina kapitol
se snaží ukázat zejména základy dané problematiky a až na výjimky nezachází do podrobností.
Elektronická verze dokumentu je „interaktivní“: většina schémat je provázána s odpovídajícími zapojeními
v aplikaci grafického editoru elektrotechnických schémat (GEEC) s připravenými analýzami, které lze vyvolat

https://syntfil.feld.cvut.cz/syntfil/
https://geec.fel.cvut.cz/


kliknutím na příslušný obrázek. Uživatel tak může jednoduše měnit hodnoty prvků, modifikovat zapojení a ověřovat
jak symbolické, tak numerické výsledky „on-line“ provedených analýz. Dále jsou nadpisy kapitol a podkapitol
provedeny jako hyperlinky, které vedou na videozáznam přednášky i laboratorních experimentů.

Upozornění
Tento dokument slouží pouze pro studijní účely, nemá konečnou podobu a může být časem upravován a doplňován.
Distribuce, kopírování, převod do tištěné podoby a použití díla nebo jeho částí pro jiné než studijní účely, je povoleno
pouze se svolením autora. Právní doložka je uvedena na poslední straně tohoto dokumentu.

Poděkování
K vypracování díla přímo či nepřímo přispěli kolegové i někteří moji studenti. Na tomto místě jim patří dík za to,
že svými náměty, inspirací i novým pohledem na „svět elektroniky“ pomohli při vytváření tohoto dokumentu.
Zvláštní poděkování patří mým studentům Ing. Filipovi Paulů, Ing. Ondřeji Bukovskému i Matyáši Vaškovi za
realizaci interaktivní aplikace GEEC, mému kolegovi Ing. Janu Bičákovi, Ph.D. za poskytnutí zdrojového kódu
knihovny PraCAn i správci serveru Ing. Janu Vrbatovi, Ph.D. za cenné rady při tvorbě aplikace.
Dík patří i mojí rodině, bez jejíž trpělivosti a pochopení by tento dokument nevznikl.

V Praze 8. srpna 2024 Jiří Hospodka verze: 1.5
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Kapitola 1
Veličiny a prvky elektrických obvodů
Tato kapitola popisuje základní elektrické veličiny
a prvky. Uživatel se seznámí s elektrickým napě-
tím, proudem i výkonem a dále s popisem základ-
ních elektrických prvků, tj. rezistorem, kapacito-
rem, induktorem, včetně induktorů vázaných a ide-
álních nezávislých i řízených zdrojů napětí a proudu.
Jsou definovány vztahy mezi obvodovými veličinami
těchto prvků, na kterých je spolu se zákony analýzy
založeno chování všech elektrických obvodů od ele-
mentárních, až po složitější tranzistorové struktury
nebo aplikace typu spínané zdroje.

I = konst.

∆u = I∆t
C

https://www.youtube.com/watch?v=ld5fSmewqKU
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1.1. Elektrické veličiny
1.1.1. Elektrické napětí

uab = ϕa − ϕb =
b∫

a

~E d~l = A

Q
; [V] = [V]

[m] · [m] = [J]
[C] . (1.1)

Elektrické napětí

Elektrické napětí je rozdíl dvou elektrických po-
tenciálů ϕ [V], které lze vyjádřit ze známého roz-
ložení intenzity elektrického pole ~E [V/m] ( ~E =
−gradϕ) podle dráhy ~l [m], přičemž toto napětí
odpovídá práci A [J] potřebné k přemístění jed-
notkového náboje Q [C] z bodu a do bodu b.

Čím větší je náboj, tím větší práci je nutné vynaložit pro
jeho přemístění mezi daným rozdílem potenciálů.

a

b

ϕa

ϕbua

ub

uab

ϕ = 0

Obrázek 1.1: Znázornění elektrického napětí.
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Analogie k elektrickému napětí
Hmotnost vody m (náboj Q), kterou vypumpujeme (dodáme energii) do výšky h v gravitačním poli g (elektrickém
poli E), přičemž napětí u odpovídá potenciálu gravitačního pole (výšce h).

m ≡ Q

h ≈ u

g ≡ E

Obrázek 1.2: Mechanická analogie k elektrickému napětí.
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1.1.2. Elektrický proud
Pokud umožníme náboji procházet mezi rozdílem potenciálů (od kladnějšího k zápornějšímu) protéká elektrický
proud.

i = dQ
dt ; [A] = [C]

[s] . (1.2)

Elektrický proud

i [A] Elektrický proud je velikost elek-
trického náboje přeneseného za jed-
notku času (uspořádaný pohyb elek-
tricky nabitých částic).

m ≡ Q

h ≈ u

g ≡ E

i = m

t
≡ Q

t

Obrázek 1.3: Znázornění toku elektricky nabitých částic a jeho
analogie s tokem vody.
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1.1.3. Okamžitý výkon

p(t) = dA
dt = dA

dQ
dQ
dt = u(t)i(t) ; [W] = [J]

[s] = [J]
[C]

[C]
[s] = [V] · [A]. (1.3)

1.1.4. Práce elektrického proudu a napětí

A =
t2∫

t1

p(t) dt =
t2∫

t1

i(t)u(t) dt ; [J] = [W] · [s] = [A] · [V] · [s]. (1.4)

Příklad 1.1

Zadání: Akumulátor A má kapacitu CQA = 75Ah při napětí 12V a akumulátor B má kapacitu CQB =
5Ah při napětí 200V. Který z akumulátorů je schopen dodat více energie?

Řešení: Vypočteme maximální kapacitu a z ní uloženou energii:
QA = CQAt = 75 · 3600 = 270 kC, WA = QAUA = 3,24MJ
QB = CQBt = 5 · 3600 = 18 kC, WB = QBUB = 3,6MJ

Baterie B je schopna dodat větší energii (3,6MJ).
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1.2. Rozdělení elektrických obvodových veličin
Obvodové veličiny (signály) rozdělujeme podle časového průběhu na deterministické a nedeterministické (náhod-
né, šumové). Dále se budeme zabývat pouze deterministickými veličinami, které budeme dále dělit dle uvedené
tabulky 1.1. Toto rozdělení je klíčové pro analýzu obvodů jak bude dále patrné.

typ časový průběh výkon veličin
stacionární
(stejnosměrné) i(t) = I = konst P = UI

periodické
(střídavé) i(t) = i(t+ nT ) P = 1

T

∫ t0+T

t0

i(t)u(t) dt

impulzní
(jednorázové) i(t) =

{
f(t), t ∈ 〈t1, t2〉
0, jinde

P = 1
t2 − t1

∫ t2

t1

i(t)u(t) dt

Tabulka 1.1: Dělení deterministických obvodových veličin (signálů), kde T je perioda a n ∈ Z je celé číslo.

U střídavých veličin je dále významný harmonický časový průběh =⇒ harmonický ustálený stav v elektrických
lineárních obvodech.
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1.3. Základní elektrické prvky
Dále se budeme zabývat obvodovými modely se soustředěnými parametry (energie je soustředěna v jednotlivých
prvcích elektrického obvodu, které jsou propojeny ideálními vodiči).
Toto zjednodušení lze aplikovat, pokud rychlost změn signálu je relativně malá (nejkratší vlnová délka signálů
λ = v/f je podstatně větší než délka nejdelšího spoje, kde v je rychlost šíření signálu a f je jeho kmitočet).

Elektrický systém lze pak sestavit z následujících prvků:

ä rezistor,
ä kapacitor,
ä induktor,
ä nezávislý zdroj napětí nebo proudu,
ä zdroj napětí nebo proudu řízený napětím nebo prou-

dem (4 typy).
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1.3.1. Rezistor – elektrický odpor
Rezistor

Rezistor je prvek nevratně měnící elektrickou energii na tepelnou. Jedná se o časově nesetrvačný prvek
(vztah mezi proudem a napětím neobsahuje čas).

i
uR

i
uR

i
uR

i = f(u)

u

i

lin. (a)
nelin. (b)
nelin. (c)

(a) (b) (c) (d)

Obrázek 1.4: Schématická značka lineárního (a), nelineárního bipolárního (b) a unipolárního (c) rezistoru a jejich
voltampérové charakteristiky (d).
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Ohmův zákon je definován na lineárním rezistoru vztahem 1.5 mezi u a i, kde G je vodivost a R je odpor rezistoru.

i = uG = u

R
; [A] = [V] · [S] = [V]

[Ω] v orientaci veličin i a u dle obrázku 1.4. (1.5)

Analogii Ohmova zákona lze opět ukázat na případu proudě-
ní vody, kde elektrické napětí u je analogií rozdílu tlaků ∆p
(úměrnému výšce vody h) a elektrický odpor R odporu prou-
dění r.

převzato z http://www.sengpielaudio.com/calculator-ohmslaw.htm

m ≡ Q

h ≈ u

g ≡ E

∆p
r
≈ h

r
≈ u

R
= i

Obrázek 1.5: Znázornění toku elektricky nabi-
tých částic a jeho analogie s tokem vody.
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Ztrátový výkon na lineárním rezistoru vyplývá ze vztahu (1.3) a (1.5), tj. pro stejnosměrné veličiny je

P = UI = U2

R
= I2R (1.6)

a pro periodický průběh proudu, resp. napětí:

P = 1
T

∫ t0+T

t0

i(t)u(t) dt = 1
T

∫ t0+T

t0

u2(t)
R

dt = 1
T

∫ t0+T

t0

i2(t)R dt = I2
RMSR (1.7)

IRMS = I =

√
1
T

∫ t0+T

t0

i2(t) dt (1.8)

kde IRMS je efektivní hodnota (Root-Mean-Square) střídavého proudu, která odpovídá stejnosměrné hodnotě
proudu se stejnými tepelnými (výkonovými) účinky.1

Je zřejmé, že rezistor je nesetrvačný prvek – nemá „paměť“ a v jakémkoli okamžiku je součin napětí a
proudu kladný. Z toho vyplývá, že rezistor tuto elektrickou energii (výkon v čase) přeměňuje na teplo.

1V dalším textu budeme pro efektivní hodnotu užívat stejné značení jako v případě stejnosměrné hodnoty, tj. I a U .
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T
4

T
2

3T
4

T

−Im

I = Im√
2

Im

t
i(
t)

i(t)
i2(t)

0

Obrázek 1.6: Grafické znázornění části výpočtu efektivní hodnoty sinusového průběhu.

Mimo efektivní hodnotu se udává i střední hodnota I0 = 1
T

∫ t0+T

t0

i(t) dt střídavého proudu, která odpovídá

stejnosměrné hodnotě proudu se stejnými elektrochemickými účinky (přenosu náboje).
Pro harmonický, sinusový průběh proudu, resp. napětí i(t) = Im sin(2πft), kde 2πf = ω = 2π

T lze snadno
vypočítat I = Im√

2 . Střední hodnota uvedeného časového průběhu vyjde samozřejmě nulová, proto se někdy uvádí
střední hodnota za polovinu periody I0 = 2

T

∫ T
2

0 i(t) dt = 2Im
π .
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Příklad 1.2

Zadání: Rezistorem o odporu R = 8 Ω je ponořen ve vodě (tepelná kapacita c = 4180 J/kg/K) o objemu
V = 0,1 litrů včetně rezistoru a protéká jím stejnosměrný proud I = 1,5A. Určete, o kolik se ohřeje daný
objem vody za čas t = 10min. Zanedbejte všechny parazitní vlivy, jako je ochlazování vody prostředím,
rozdílnou tepelnou kapacitu vody a rezistoru, . . . .

Řešení a experiment: viz. přednáška, včetně ukázky v geec.

Ukázky analýz příkladů této kapitoly v interaktivní aplikaci geec, viz toto video.
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1.3.2. Kapacitor
Kapacitor

Kapacitor je prvek schopný akumulovat elektrický náboj, který je dodáván protékajícím proudem (v čase)
⇒ je časově setrvačný prvek.

i
uC

i
uC

i
uC

Q = f(u)

u

Q

lin. (a)
nelin. (b)
nelin. (c)

(a) (b) (c) (d)
Obrázek 1.7: Schématická značka lineárního (a), nelineárního bipolárního (b) a unipolárního (c) kapacitoru a jejich
volt-columbové charakteristiky (d).
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Lineární kapacitor určuje svojí kapacitou lineární vztah mezi nábojem uloženým v kapacitoru a napětím na jeho
svorkách:

Q = Cu; [C] = [F] · [V], (1.9)
přičemž vztah mezi proudem a napětím lze pak zís-
kat pomocí vztahu (1.2):

i = dQ
dt = dQ

du
du
dt= C

du
dt (1.10)

u(t) = 1
C

∫ t

0
i(τ) dτ + u(0) (1.11)

plocha ≈ C

h ≡ u(t)

i(t)

Obrázek 1.8: Znázornění napouštění/vypouštění nádrže
proudem vody jako analogie s nabíjením/vybíjením kapa-
citoru elektrickým proudem.

Akumulovaná energie v lineárním kapacitoru pak vyplývá ze vztahu (1.4):

WC =
∫ tx

0
uidt =

∫ Q(tx)

Q(0)
u dQ =

∫ u(tx)

u(0)
uC du = C

∫ ux

0
u du = 1

2Cu
2
x (1.12)
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Příklad 1.3

Zadání: Kapacitor o kapacitě C = 10mF je nabit na napětí U1 = 16V. Jaké napětí (U2) bude na tomto
kapacitoru, pokud byl vybíjen konstantním proudem I = 20mA (např. svícení LED) po dobu ∆t = 4 s?
Viz také ilustraci na začátku této kapitoly 1. Jakou energii odevzdal kapaitor zátěži? Energii určete jak
z rozdílu energie kapacitoru, tak z výkonu na zátěži.

Řešení a experiment: viz. přednáška, včetně ukázky v geec.
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1.3.3. Induktor
Induktor

Induktor je prvek vytvářející magnetický tok, daný protékajícím proudem, přičemž v magnetickém toku je
uložena energie ⇒ je časově setrvačný prvek.

i
uL

i
uL

Φ = f(i)

i

Φ

lin. (a)
nelin. (b)

(a) (b) (c)
Obrázek 1.9: Schématická značka lineárního (a) a nelineárního (b) induktoru a jejich ampér-weberové charakteris-
tiky (c).

I-16/29

https://youtu.be/ld5fSmewqKU?t=3868


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Lineární induktor určuje svou indukčností lineární vztah mezi magnetickým tokem a protékajícím proudem:
Φ = Li; [Wb] = [H] · [A], (1.13)

přičemž vztah mezi proudem a napětím lze vyjádřit následovně:

u = dΦ
dt = dΦ

di
di
dt= L

di
dt (1.14)

i(t) = 1
L

∫ t

0
u(τ) dτ + i(0) (1.15)

Akumulovaná energie v lineárním induktoru opět vyplývá ze vztahu (1.4):

WL =
∫ tx

0
iudt =

∫ Φ(tx)

Φ(0)
i dΦ =

∫ i(tx)

i(0)
iLdi = L

∫ ix

0
idi = 1

2Li
2
x (1.16)

Ztráty

Ideální induktor je stejně jako ideální kapacitor bezeztrátový prvek, který akumuluje energii, ale nerozptyluje
ji (nepřeměňuje na teplo). Nahromaděnou energii může odevzdat zpět do obvodu. U reálného prvku je část
energie spotřebována – převedena na teplo.
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Příklad 1.4

Zadání: Induktor o indukčnosti L = 0,1H je v čase t = 0 připojen na elektrické napětí o velikosti
U = 10V. Jaký proud bude protékat induktorem a jaká energie bude v induktoru akumulovaná po čase
tx = 5ms, pokud před připojením napětí neprocházel induktorem žádný proud. Jaké by byly důsledky
odpojení napěťového zdroje v čase tx? Jak lze induktor „bezpečně vybít“.

Řešení: viz. přednáška, včetně ukázky v geec.

Vlastnosti uvedených prvků si lze jednoduše ověřit pomocí analýzy.
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1.3.4. Ideální napěťový zdroj

Ideální napěťový zdroj

Ideální napěťový zdroj je prvek udržující mezi svorkami definované napětí nezávisle na odebíraném proudu.
Napětí může být konstantní u = U pro stejnosměrný zdroj (viz časovou závislost na grafu níže) nebo
s časem se měnící u = u(t). Orientace zdroje určuje šipka od kladné k záporné svorce, pokud u > 0.

u

i

u

0

U

i

u

Obrázek 1.10: Schématická značka ideálního napěťového zdroje a jeho zatěžovací charakteristika.
Vnitřní odpor definovaný jako podíl změny napětí ku změně zatěžovacího proudu je pro ideální zdroj nulový
(prakticky nelze realizovat – do zkratu dodává nekonečný proud):

Ri = ∆u
∆i = 0 tj. pro jakoukoli ∆i je vždy ∆u = 0, jelikož u = U = konst. (1.17)
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1.3.5. Ideální proudový zdroj

Ideální proudový zdroj

Ideální proudový zdroj je prvek udržující mezi svorkami definovaný proud nezávisle na napětí mezi svorkami.
Proud může být konstantní i = I pro stejnosměrný zdroj (viz časovou závislost na grafu níže) nebo s časem
se měnící i = i(t). Orientace kladného směru proudu určuje šipka, pokud i > 0.

i

ui

0

I

u

i

Obrázek 1.11: Schématická značka ideálního proudového zdroje a jeho zatěžovací charakteristika.
Vnitřní odpor definovaný jako podíl změny napětí ku změně proudu je pro ideální zdroj nekonečný (prakticky nelze
realizovat – při rozpojení je na svorkách nekonečné napětí):

Ri = ∆u
∆i →∞ tj. pro jakoukoli ∆u je vždy ∆i = 0, jelikož i = I = konst. (1.18)
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1.3.6. Ideální řízené zdroje
Napětím řízený zdroj napětí a proudu

Napětím řízený zdroj napětí a proudu jsou ideální zdroje napětí či proudu, jejichž hodnota je dána řídícím
napětím ur a převodní konstantou – v případě zdroje napětí A (napěťové zesílení), v případě zdroje proudu
G (převodní vodivost – transkonduktance).

ur u = Aur ur i = Gur

(a) (b)
Obrázek 1.12: Napětím řízený zdroj napětí (a) a proudu (b).

I-21/29

https://youtu.be/ld5fSmewqKU?t=5095


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Proudem řízený zdroj napětí a proudu

Proudem řízený zdroj napětí a proudu jsou ideální zdroje napětí či proudu, jejichž hodnota je dána řídícím
proudem ir a převodní konstantou – v případě zdroje napětí Z (převodní odpor – transrezistance), v případě
zdroje proudu F (proudové zesílení).

ir u = Zir ir i = Fir

(a) (b)
Obrázek 1.13: Proudem řízený zdroj napětí (a) a proudu (b).

Řízené zdroje se používají pro modelování zejména aktivních elektronických prvků a obvodů.
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1.3.7. Lineární vázané induktory
Lineární vázané induktory s buzením induktoru L1

L1 L2u11 u21

i1

Φ11

Φ21

Obrázek 1.14: Vázané induktory, kdy pouze první z nich je protékán proudem i1(t).

Φ11 = L1i1, Φ21 = M1i1, (1.19)

u11 = dΦ11
dt = L1

di1
dt , u21 = dΦ21

dt = dΦ21
di1

di1
dt = M1

di1
dt . (1.20)

kde Φ11 je celkový magnetický tok indukčnosti L1 vyvolaný proudem i1,
Φ21 celkový magnetický tok indukčnosti L2 vyvolaný proudem i1 a
M1 = Φ21

i1
je tzv. vzájemná indukčnost [H].

Je zřejmé, že na L2 se indukuje napětí u21 6= 0 (i při i2 = 0), které je úměrné rychlosti změn proudu i1 a vzájemné
indukčnosti M1. Toho se využívá např. v transformátorech, ale je to také zdrojem indukovaných rušivých signálů.

I-23/29

https://youtu.be/ld5fSmewqKU?t=5267


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Pokud je indukčnost L1 tvořena N1 závity vodiče, označme 1Φ11 tok cívkou L1 vyvolaný jedním závitem. Celkový
magnetický tok je pak Φ11 = N1

1Φ11. Podobně pak i Φ21 = N2
1Φ21 = N2κ1

1Φ21, kde κ1 =
1Φ21
1Φ11

≤ 1 [–] je tzv.
činitel vazby, udávající poměr magnetických toků. Napětí u21 lze pak snadno vyjádřit v níže uvedeném vztahu.

Φ11 Φ21

u11 u21

i1

L1 L2

N1 N2

L1 L2u11 u21

i1
M1 Φ11 Φ21

u11 u21

i1

L1 L2

N1 N2

L1 L2u11 u21

i1
M1

(a) (b) (c) (d)

Obrázek 1.15: Vázané lineární induktory s magnetickým obvodem se shodným (a) a různým (c) směrem závitů a
jejich schématické značky (b) a (d).

u21 = N2
d1Φ21

dt = κ1N2
d1Φ11

dt = κ1
N2
N1

dΦ11
dt = κ1

N
L1

di1
dt = κ1

N
u11 = M1

di1
dt , (1.21)

kde N = N1
N2

je tzv. převod. Je zřejmé, že pokud κ1
N > 1, bude indukované napětí u21 > u11. Pokud navíc budeme

uvažovat ideální vazbu (κ1 = 1, tj. nulový rozptyl magnetických toků 1Φ21 =1 Φ11 pro ideální magnetický obvod),
je výstupní napětí u21 úměrné pouze u11 a podílu počtu závitů, tj. převrácené hodnotě převodu 1/N .
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Lineární vázané induktory s buzením induktoru L2 Podobně jako v předchozím případě i zde platí:

L1 L2u12 u22

i2

Φ22

Φ12
Φ22 = L2i2, Φ12 = κ2Φ22 = M2i2, (1.22)

u22 = dΦ22
dt = L2

di2
dt , u12 = dΦ12

dt = dΦ12
di2

di2
dt = M

di2
dt = κ2

N1
N2

L2
di2
dt︸ ︷︷ ︸

u22

. (1.23)

kde Φ22 je celkový magnetický tok indukčnosti L2 vyvolaný proudem i2,
Φ12 magnetický tok indukčnosti L1 vyvolaný proudem i2.

Obrázek 1.16: Vázané induktory, kdy pouze druhý z nich je protékán proudem i2(t).

N = N1
N2

= κ1
u11
u21

= 1
κ2

u12
u22

= κ1
L1
M1

= 1
κ2

M2
L2
⇒M1M2 = κ1κ2L1L2 (1.24)

Pokud budeme uvažovat stejnou mechanickou konfiguraci (shodný magnetický obvod), je pro obě varianty buzení
stejná hodnota jak vzájemné indukčnosti M1 = M2 = M , tak činitele vazby κ1 = κ2 = κ. Pak platí:

N = N1
N2

= M

κL2
=
√
L1
L2

, pro M1 = M2 = M = κ
√
L1L2 a κ1 = κ2 = κ. (1.25)
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Lineární vázané induktory s buzením obou induktorů

L1 L2u1 u2

i2

Φ21

Φ12
i1

Φ22Φ11

L1u1

i1 M

L2
u2

i2

≡
L1−M

u1

i1 L2−M

u2

i2

M

i1+i2

Obrázek 1.17: Vázané lineární induktory, kdy oba jsou protékány proudy.

Φ1 = Φ11 ± Φ12 = L1i1 ±Mi2, Φ2 = Φ22 ± Φ21 = L2i2 ±Mi1 (1.26)

u1 = dΦ1
dt = L1

di1
dt ±M

di2
dt u2 = dΦ2

dt = L2
di2
dt ±M

di1
dt (1.27)

kde Φ1, resp. Φ2 je celkový magnetický tok indukčnosti L1, resp. L2 vyvolaný proudy i1 a i2 (kladná znaménka
platí pro uvedené orientace). Pro proudy lze pak z napětí pomocí inverzních vztahů psát:

i1(t) = Γ1

∫ t

0
u1(τ) dτ + ΓM

∫ t

0
u2(τ) dτ + i1(0), (1.28)

i2(t) = Γ2

∫ t

0
u2(τ) dτ + ΓM

∫ t

0
u1(τ) dτ + i2(0), (1.29)

kde Γ1 = L2
L1L2 −M2 , Γ2 = L1

L1L2 −M2 , ΓM = −M
L1L2 −M2 [H−1] jsou tzv. inverzní indukčnosti.
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Příklad 1.5

Zadání: Jaká je celková indukčnost Lc dvou sériově spojených induktorů L1 = L2 = 14 mH s vzájemnou
vazbou κ = 0,996 zapojených v obou konfiguracích dle obrázku.

(a)
L1

u(t)i(t)

M L2

(b)
L1

u(t)i(t)

M L2

Řešení a ověření experimentem: viz. přednáška

u(t) = L1
di(t)

dt +M
di(t)

dt + L2
di(t)

dt +M
di(t)

dt = (L1 + L2 + 2M)︸ ︷︷ ︸
Lca

di(t)
dt (a)

u(t) = L1
di(t)

dt −M
di(t)

dt + L2
di(t)

dt −M
di(t)

dt = (L1 + L2 − 2M)︸ ︷︷ ︸
Lcb

di(t)
dt (b)

kde Lca = L1 + L2 + 2M .= 56 mH, resp. Lcb = L1 + L2 − 2M .= 112µH je celková indukčnost sériového, resp.
„antisériového“ spojení, kde M = κ

√
L1L2

.= 13,9 mH.

Experiment: viz přednáška a analýza.
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Transformátor představují v nejjednodušším případě 2 vázané induktory.

V ideálním případě pak κ = 1, L1 →∞, L2 →∞, což
vede na tento limitní model.

u2 = u1
N

i2
N

u1

i1 i2

Obrázek 1.18: Ilustrační obrázek transformátoru a model ideálního transformátoru.
Aby transformátor realizovaný vázanými induktory měl fungoval, je nutné, aby obvodové veličiny byly střídavé.
V případě reálného transformátoru je nutné modelovat i ztráty.

i1

u2

u2N

i1N

0

R1 L1 R2L2

Rz Lz

(N1)

(N2)

(N3)

(N4)

(1)

(2) (3) (4) (5)

Obrázek 1.19: Model reálného transformátoru pro simulační program.
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Příklad 1.6

Zadání: Ideální transformátor s převodem N = 9 : 1 je na sekundárním vinutí zatížen rezistorem o odporu
Rz = 30 Ω. Určete obvodové veličiny U2, I2 a I1, pokud je primární vinutí připojeno na napěťový zdroj
o velikostia U1 = 230V. Dále určete, jak se transformuje zátěž ze sekundárního na primární vinutí (vnitřní
odpor Ri z pohledu zdroje U1).

aJedná se o efektivní hodnoty střídavého (harmonického) průběhu.

Řešení: Dle modelu 1.18 je

U2 = U1
N

.= 25 V, I2 = U2
Rz

= U1
NRz

.= 0,85 A,

I1 = I2
N

= U1
N2Rz

.= 95 mA⇒ Ri = U1
I1

= RzN
2 = 2430 Ω,

Ideální transformátor je bezeztrátový: P1 = U1I1 = P2 = U2I2
.= 22 W.

Experiment: viz přednáška, případně viz i simulaci.
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Kapitola 2
Základní metody analýzy elektrických obvodů,
stejnosměrný ustálený stav (SUS)
Tato kapitola představuje fundamentální zákony, na
kterých je založena analýza elektrických obvodů, tj.
matematický popis jejich funkce. Uživatel se naučí
základním technikám analýzy elektrických obvodů,
které využije na zjednodušování a řešení elementár-
ních obvodů. Zákony jsou pak aplikovány na zjed-
nodušování rezistivních obvodů pomocí řazení elek-
trických prvků a použití náhradních zapojení.

R1 R2

R

i1 i2
i1 = i2 ⇒ R = ?

aha R =
= R1||R2

= R1R2
R1+R2

https://www.youtube.com/watch?v=EpoRgtafQ60
https://www.youtube.com/watch?v=EpoRgtafQ60
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2.1. Kirchhoffovy zákony
2.1.1. První Kirchhoffův zákon

R C

Lu i

i1 i2

i3
Podle rovnice kontinuity

∮
S

J dS = 0:

i3 − i1 − i2 = 0

Obrázek 2.1: Znázornění proudů pro 1. Kirchhoffův zákon.

1. Kirchhoffův zákon (KZ)

Součet všech proudů vytékajících z uzlu je roven 0.
∑

k

ik = 0 (2.1)

Pro uvedený příklad pak podle 1. Kirchhoffova zákona platí:
i3 = i1 + i2
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2.1.2. Druhý Kirchhoffův zákon

L

R C

iu
uR

uL
l

Podle rovnice
∮
l

E dl = 0:

−u+ uR + uL = 0

Obrázek 2.2: Znázornění napětí v uzavřené smyčce pro 2. Kirchhoffův zákon.

2. Kirchhoffův zákon

Součet všech napětí v uzavřené smyčce je roven 0.
∑

k

uk = 0 (2.2)

Pro uvedený příklad pak podle 2. Kirchhoffova zákona platí:
u = uR + uL
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2.2. Řazení základních elektrických prvků
2.2.1. Sériové řazení rezistorů

R1

R2

u

u1

u2

i

=⇒ Ru
i

Dle 2. KZ platí: u = u1 + u2 = R1i+R2i = (R1 +R2)i = Ri =⇒ R = R1 +R2

Sériové řazení rezistorů

Výsledný odpor sériově řazených rezistorů je dán součtem jednotlivých odporů.

R =
∑

k

Rk (2.3)
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2.2.2. Paralelní řazení rezistorů

u

i i1 i2

R1 R2 =⇒ Ru
i

Dle 1. KZ platí: i = i1 + i2 = u

R1
+ u

R2
=
(

1
R1

+ 1
R2

)
u = 1

R
u, resp. i = (G1 +G2)u = Gu

=⇒ 1
R

= 1
R1

+ 1
R2

⇒ R = R1||R2 = R1R2
R1 +R2

, resp. G = G1 +G2

Paralelní řazení rezistorů

Výsledná vodivost paralelně řazených rezistorů je dána součtem jednotlivých vodivostí.

G =
∑

k

Gk = 1
R

=
∑

k

1
Rk

(2.4)
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2.2.3. Sériové řazení kapacitorů

u

u1

u2

i C1

C2
=⇒ u

i C
u = u1 + u2 = 1

C1

∫ t

0
i(τ) dτ + 1

C2

∫ t

0
i(τ) dτ

∣∣∣∣
uCk (0)=0

=

=
(
Q

C1
+ Q

C2

)
= Q

(
1
C1

+ 1
C2

)
= Q

1
C

=⇒ 1
C

= 1
C1

+ 1
C2

Sériové řazení kapacitorů

Převrácená hodnota celkové kapacity sériově řazených kapacitorů je rovna součtu převrácených hodnot
jednotlivých kapacit.

1
C

=
∑

k

1
Ck

(2.5)

Poznámka: Analýzy zapojení s kapacitory a induktory v simulačním programu jsou zde uvedeny pouze ilustrativně,
vyžadují totiž znalosti následných partií kurzu (HUS).
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2.2.4. Paralelní řazení kapacitorů

u
i i1 i2

C1 C2 =⇒ u
i C

i = i1 + i2 = C1
du
dt + C2

du
dt = (C1 + C2)du

dt = C
du
dt =⇒ C = C1 + C2

Paralelní řazení kapacitorů

Hodnota celkové kapacity paralelně řazených kapacitorů je rovna součtu hodnot jednotlivých kapacit.

C =
∑

k

Ck (2.6)
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2.2.5. Sériové řazení induktorů

u

i
L1

L2

u1

u2

=⇒ u
i

L

u = u1 + u2 = L1
di
dt + L2

di
dt = (L1 + L2)di

dt = L
di
dt =⇒ L = L1 + L2

Sériové řazení induktorů

Hodnota celkové indukčnosti sériově řazených induktorů je rovna součtu hodnot jednotlivých indukčností.

L =
∑

k

Lk (2.7)
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2.2.6. Paralelní řazení induktorů

u
i i1 i2

L1 L2 =⇒ u
i

L

i = i1 + i2 = 1
L1

∫ t

0
u(τ) dτ + 1

L2

∫ t

0
u(τ) dτ

∣∣∣∣
iLk (0)=0

=

=
(

Φ
L1

+ Φ
L2

)
= Φ

(
1
L1

+ 1
L2

)
= Φ 1

L
=⇒ 1

L
= 1
L1

+ 1
L2

Paralelní řazení induktorů

Převrácená hodnota celkové indukčnosti paralelně řazených induktorů je rovna součtu převrácených hodnot
jednotlivých indukčností.

1
L

=
∑

k

1
Lk

(2.8)
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2.2.7. Řazení ideálních napěťových zdrojů

u

u1 u2

=⇒

u

Opět dle 2. Kirchhoffova zákona platí:
u = u1 + u2

Sériové spojení ideálních napěťových zdrojů

Sériově spojení shodně orientovaných ideálních napěťových zdrojů lze nahradit jedním ideálním napěťovým
zdrojem jehož napětí je dáno součtem napětí jednotlivých zdrojů.

u =
∑

k

uk (2.9)

Paralelní spojení ideálních napěťových zdrojů

u1 u2

je NEPŘÍPUSTNÉ!
u

Zkrat je vlastně ideální zdroj napětí o ve-
likosti 0V. Obvodem by pak tekl limitní
proud →∞.
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2.2.8. Řazení ideálních proudových zdrojů
i

i2 Rzi1 =⇒

i

i Rz

Opět dle 1. Kirchhoffova zákona platí:
i = i1 + i2

Paralelní spojení ideálních proudových zdrojů

Paralelní spojení shodně orientovaných ideálních proudových zdrojů lze nahradit jedním ideálním proudovým
zdrojem jehož proud je dán součtem proudů jednotlivých zdrojů.

i =
∑

k

ik (2.10)

Sériové spojení ideálních proudových zdrojů

i1 i2

je NEPŘÍPUSTNÉ!
i

Rozpojený obvod je vlastně ideální zdroj
proudu o velikosti 0A. Na zdroji by pak
bylo limitní napětí u = iRz →∞|Rz→∞.
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Příklad 2.1

Zadání: Určete proud a napětí na rezistoru R pro zapojení (a) i (b), jsou-li dány následující hodnoty prvků:

(a)

ui

u1 u2

R

u1 = 5V
u2 = −3V
R = 2 kΩ

(b) i1

i

Ri2 u

i1 = −10mA
i2 = −20mA
R = 500 Ω

Řešení (a): u = u1 + u2 = 5− 3 = 2V, i = − u
R = −1mA

Řešení (b): i = i1 − i2 = −10− (−20) = 10mA, u = iR = 5V

Změna znaménka u zdroje znamená změnu orientace

−u ≡ u

i

Rz−i ≡

i

i Rz
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2.3. Analýza elementárních obvodů ve stejnosměrném ustá-
leném stavu (SUS)

Stejnosměrný ustálený stav (SUS)

SUS v obvodu znamená, že budicí zdroje jsou stejnosměrné (konstantní) a dále, že všechny přechodné
děje (nabíjení C a L) jsou ukončeny a obvod je v ustáleném stavu – všechny obvodové veličiny jsou
konstantními funkcemi času. Pak pro napětí na induktoru a proud kapacitorem platí:

uL = L
diL
dt

∣∣∣∣
iL=konst.

= 0, iC = C
duC
dt

∣∣∣∣
uC=konst.

= 0

To znamená, že induktor lze v případě SUS nahradit zkratem a kapacitor rozpojeným obvodem a
poměry v celém obvodu se nezmění.
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Příklad 2.2

Zdání: Určete napětí U1, U2, UI a proudy I1 I2 pro zapojení uvedené níže, pokud je obvod v SUS.

Řešení: Obvod v SUS překreslíme tak, že induktor nahradíme zkratem a kapacitor rozpojeným obvo-
dem. Z překresleného obvodu je zřejmé, že:

U2

U

R1

R2 L1

C1

IL2

I2

I1

U1 UI

SUS==⇒

U2

U

R1

R2

I

I2

I1

U1 UI

U1 = U, jelikož R1 je paralelně ke zdroji napětí U a
I2 = I, jelikož R2 je v sérii se zdrojem proudu I, pak

I1 = U1
R1

= U

R1
, U2 = I2R2 = IR2, a UI = U + U2 = U + IR2.
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Proud napěťového zdroje a napětí proudového zdroje

Proud napěťového zdroje je dán hodnotou napětí a vnějším obvodem. Podobně napětí na proudovém zdroji
je dáno hodnotou proudu a vnějším obvodem. Tyto veličiny nelze určit bez znalosti „zátěže“.

Prvky paralelně k napěťovému zdroji nebo v sérii s proudovým zdrojem

Prvek zapojený paralelně k ideálnímu napěťovému zdroji ovlivňuje pouze proud tímto zdrojem. Prvek
zapojený v sérii s ideálním proudovým zdrojem ovlivňuje pouze napětí na tomto zdroji. Tyto prvky nemají
vliv na žádnou jinou obvodovou veličinu ⇒
Jakýkoli obvodový prvek mimo napěťový zdroj
zapojený paralelně k ideálnímu napěťovému
zdroji lze odpojit, pokud není třeba určit proud
napěťovým zdrojem.

u prvek u ⇒ u

Jakýkoli obvodový prvek mimo proudový zdroj
zapojený v sérii s proudovým zdrojem lze nahra-
dit zkratem, pokud není třeba určit napětí na
proudovém zdroji.

i

i

prvek

⇒

i

i
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2.3.1. Elementární příklady s řazením zdrojů
Příklad 2.3

Zadání: Určete napětí UR na rezistoru R a případně i proud proud IR tímto rezistorem pro zapojení
uvedená níže.

IR

U1

R

U2
UR

IR

U

R

UR
I

U UR IR UR I2RI1

Řešení: viz přednáška a analýzu (odkazy na jednotlivých obrázcích).
Řešte i pro případ různých orientací zdrojů.
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2.3.2. Metoda postupného zjednodušování
Ohmův zákon a Kirchhoffovy zákony s výše uvedenými pravidly řazení prvků lze přímo využít při analýze elemen-
tárních obvodů ve SUS.

Odporový dělič napětí

Zadání: Vypočítejte napětí U2 na výstupu odporového děliče napětí.

R1

U2R2

U

I

R

︸
︷︷

︸

I = U

R
= U

R1 +R2
,

U2 = IR2 = U
R2

R1 +R2

(2.11)

Použití: Vstupní obvody měřicích přístrojů, snímání a přizpůsobení napětí (ZV stabilizátorů – bude ukázáno
v závěru kurzu), ...
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Odporový dělič proudu

Zadání: Vypočítejte proud I1 a I2 odporového proudového děliče.

R1 UI R2

I1 I2

︸ ︷︷ ︸
R

U = IR = I
R1R2
R1 +R2

,

I1 = U

R1
= I

R2
R1 +R2

(2.12)

I2 = U

R2
= I

R1
R1 +R2

(2.13)

Použití: Vstupní obvody měřicích přístrojů (proudové bočníky).
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Příklad 2.4

Zadání: Určete výstupní napětí UAB odporového můstku dle obrázku níže, pokud jsou zadány následující
hodnoty prvků:

U

R1

A

R2

R3

B

R4UA UB

UAB

U = 6V,
R1 = 4 kΩ, R2 = 2 kΩ,
R3 = 1 kΩ, R4 = 5 kΩ.

Řešení:
UA = U

R2
R1 +R2

= 2 V, UB = U
R4

R3 +R4
= 5 V

UAB = UA − UB = −3 V

Označení zemní svorkou se často objevuje pro určení referenčního bodu s nulovým potenciálem. Toto je
nutné např. v simulačních programech.
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U

R1

A

R2

R3

B

R4UA UB

UAB

U = 6V,
R1 = 4 kΩ, R2 = 2 kΩ,
R3 = 1 kΩ, R4 = 5 kΩ.

Diskuse:
Kdy je výsledek nezávislý na velikosti napájecího napětí U?
Jak by se řešil stejný obvod napájený zdrojem proudu I = 2 mA?,
Lze řešit stejný obvod zatížený rezistorem Rz = 5/6 kΩ pouze s využitím metody postupného zjednodu-
šování?

viz. přednáška a analýza.
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Příklad 2.5

Zadání: Určete výstupní napětí U4 na rezistoru R4 pro zapojení uveden níže, pokud jsou zadány následující
hodnoty prvků:

R3

U4R4

U

I

R1

R2U2

U = 6V,
R1 = R3 = R4 = 1 kΩ,
R2 = 2 kΩ.

Řešení: pomocí řazení odporů
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Zadání: Určete výstupní napětí U4 na rezistoru R4 pro zapojení uveden níže, pokud jsou zadány následující
hodnoty prvků:

Řešení:

R3

U4R4

U

I

R1

R2U2

R
U = 6V,
R1 = R3 = R4 = 1 kΩ,
R2 = 2 kΩ.

R = R2||(R3 +R4) = 1 kΩ, U2 = U
R

R1 +R
= U

2 = 3 V

U4 = U2
R4

R3 +R4
= U2

2 = 1,5 V

viz také přednášku a analýzu.
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Příklad 2.6 Elementární příklady s řízenými zdroji

Zadání: Určete vstupní odpor Rin jako poměr u1
i1

pro zapojení uvedená níže pro gm > 0 a β > 0.

(a)

gmuru1 ur
Rin

i1

(b)

u1 ur
Rin

i1 R

Aur

(c)

βib

u1

ib

Rin i1

RB

(d)

gmuru1 ur
Rin

i1

RB

RERB = β

gm

Řešení: viz přednáška včetně komentáře k praktickému využití (dynamická zátěž/bootstrap/Millerův efekt
(b), náhradní linearizovaný model tranzostoru (b), (d) pro princip zesilovače, apod).
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2.3.3. Theveninův a Nortonův teorém
Lineární obvod (dvojpól) vykazující následující volt-ampérovou charakteristiku lze na svorkách A–B nahradit ná-
hradním obvodem dle Theveninova nebo Nortonova teorému.

I

ULineární
obvod

A

B
0 Ik

Up

Ik = Up
Ri

I

U

Theveninův teorém

Lineární aktivní odporový dvojpól lze nahradit napěťovým zdrojem
Up v sérii s rezistorem Ri, kde Up je napětí na svorkách A–B
naprázdno (bez zátěže) a odpor Ri = Up

Ik
, přičemž Ik je proud

svorkami A–B nakrátko (do zkratu).

I

UAB
Ri
Up

A

B
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Nortonův teorém

Lineární aktivní odporový dvojpól lze nahradit proudovým zdro-
jem Ik paralelně s rezistorem Ri, kde Ik je proud svorkami A–B
nakrátko (do zkratu) a odpor Ri = Up

Ik
, přičemž Up je napětí na

svorkách A–B naprázdno (bez zátěže).

I

UABRi
Ik

A

B

Napětí Up se určí jako napětí naprázdno nahrazovaného obvodu, viz následující obrázek (a) a proud Ik se určí
jako proud nakrátko nahrazovaného obvodu, viz následující obrázek (b):

I=0

UpLineární
obvod

A

B

Ik

Lineární
obvod

A

B

(a) (b)
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Alternativní určení odporu Ri

Vnitřní odpor Ri Theveninova či Nortonova obvodu lze určit alternativně, jako odpor mezi mezi svorkami
A–B, přičemž se vnitřní (nezávislé) zdroje nulují – jejich velikost se uvažuje nulová (Un = 0, In = 0) ⇒
napěťové zdroje se nahradí zkratem a proudové zdroje se nahradí rozpojeným obvodem.
Pokud obvod neobsahuje řízené zdroje, lze určit vnitřní odpor metodou postupného zjednodušování.
Obecně je třeba obvod na svorkách A–B vybudit buď nezávislým zdrojem napětí (Ui) nebo proudu (Ii) a
odpor určit pomocí Ohmova zákona:

Ii

Lineární
obvod
Un, In

UiRi

A

B
Ri = Ui

Ii

Poznámka: Řízené zdroje nelze nulovat, jelikož mo-
hou modelovat např. rezistor, viz zapojení (a) pří-
kladu 2.6 a obrázek vpravo.

R = 1
G

I = GUU≡
I = GU

U

Obrázek 2.3: Náhrada rezistoru a řízeným zrojem.
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Příklad 2.7

Zadání: Určete výstupní napětí U4 na rezistoru R4 zjednodušením části obvodu pro zapojení uvedené níže
pomocí Theveninova či Nortonova teorému, pokud jsou zadány následující hodnoty prvků:

R3

U4R4

U

I

R1

R2U2

U = 6V,
R1 = R3 = R4 = 1 kΩ,
R2 = 2 kΩ.

Řešení: viz přednáška.
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Příklad 2.8

Zadání: Určete výstupní napětí UAB odporového můstku dle obrázku níže, pokud jsou zadány následující
hodnoty prvků a pokud je můstek na svorkách A–B zatížen rezistorem R5 = 5/6 kΩ. Využijte Theveninova
náhradního obvodu.

U

R1

A

R2

R3

B

R4UA UB

UAB

U = 6V,
R1 = 4 kΩ, R2 = 2 kΩ,
R3 = 1 kΩ, R4 = 5 kΩ.

Řešení: Lze řešit buď náhradou celého zapojení mimo zatěžovací rezistor jedním nebo dvěma Thevenino-
vými obvody – viz přednáška.

Dále lze řešit pomocí metody transfigurace „trojúhelník-hvězda“, což však přesahuje rámec tohoto mate-
riálu. Lze použít i metodu superpozice při dvojnásobném zapojení U , a dále obecné metody sestavování
rovnic, jak bude uvedeno dále.
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2.3.4. Princip superpozice
Princip superpizice se využívá pro řešení lineárních obvodů buzených několika nezávislými zdroji.

Princip superpozice

ä Lineární obvod buzenýN nezávislými zdroji (napětí, proudu) lze řešit separátně jakoN obvodů, přičemž
v každém z nich figuruje aktivně právě jeden z N nezávislých zdrojů s nenulovou hodnotou a všechny
ostatní se uvažují s nulovou hodnotou (všechny ostatní napěťové zdroje se nahradí zkratem a proudové
zdroje se nahradí rozpojeným obvodem).

ä Řízené zdroje zůstávají beze změny v každém z N obvodů (řízený zdroj se může chovat i jako pasivní
prvek, viz např. zapojení (a) příkladu 2.6).

ä Hledaná obvodová veličina (napětí, proud) je součtem N příspěvků od jednotlivých zdrojů.

6 Metoda superpozice neplatí pro výkony! Vysvětlení: zdroj se může chovat i jako spotřebič energie
(např. při nabíjení akumulátoru), výkon na odporu je dán U2

R

R = I2
RR, což je nelineární operace a je

zřejmé, že (U1R + U2R)2 6= U2
1R + U2

2R, kde UxR jsou příspěvky k UR jednotlivých zdrojů.
6 Metoda superpozice neplatí pro nelineární obvody! Vysvětlení: viz výše uvedený příklad a dále např.

skutečnost, že každý samostatný zdroj nemusí nelineární prvek „saturovat“, společně však mohou.
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Příklad 2.9

Zadání: Určete napětí Ux na rezistoru R2 pro zapojení uvedené níže, pokud jsou zadány následující hodnoty
prvků:

I1

Rs

R2

R1

Rp U1Ux

U1 = 10V,
I1 = 20mA,
R1 = R2 = 1 kΩ,
Rs = Rp = 2 kΩ.

Řešení: viz přednáška.
analyzátor: viz výsledky symbolické analýzy – výsledek není funkcí Rp ani Rs.

Dále řešte obvody z příkladu 2.3 s použitím metody superpozice.
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2.3.5. Výkon v SUS
Zdrojová a spotřebičová orientace udává orientaci napětí a proudů, přičemž pro uvedenou orientaci a kladné
hodnoty výkonů platí, že zdrojová orientace znamená, že prvek výkon (energii) dodává a při spotřebičové orientaci
prvek energii spotřebovává (mění v teplo) nebo akumuluje.

Zdrojová a spotřebičová orientace

U R

+

−

I I

U

+

−
︸ ︷︷ ︸
zdroj

︸ ︷︷ ︸
spotřebič

I U R

+

−

I

U

+

−
︸ ︷︷ ︸
zdroj

︸ ︷︷ ︸
spotřebič

V uvedené orientaci mají zdroje zdrojovou orientaci a dodávají výkon P = UI do obvodu, rezistory mají
spotřebičovou orientaci a vždy spotřebovávají výkona – v tomto případě spotřebovávají také výkon P = UI.

aPokud by orientace jedné veličiny na rezistoru byla opačná vyjde opačně i její znaménko.
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Příklad 2.10

Zadání: Určete výkonovou bilanci jednotlivých prvků obvodu uvedeného níže, pokud jsou zadány následující
hodnoty prvků.
Jakou hodnotu musí mít zdroj proudu I, aby jeho dodávaný/odebíraný výkon byl nulový? Pro jaké hodnoty
se chová jako zdroj dodávající energii a pro jaké jako spotřebič.

U

R

I

IR

UR
UI

U = 10V,
R = 100 Ω,
I = 0,3 A.

Řešení: viz přednáška včetně analýzy.

Analogicky lze řešit otázku, jakou hodnotu musí mít zdroj napětí U , aby dodávaný/odebíraný výkon zdroje
proudu I byl nulový.

Čtenář může samostatně řešit otázku výkonů pro schéma, kde jsou jednotlivé prvky zapojeny paralelně.
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2.3.6. Reálné zdroje napětí a proudu
Ideální a reálný zdroj napětí

Up

I

U

0

Up

I

U Jakýkoli reálný lineární zdroj nemůže, na
rozdíl od zdroje ideálního, dodat do zá-
těže nekonečný výkon. V případě napěťo-
vého zdroje modelujeme tuto skutečnost
jeho vnitřním odporem Ri, který je zapo-
jen v sérii, viz obrázek níže.

Obrázek 2.4: Schématická značka ideálního zdroje konstantního napětí a jeho zatěžovací charakteristika.

Up

I

U

Ri

0 Ik

Up

Ik = Up
Ri

I

U Napětí naprázdno reálného napěťového
zdroje je pak napětím vlastního zdroje
Up, jelikož úbytek napětí na Ri je nulový.
Proud do zkratu je pak konečný (proud
nakrátko Ik) a výkon UpIk se celý spo-
třebuje ve vnitřním odporu zdroje.

Obrázek 2.5: Náhradní lineární obvod reálného stejnosměrného napěťového zdroje a jeho zatěžovací charakteristika.
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Ideální a reálný zdroj proudu
I

UIk

0

Ik

U

I

Obrázek 2.6: Schématická značka ideálního zdroje konstantního proudu a jeho zatěžovací charakteristika.

I

UIk Ri

0 Up

Ik

Up = IkRi

U

I V případě proudového zdroje modelujeme
tuto skutečnost jeho vnitřním odporem
Ri zapojeným paralelně. Napětí naprázd-
no reálného proudového zdroje je pak ko-
nečné Up a proud do zkratu Ik je dán
hodnotou proudového zdroje.

Obrázek 2.7: Náhradní lineární obvod reálného stejnosměrného proudového zdroje a jeho zatěžovací charakteristika.
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Obvodové veličiny zatíženého reálného zdroje
Analyzujme obvodové veličiny reálného napěťového zdroje s napětím naprázdno Up a vnitřním odporem Ri zatí-
ženého zatěžovacím rezistorem o odporu Rz.

Ri Iz

Uz Rz
Up

Ui

Iz = Up
Ri +Rz

, Uz = IzRz = Up
Rz

Ri +Rz

Analýzu lze provést i graficky, pokud vyneseme do jed-
noho grafu závislost výstupního napětí reálného zdroje
na zatěžovacím proudu Iz, tzv. volt-ampérovou cha-
rakteristiku zdroje, resp. zatěžovací přímku a závislost
napětí zatěžovacího rezistoru na zatěžovacím proudu
Iz, tj. volt-ampérovou charakteristiku rezistoru Rz.
Tam kde se obě charakteristiky protnou se nalézá ře-
šení (výsledné Uz a Iz).

Iz Ik

Uz

Up

I

U

zdroj
Rz

0
0

Obrázek 2.8: Zatěžovací charakteristika (závislost vý-
stupního napětí na proudu) reálného zdroje a volt-
amérová charakteristika zátěže Rz.
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Výkonová bilance zatíženého reálného zdroje
Ri

Iz

UzRzUp

Ui
PU Pi Pz

Výkony jednotlivých prvků označme:
PU : výkon dodávaný zdrojem,
Pi: výkon spotřebovaný na Ri a
Pz: výkon dodaný do zátěže Rz.

Obrázek 2.9: Výkonová bilance reálného zdroje napětí s vnitřním odporem Ri zatíženého rezistorem Rz.

PU = UpIz = UpIk
Iz
Ik

= PUk
Iz
Ik
, Pi = RiI

2
z = RiI

2
k

(
Iz
Ik

)2
= PUk

(
Iz
Ik

)2
,

Pz = UzIz = PU − Pi = PUk

(
Iz
Ik
−
(
Iz
Ik

)2)
, η = Pz

PU
= 1− Iz

Ik
,

kde PUk = UpIk je výkon dodávaný zdrojem při zkratu na výstupu (Rz = 0), tj. při proudu nakrátko Ik = Up
Ri

,
přičemž Iz = Up

Ri+Rz ⇒
Iz
Ik

= Ri
Ri+Rz a

η je tzv. účinnost předání výkonu z reálného zdroje do zátěže (výkon na zátěži/příkon ze zdroje).
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Výkonové přizpůsobení

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Pz = Pmax

Rz = Ri

Iz
Ik

= Ri
Ri+Rz

P
P
U
k
,
η PU

Pi
Pz
η

Obrázek 2.10: Výkony v obvodu 2.9 v závislosti na Rz.

Vyjděme z výkonové bilance zatíženého reál-
ného zdroje, tj. reálného zdroje napětí nebo
proudu s vnitřním odporem Ri zatíženého re-
zistorem Rz (viz obrázek 2.9). Závislost výše
uvedených výkonů a účinnosti na velikosti zá-
těže Rz je pak uvedena na obrázku 2.10.
Maximální výkon dodaný reálným zdrojem je
pak Pmax = PUk/4 pro Rz = Ri při účinnosti
η = 1/2, jak je odvozeno níže. Tento případ
je označován jako výkonové přizpůsobení.

dPz(x)
dx

∣∣∣∣
x= Iz

Ik

= 0 ⇒

⇒ Pz = Pmax = 1
4PUk, (2.14)

Iz
Ik

= 1
2 ⇒ Rz = Ri, η = 1

2 . (2.15)
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Kapitola 3
Obvodové rovnice pro analýzu elektrických
obvodů
Tato kapitola uvádí postupy sestavení rovnic pro
matematické řešení elektrických obvodů. Tyto po-
stupy jsou založeny na fundamentálních Kirchhoffo-
vých zákonech, definovaných v minulé kapitole. Uži-
vatel se seznámí se základy topologie elektrických
obvodů a systematickým postupem sestavení rov-
nic popisující daný obvod. Tyto postupy jsou zcela
obecné a platí pro jakékoli obvody se soustředěnými
parametry. Jsou využívány i programy pro analýzu,
které nejen sestaví matematický popis obvodu, ale
výsledné rovnice dokáží řešit.

UB−UA
R4

−I+UB−U2−U1

R2
=0

. . .

I1U1

(1)
R1 (A)

R2 (x)

R3

R4
(B)

U2

I

I2

I
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V případě rozsáhlejších obvodů se pro analýzu využívá systematického matematického popisu. Ten vychází z Kir-
chhoffových zákonů (KZ) a vede na sestavení obecných obvodových rovnic, jejichž řešením lze pak vyjádřit napětí
a proudy analyzovaného obvodu. Pro sestavení obvodových (vlastní aplikaci KZ) je třeba systematicky obvod
označit: pojmenovat tzv. uzly nebo smyčky.

Topologie elektrického obvodu

• Uzel je vodivé spojení dvou a nebo více obvodových prvků.
• Větev je vodivá cesta spojující dva uzly.
• Smyčka je uzavřená dráha spojená větvemi, přičemž v každém uzlu se smí stýkat pouze 2 větve, které
jsou součástí dané smyčky.

Podrobný rozbor topologie obvodů přesahuje rámec tohoto kurzu a čtenář ho nalezne např. v [3].
Popis elektrického obvodu

Matematické vyjádření vztahů mezi obvodovými veličinami pomocí nezávislých rovnic, jejich řešením do-
staneme vyjádření všech obvodových veličin (napětí a proudů). Nezávislé rovnice lze sestavit 2 metodami:
• Metoda uzlových napětí vychází z aplikace 1. Kirchhoffova zákona.
• Metoda smyčkových proudů vychází z aplikace 2. Kirchhoffova zákona.
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3.1. Metoda uzlových napětí
Postup sestavení nezávislých rovnic pro metodu uzlových napětí

• Označíme jeden uzel jako referenční (zvolíme „zemní“ uzel s nulovým potenciálem) k němuž budou
všechna napětí v ostatních uzlech vztažena. . .
U všech galvanicky oddělených částí obvodu označíme rovněž jeden z uzlů jako referenční.

• Označíme napětí v ostatních uzlech (např. u1, u2, . . . , uN−1.), přičemž na zdroji napětí (dva uzly) je
maximálně jedno neznámé napětí. Pokud je jeden uzel napěťového zdroje volen jako referenční, jsou
napětí v obou uzlech, mezi kterými je zdroj zapojen známá nebo pro ně v tomto uzlu nesestavujeme
rovnici (případ říeného zdroje).

• Výsledný počet nezávislých rovnic Xu pro metodu uzlových napětí je pak:
Xu = N − 1−Nu (3.1)

kde N je počet uzlů obvodu a Nu je počet zdrojů napětí (i řízených).
• V Xu uzlech (pro každé neznámé uzlové napětí) aplikujeme 1. Kirchhoffův zákon – sestavíme rovnici.
Předpokládáme přitom, že pro uzlové napětí, pro které právě sestavujeme rovnici je v obvodu nejvyšší
(všechny proudy s výjimkou proudových zdrojů tečou z tohoto uzlu→ některé proudy budou záporné).
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Příklad 3.1

Zadání: Sestavte obvodové rovnice metodou uzlových napětí pro zatížený odporový můstek napáje-
ný jak (a) ze zdroje napětí U = 6V, tak (b) ze zdroje proudu I = 2mA dle obrázku. Rovnice řešte
pro následující hodnoty obvodových prvků: R1 = 4 kΩ, R2 = 2 kΩ, R3 = 1 kΩ, R4 = 5 kΩ a R5 = 5/6 kΩ.

R1

R2

R3

R4

R5
U

R1

R2

R3

R4

R5
I

(a) (b)

Řešení: viz přednáška (včetně řešení v GEEC i sestavených rovnic – odkazy z uvedených schémat).
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3.2. Metoda smyčkových proudů
Postup sestavení nezávislých rovnic pro metodu smyčkových proudů

• Počet nezávislých rovnic Xi pro metodu smyčkových proudů je:
Xi = Nv −N + 1−Ni (3.2)

kde Nv je počet větví obvodu, N je počet uzlů obvodu a Ni je počet zdrojů proudu (i řízených).
Obsahuje-li obvod více jak jednu galvanicky oddělenou část, přičteme jejich počet zmenšený o 1 k Xi.

• Každým proudovým zdrojem vedeme pouze jednu známou smyčku, pro kterou pak nesestavujeme
rovnici (proud smyčkou je známý; napětí zdroje proudu, které by pro sestavení bylo třeba, je neznámé).

• Dále označíme neznámé nezávislé smyčky, přičemž nezávislá smyčka musí procházet právě jednou
větví nebo „sériově řazenými větvemi“ (tj. bez dělení proudu) jako jediná a každou větví, mimo větve
s proudovým zdrojem, musí vést alespoň jedna nezávislá smyčka. Proudy v těchto neznámých smyčkách
označíme (např. i1, i2, . . . , iM , kde M = Xi +Ni). Jejich směr lze volit libovolně.

• Pro každou z neznámých smyček Xi, sestavíme rovnici aplikací 2. Kirchhoffova zákona, přičemž v dané
smyčce pro kterou rovnici sestavujeme předpokládáme napěťové úbytky na prvcích ve stejné orientaci,
jako má smyčkový proud dané smyčky. Proudy tekoucí jednotlivými větvemi jsou dle orientace součtem
nebo rozdílem smyčkových proudů, které danou větví vedou.
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Příklad 3.2

Zadání: Sestavte obvodové rovnice pomocí metody smyčkových proudů pro zatížený odporový můstek
napájený jak (a) ze zdroje napětí U = 6V, tak (b) ze zdroje proudu I = 2mA dle obrázku. Rovnice řešte
pro následující hodnoty obvodových prvků: R1 = 4 kΩ, R2 = 2 kΩ, R3 = 1 kΩ, R4 = 5 kΩ a Rz = 5/6 kΩ.

R1

R2

R3

R4

R5
U

R1

R2

R3

R4

R5
I

(a) (b)

Řešení: viz přednáška (včetně řešení v GEEC i sestavených rovnic – odkazy z uvedených schémat).
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Příklad 3.3

Zadání: Sestavte obvodové rovnice pomocí vhodné metody pro obvod uvedený na obrázku.

u1

R1

R2

iR3

u2

R4

Řešení: viz přednáška a řešení v GEEC.
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Příklad 3.4

Zadání: Sestavte obvodové rovnice pomocí vhodné metody následující obvody.

u1

R1

R2

R3

R4

Aur

Kirur

ir

R2 R4I1

R1

R3

U1

(a) (b)

Řešení: (a) prakticky stejné jako v předchozím případě – viz přednáška, (b) sestavte samostatně a výsledky
ověřte v GEEC.
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Příklad 3.5

Zadání: Sestavte obvodové rovnice pomocí vhodné metody pro obvod uvedený na obrázku (a), případně
jeho modifikaci s uvažováním vzájemné vazby induktorů (b).

u

R1

R2 L2

C1

L1i u

R1

R2 L2

C1

L1i

M

Řešení: viz přednáška.

Při nenulových počátečních podmínkách se počáteční napětí kapacitorů, resp. proudy induktory zapíší přímo do
rovnic v případě metody smyčkových proudů, resp. uzlových napětí. Zbývající podmínky se uplatní při řešení
integro-diferenciálních rovnic. V případě sestavení rovnic v obrazové oblasti (viz kapitolu 7.3.2, obrázek 7.10) se
do rovnic zapíší všechny počáteční podmínky bez ohledu na metodu. Viz také další příklady v dodatku U.5 a
algoritmizaci sestavování rovnic, resp. analýz elektrických obvodů v dodatku A.
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3.3. Typy obvodových rovnic podle
V případě SUS se jedná soustava algebraických rovnic jejíž řešení je jednoduché. V případě obecného obvodu se
jedná o diferenciální rovnice. V případě nelineárního obvodu o nelineární, v případě lineárního obvodu o lineární,
které lze pomocí LT převést na algebraické. Speciálním případem je pak harmonický ustálený stav (HUS) v lineárních
obvodech, kde se jedná o algebraické rovnice s komplexními koeficienty (viz kapitola 5). Klasifikace obvodových
modelů se soustředěnými parametry podle rychlosti a velikosti změn obvodových veličin, popis v časové oblasti:
změny pomalé rychlé

modely odporové s akumulačními prvky
malé lineární lineární algebraické rovnice

s konstantními koeficienty:
ay(t) = u(t)

obyčejné lineární diferenciální rovnice
s konstantními koeficienty: a dy(t)

dt +
by(t) = u(t)

velké nelineární nelineární algebraické rovnice:
F
(
y(t)

)
= 0

obyčejné nelineární diferenciální rovnice:
F
(

y(t),dy(t)
dt

)
= 0

malé i velké parametrické lineární algebraické rovnice s ča-
sově proměnnými koeficienty:
a(t)y(t) = u(t)

lineární diferenciální diferenciální rovni-
ce s časově proměnnými koeficienty:
a(t)dy(t)

dt + b(t)y(t) = u(t)

Pro velmi rychlé signály musíme uvažovat obvody s rozprostřenými parametry (viz kapitola 20). Mimo uvedené
veličiny se vyskytují proměnné závislé na souřadnici x = 〈0, l〉, tj. y(t,x) i derivace podle této souřadnice ∂y(t,x)

∂x .
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Kapitola 4
Přechodné děje 1. a 2. řádu
Tato kapitola představuje řešení elementárních elek-
trických obvodů v časové oblasti, tj. výpočet časo-
vé odezvy (funkce) obvodových veličin obvodu na
jeho buzení jako je připojení zdroje, vybíjení aku-
mulačních prvků, . . . Uživatel se seznámí s použitím
znalostí z minulých kapitol (definice základních prv-
ků a zákony pro analýzu obvodů) k řešení časových
odezev obvodů. Řešení bude ukázáno pro lineární
obvody prvního i druhého řádu. Obvody vyšších řá-
dů se řeší obtížně a mnohdy pouze s využitím pro-
gramů pro analýzu, které nabízejí numerické řešení
složitých, i nelineárních obvodů.

U

L

!
R

https://www.youtube.com/watch?v=Fm_DaMI7Obk
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Doposud jsme se zabývali obvody buzenými konstantními, tj. stejnosměrnými signály (zdroji) a navíc byly tyto
obvody v ustáleném stavu – všechny veličiny v obvodu jsou ustálené (v tomto případě konstantní).
1. Jaké velikosti budou mít obvodové veličiny, v okamžiku připojení (zapnutí) stejnosměrných zdrojů do obvodu

s akumulačními prvky a jaký následný časový průběh, tzv. přechodový děj, dokud obvod nedosáhne ustáleného
stavu? Víme, že vztahy mezi obvodovými veličinami základních lineárních prvků jsou:

Rezistor: iR(t) = uR(t)
R

, uR(t) = iR(t)R

Kapacitor: iC(t) = C
duC
dt , uC(t) = 1

C

∫ t

0
iC(τ) dτ + uC(0)

Induktor: iL(t) = 1
L

∫ t

0
uL(τ) dτ + iL(0), uL(t) = L

diL
dt

2. Jaké časové průběhy budou mít obvodové veličiny v ustáleném stavu, pokud budicí zdroje obvodu budou mít
periodický časový průběh?

3. Jaké časové průběhy budou mít obvodové veličiny včetně přechodového děje, tj. při připojení zdrojů do obvodu,
pokud budicí zdroje obvodu budou mít obecný časový průběh?

V této kapitole se budeme zabývat prvním případem, přičemž budeme uvažovat pouze lineární obvody.
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4.1. Přechodné děje 1. řádu
Příklad 4.1

Zadání: Určete časový průběh napětí uC(t) a proudu iC(t) kapacitoru C = 10mF, který byl ve vybitém
stavu uC(0) = 0 připojen přes rezistor R = 1 kΩ ke zdroji stejnosměrného napětí U = 10V – nabíjení
kapacitoru integračního článku.

U

R

C
uC(t)

uR(t)

i(t)

U = 10V,
R = 1 kΩ,
C = 10mF,
uC(0) = 0V.

Experiment: viz přednáška, včetně analýzy v GEEC.
Řešení: Je zřejmé, že uC(∞) = U = 10V, vzhledem k tomu, že i(∞) = iC(∞) = 0A. Dále víme, že
energetické veličiny, tj. napětí na kapacitoru, resp. proud induktorem se nemohou měnit skokově (pokud
tyto prvky nejsou přímo buzeny Diracovým pulzem proudu, resp. napětí), proto pro počáteční hodnotu
napětí na kapacitoru platí uC(0−) = uC(0+) = uC(0) = 0V.

IV-3/29

https://youtu.be/Fm_DaMI7Obk?t=228
https://geec.fel.cvut.cz/#/220
https://youtu.be/Fm_DaMI7Obk?t=2020
https://youtu.be/Fm_DaMI7Obk?t=1803
https://geec.fel.cvut.cz/#/220


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Řešení bez diferenciálního počtu: Kapacitor se v t = 0 chová jako napěťový zdroj o velikosti uC(0) = 0 V (zkrat):

iC(0+) = uR(0)
R

= U − uC(0)
R

= 10− 0
1000 = 10 mA.

Dále předpokládejme, že pro ∆t = 1 s bude změna obvodových veličin malá a lze je po těchto kvantech uvažovat
jako konstanty, tj. UC(0..1) .= uC(0), IC(0..1) .= iC(0+). Pak ∆Q = ∆UcC = IC∆t a dále lze psát:

U

R

C
uC(t)

uR(t)

i(t)

U = 10 V, uC(0) = 0 V
R = 1 kΩ, C = 10 mF

UC(0..1) .= uC(0) = 0 V, IC(0..1) = U − UC(0..1)
R

= 10 mA,

∆UC(0..1) = ∆Q(0..1)
C

= IC(0..1)∆t
C

= 1 V,

UC(1..2) .= UC(0..1) + ∆Uc(0..1) = 1 V, IC(1..2) = U − uC(1..2)
R

= 9 mA,

∆UC(1..2) = IC(1..2)∆t
C

= 0,9 V,

UC(2..3) .= UC(1..2) + ∆Uc(1..2) = 1,9 V, IC(2..3) = U − uC(2..3)
R

= 8,1 mA,

∆UC(2..3) = IC(2..3)∆t
C

= 0,81 V,
...

Pokud vyneseme uvedené hodnoty do časového grafu, dostaneme:
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Řešení pomocí diferenciálního počtu z metody uzlových napětí:

U

R

C
uC(t)

uR(t)

i(t)

uC(t)− U
R

+ C
duC(t)

dt = 0 ⇒ CR
duC(t)

dt + uC(t) = U

τ
duC(t)

dt + uC(t) = 0 homogenní rovnice

τλ+ 1 = 0⇒ λ = −1
τ

n-tá derivace → λn

uC(t) = Keλt řešení homogenní rovnice
uC(t) = Keλt + up(t) řešení obecné rovnice

Partikulární řešení up(t) je při buzení stejnosměrným zdrojem konstanta, tj. up(t) = uC(∞) = U = 10 V =
up(0), konstantu K lze určit z rovnice pro uC(0) a výsledné řešení pro tento případ, tj. uC(0) = 0 je pak:

uC(0) = Ke0 + up(0)⇒ K = uC(0)− up(0) = uC(0)− uC(∞),

uC(t) =
(
uC(0)− up(0)

)
e−t/τ + up(t) = U

(
1− e−t/τ

)
= 10− 10 e−0,1t [V], (4.1)

iC(t) = C
duC(t)

dt = CU

τ
e−t/τ = U

R
e−t/τ = 10 e−0,1t [mA], kde τ = RC = 10 s. (4.2)
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Obrázek 4.1: Časový průběh napětí uC(t) na kapacitoru a proudu iC(t) kapacitorem C = 10mF při jeho
nabíjení ze zdroje stejnosměrného napětí U = 10V přes rezistor R = 1 kΩ při uC(0) = 0.
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Význam časové konstanty τ :
Pokud určíme směrnici časového průběhu uC(t) v čase t = 0, tj. duC(t)

dt

∣∣∣
t=0

= U
τ , pak:

uC(τ) .= 0,63U = 63 % ustáleného stavu , uC(3τ) .= 0,95U, uC(5τ) .= 0,99U , uC(10τ) .= 1U

0 10 20 30 40 50 60
0

5

10 τ ustálený stav

0,63U

U

t [s]

u
C

(t
)

[V
],
i C

(t
)

[m
A

]

uC(t)
duC(t)

dt
∣∣
t=0 · t

Komentář: význam pro praxi (např. u digitální linky) a potvrzení experimentem: viz přednáška a analýza.
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Řešení pomocí diferenciálního počtu z metody smyčkových proudů:

iC(t)R+ 1
C

∫ t

0
iC(x) dx+ uC(0)− U = 0

∣∣∣∣C
d
dt ⇒ CR

diC(t)
dt + iC(t) = 0

Dostáváme přímo homogenní rovnici, jejíž řešení je opět iC(t) = Ke−t/τ .
Partikulární řešení je skutečně ip(t) = 0, jelikož iC(∞) = 0 a konstantu K lze určit z rovnice je nutné
určit z počátečních podmínek, ale pozor: zatímco uC(0−) = uC(0+) = uC(0), tak iC(0−) = 0 6= iC(0+)!

iC(0+) = uR(0)
R

= U − uC(0)
R

= 10− 0
1000 = 10 mA,

iC(0+) = Ke0 ⇒ K = iC(0+) = 10 mA

a výsledné řešení je pro τ = RC = 10 s, uC(0) = 0V a U = 10 V:
iC(t) = Ke−t/τ = 10 e−0,1t [mA]

uC(t) = 1
C

∫ t

0
iC(x) dx+ uC(0) = U

(
1− e−t/τ

)
= 10− 10 e−0,1t [V]

Nebo jedodušeji uC(t) = U − iC(t)R, což samozřejmě vede na stejný výsledek.
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Příklad 4.2

Zadání: Určete časový průběh napětí uR(t) na rezistoru R = 1 kΩ derivačního článku dle obrázku s kapa-
citorem C = 10mF, který je nabit v t = 0 na napětí uC(0) = −5 V a připojen ke zdroji stejnosměrného
napětí U = 10V.

U R uR(t)uC(t)

i(t) C
U = 10V,
R = 1 kΩ,
C = 10mF,
uC(0) = −5V.

Řešení: Je zřejmé, že se jedná o prakticky totožný příklad s předchozím (rovnice pro smyčkový proud je
stejná a pokud bychom zvolili referenční uzel na spojení kapacitoru s rezistorem, dostaneme schodnou rovnici
i pro uC). Jediná změna je v počáteční podmínce uC(0) = −5V. Požadované napětí uR tedy vypočítáme
z proudu i(t), který je jako v předchozím případě dán rovnicí i(t) = Ke−t/τ , kde τ = RC = 10 s a
konstantu K určíme opět z počátečních podmínek K = i(0+) = U−uC(0)

R = 10+5
1000 = 15 mA. Pak

i(t) = 15 e−0,1t [mA]⇒ uR(t) = i(t)R = 15 e−0,1t [V].

Časový průběh i(t), resp. uR(t) je až na počáteční hodnotu shodný s průběhem iC(t) na obrázku 4.1.
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Příklad 4.3

Zadání: Určete časový průběh napětí uC(t) a proudu iC(t) kapacitoru C = 10mF, který byl nabit na
uC(0) = 10 V a v čase t = 0 připojen prostřednictvím spínače S k rezistoru R = 1 kΩ.

R uR(t)uC(t)

i(t)

C

S
R = 1 kΩ,
C = 10mF,
uC(0) = 10V.

Experiment: viz přednáška, včetně analýzy v GEEC.
Řešení: Opět se jedná o modifikaci příkladu 4.1 a to jednodušší , jelikož uC(t) = uR(t) = i(t)R. Je
zřejmé, že výsledné řešení bude ve tvaru uC(t) = Ke−t/τ , vzhledem k tomu, že uC(∞) = 0V. Konstanta
K je opět daná počátečními podmínkami, v tomto případě jednodušeji – přímo energetickou veličinou
K = uC(0) = 10 V. Výsledné řešení pak je dáno předpisem:

uC(t) = 10 e−0,1t [V], i(t) = uC(t)
R

= 10 e−0,1t [mA]

Časový průběh iC(t) je evidentně shodný s průběhem na obrázku 4.1.
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Příklad 4.4

Zadání: Určete časový průběh napětí uC(t) kapacitoru C = 1µF, který je v t = 0 nabit na uC(0) .=
−0.4621 V a připojen přes rezistor R = 1 kΩ ke zdroji napětí u1(t) s obdélníkovým časovým průběhem
o kmitočtu f = 500 Hz a hodnotě „špička-špička“ Upp = 2V dle následujícího obrázku.

R

C
uC(t)

i(t)
u1(t) 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4

−1

0

1

t [ms]

u
1(
t)

[V
]

Experiment: viz přednáška včetně analýzy v GEEC.
Řešení: Časový průběh lze řešit po částech se znalostí nabíjení a vybíjení kapacitoru z předchozích případů.
V tomto případě je τ = RC = 1 ms a kapacitor se nabíjí střídavě ze zroje napětí ±1 V. Jednotlivé časové
úseky lze přímo popsat s využitím vztahu 4.1, kde partikulární řešení je právě up(t) = u1(t)→ ±1 V.
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1. pro t ∈ 〈0, 1〉ms platí uC1(0) = uC(0) = −0.4621 V a up = 1 V, pak
uC1(t) = −1,4621 e−1000t + 1 [V], t ∈ 〈0, 1〉ms,

2. pro t ∈ 〈1, 2〉ms platí uC2(0) = uC1(1 · 10−3) .= 0.4621 V a up = −1 V,
uC2(t) = 1,4621 e1−1000t − 1 [V], t ∈ 〈1, 2〉ms,

3. pro t ∈ 〈2, 3〉ms platí uC3(0) = uC2(2 · 10−3) .= −0.4621 V a up = 1 V,
uC3(t) = −1,4621 e2−1000t + 1 [V], t ∈ 〈2, 3〉ms,

atd.

Poznámka: Každá exponenciála platí pro různý čas a je nutné ji posunout, tj. např. uC2(t) =
1,4621 e−1000(t−1·10−3) − 1 = 1,4621 e1−1000t − 1 [V], atd.

Proudy pro jednotlivé případy lze určit z výrazu iC(t) = u1(t)−uC(t)
R , tj. např. pro t ∈ 〈0, 1〉ms je

iC1(t) = −1,4621 e1000t [mA], atd.

První počáteční hodnota uC1(0) = uC(0) byla zvolena tak, aby průběh byl vertikálně symetrický od
počátku a nedošlo k celkovému přechodnému ději (lze demonstrovat simulací).
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Obrázek 4.2: Časový průběh napětí uC(t) na kapacitoru a proudu iC(t) kapacitorem C = 1µF při jeho
nabíjení ze zdroje napětí s obdélníkovým časovým průběhem o kmitočtu f = 500 Hz a hodnotě „špička-
spička“ Upp = 2V přes rezistor R = 1 kΩ při uC(0) = −0.4621 V, viz analýza.
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Příklad 4.5

Zadání: Digitální linka je buzena z generátoru o vnitřním odporu 50 Ω a výstupním napětím obdélníkového
časového průběhu s úrovněmi 0− 3,3 V. Dodržíme maximální přípustné zpoždění 5 ns při přechodu z 0 V
do úrovně log. 1, která je definovaná napěťovým rozsahem 〈2,5; 3,3〉V a linka je zatížena kapacitní zátěží
15 pF?

Řešení: Popište časovou funkcí průběh napětí mezi log. 0 a 3,3 V. Vypočtěte, v jakém čase dosáhne tato
funkce úrovně log. 1. Výpočet viz přednáška, včetně potvrzení analyzátorem GEEC.
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Zadání: Určete časový průběh napětí uL(t) a proudu iL(t) induktoru L = 10mH, který byl ve vybitém
stavu iL(0) = 0 připojen přes rezistor R = 1 kΩ ke zdroji stejnosměrného napětí U = 10V – nabíjení
induktoru LR článku.

R

uL(t)
iL(t)

U
L

U = 10V,
R = 1 kΩ,
L = 10mH,
iL(0) = 0A.

Experiment: (f = 10 kHz) pro L i „2L+ 2M “ viz přednáška, včetně analýzy v GEEC.
Pozn.: Řešení bez diferenciálního počtu, tj. v tomto případě pomocí konstantních kvant magnetického toku
∆Φ = UL∆t = L∆IL lze provést analogicky případu s RC článkem. Vzhledem k tomu, že je situace zcela
analogická, není zde toto řešení provedeno. Dále je uvedeno pouze řešení pomocí diferenciálního počtu.
Řešení: Energetická veličina je zde iL, proto zadáno iL(0) = 0. Z toho důvodu bude výhodnější sestavit
popis pomocí smyčkového proudu iL(t). Dále je zřejmé, že iL(∞) = U/R = 10mA, vzhledem k tomu, že
uL(∞) = 0V.
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Řešení pomocí diferenciálního počtu z metody smyčkových proudů:

R

uL(t)
iL(t)

U
L

L
diL(t)

dt + iL(t)R− U = 0 ⇒ L

R

diL(t)
dt + iL(t) = U

R

τ
diL(t)

dt + iL(t) = 0 homogenní rovnice

τλ+ 1 = 0⇒ λ = −1
τ

n-tá derivace → λn

iL(t) = Keλt řešení homogenní rovnice
iL(t) = Keλt + ip(t) řešení obecné rovnice

Partikulární řešení ip(t) je při buzení stejnosměrným zdrojem konstanta, tj. ip(t) = iL(∞) = U/R =
10 mA= ip(0), konstantu K lze určit z rovnice pro iL(0) a výsledné řešení pro tento případ, tj. iL(0) = 0
je pak:

iL(0) = Ke0 + ip(0)⇒ K = iL(0)− ip(0) = iL(0)− iL(∞)

iL(t) =
(
iL(0)− ip(0)

)
e−t/τ + ip(t) = U

R

(
1− e−t/τ

)
= 10− 10 e−105t [mA] (4.3)

uL(t) = L
diL(t)

dt = LU

Rτ
e−t/τ = Ue−t/τ = 10 e−105t [V], kde τ = L/R = 10µs. (4.4)
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Obrázek 4.3: Časový průběh proudu iL(t) induktorem a napětí uL(t) na induktoru L = 10mH při jeho
nabíjení ze zdroje stejnosměrného napětí U = 10V přes rezistor R = 1 kΩ při iL(0) = 0, viz analýza.
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Vzhledem k tomu, že celé řešení je analogické příkladu s kapacitorem, jelikož iL(t) odpovídá uC(t) a uL(t) odpovídá
iC(t), nejsou řešení dalších modifikací tohoto zapojení uvedena. Následují pouze další dva příklady, jeden praktický
a jeden se „složitějším“ zapojením.

Příklad 4.6

Zadání: Cívka relé o sériové indukčnosti Ls = 100mH a odporu
Rs = 100 Ω je napájena z napěťového zdroje U = 5V. Určete časový
průběh napětí us(t) na cívce (sériové kombinaci Ls a Rs), pokud byl
v čase t = 0 napěťový zdroj U odpojen, přičemž na svorkách cívky je
svodový odpor Rp = 1 MΩ. Dále vypočítejte energii akumulovanou
v cívce v době t = 0 a ověřte, že se spotřebuje v rezistorech při
odeznění přechodného děje.

Rs

us(t)

iL(t)

U

L

Rp

S

t=0

Řešení: viz přednáška, včetně analýzy v GEEC (i výpočtu počáteční podmínky).
Viz také ilustraci na začátku této kapitoly 4.
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Příklad 4.7

Zadání: Obvod uvedený na obrázku byl v čase t < 0 v ustáleném stavu a v čase t = 0 byl odpojen zdroj
stejnosměrného napětí U . Určete časový průběh napětí na rezistoru R2 i proudu iR2(t).

R3
U

(1)

R2

(0)

t=0

C

R4 I

R1
(2)

(3)

iR2(t)

uC(t)

U = 20V, I = 4mA
R1 = 2 kΩ, R2 = 2 kΩ,
R3 = 1 kΩ, R4 = 1 kΩ,
C = 1µF.

Řešení: Lze řešit soustavu rovnic nebo lépe nejprve energetickou veličinu uC , při zjednodušení obvodů (pro
t < 0 a t > 0) např. pomocí Theveninova náhradního schématu.

Kompletní řešení s komentářem viz přednáška, včetně analýzy v GEEC.
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4.1.1. Shrnutí řešení přechodných dějů 1. řádu
V případě odporových obvodů s jedním akumulačním prvkem (C nebo L) lze vyjádřit obecné řešení hledané
obvodové veličiny jednoduchým vztahem.

Obecné řešení obvodové veličiny přechodného děje 1. řádu lze vyjádřit funkcí

y(t) =
(
y(0+)− yp(0)

)
e−t/τ + yp(t) (4.5)

kde y(0+) je konstanta – počáteční hodnota obvodové veličiny,
yp(t) je konečná funkce obvodové veličiny v ustáleném stavu (t→∞) a
τ je časová konstanta (τ = CR pro obvody s kapacitorem a τ = L

R pro obvody s induktorem).

Řešení v případě buzení stejnosměrnými (v čase konstantními) zdroji:
y(t) =

(
y(0+)− y(∞)

)
e−t/τ + y(∞) (4.6)

kde y(∞) je konstanta – konečná hodnota obvodové veličiny v t→∞ .

Výše uvedené řešení platí pro všechny obvody 1. řádu, kde lze odporovou část včetně zdrojů nahradit na svorkách
akumulačního prvku náhradním Theveninovým, resp. Nortonovým zapojením s konečnou, nenulovou hodnotou
vnitřního odporu. Viz také příklad 7.4 (stranu VII-31) přechodného děje s nestacionárním buzením.
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4.1.2. Časové děje při buzení akumulačního prvku ideálním zdrojem na-
pětí nebo proudu

V případě připojení ideálního kapacitoru C k ideálnímu napěťovému zdroji U se jedná v čase připojení o paralelní
zapojení dvou napěťových zdrojů, což by vedlo v případě uC(0) 6= U k Diracově proudovému pulzu1, který by
kapacitor přebil v čase (a za čas) t = 0 na napětí zdroje.
Podobně ideální induktor L připojený k proudovému I zdroji vyvolá v čase připojení pro případ iL(0) 6= I Diracův
napěťový pulz2, který by induktor přebil v čase (a za čas) t = 0 na proud zdroje (jedná se v čase spojení o sériové
zapojení dvou proudových zdrojů).

Z tohoto důvodu se budeme dále zabývat případy, kdy je kapacitor buzen ideálním zdrojem proudu nebo induktor
ideálním zdrojem napětí. Navíc budeme uvažovat zdroj pouze stejnosměrný (konstantní v čase).

1V ideálním případě, kdy neuvažujeme magnetické účinky takového pulzu.
2V ideálním případě, kdy neuvažujeme elektrické účinky takového pulzu.
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Příklad 4.8

Zadání: Určete časový průběh napětí uC(t) na kapacitoru C = 10 mF, který byl v čase t = 0 nabit na
uC(0) = 5 V a připojen ke zdroji proudu I = 5 mA, kterým byl protékán po dobu T = 30 s. Dosáhne
napětí na kapacitoru napětí uC = 10 V?

Řešení: Lze využít základní rovnice (v případě stejnosměrného proudu I v neintegrálním tvaru) Q(t) =
CuC(t) = It ⇒ uC(t) = I

C t = t
2 . Průběh napětí na kapacitoru je tedy lineární funkce času a 10V

dosáhne v t = 10 s.

−10 0 10 20 30 40 50

10

20

5

15

T

t [s]

uC(t) [V]

Komentář: použití – viz přednáška, analýza v GEEC.
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Příklad 4.9

Zadání: Určete hodnotu indukčnosti induktoru tak, aby jeho proud iL(t) dosáhl z nulové hodnoty (iL(0) =
0) hodnoty iL = 0,5 A za čas T = 10µs, po který byl připojen ke zdroji napětí U = 5 V. Určete také
časový průběh proudu iL(t) induktorem, který byl bezprostředně po odpojení napájení zkratován.

Řešení: Podobně jako v předchozím případě lze pro induktor využít základní rovnice Φ(t) = LiL(t) =
Ut ⇒ iL(t) = U

L t. Průběh proudu induktorem je tedy lineární funkce času a při U = 5 V a iL(0) = 0
dosáhne v t = T = 10µs velikosti iL(T ) = 0,5 A při hodnotě indukčnosti L = U

iL(T )T = 100µH.

0 2 4 6 8 10 12 14
0

0.2
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0.5
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i L
(t

)
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]

Komentář: k reálnému induktoru a použití – viz přednáška, analýza v GEEC.
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4.2. Přechodné děje 2. řádu
Příklad 4.10

Zadání: Určete časový průběh napětí uC(t) kapacitoru C = 1µF, který byl v čase t = 0 nabit na
uC(0) = 10V a připojen na sériovou kombinaci induktoru L = 10mH a rezistoru R = 10 Ω, přičemž
induktor byl ve vybitém stavu iL(0) = 0. Dále určete proud iL(t) induktoru.

C

R

LuC(t) iL(t)
t=0 C = 1µF,

uC(0) = 10V,
L = 10mH,
R = 10 Ω.

Experiment: viz přednáška (buzení pouze 2V), včetně analýzy v GEEC.
Řešení: Obvod popíšeme. Z důvodu jedné rovnice pro MSP a dvou rovnic pro MUN bude výhodnější
sestavit popis pomocí smyčkového proudu iL(t). Dále je zřejmé, že iL(∞) = 0 i uC(∞) = 0.
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Řešení pomocí diferenciálního počtu z metody smyčkových proudů:

C

R

LuC(t) iL(t)
t=0

L
diL(t)

dt +RiL(t) + 1
C

∫ t

0
iL(τ) dτ − uC(0) = 0

∣∣∣∣
d
dt (4.7)

LC
d2iL(t)

dt2 +RC
diL(t)

dt + iL(t) = 0 (4.8)

λ2 + R

L
λ+ 1

LC
= 0 (4.9)

Vzhledem k derivaci integro-diferenciální rovnice (4.7) v 1. kroku jsme dostali již homogenní rovnici (4.8),
jejíž řešení je závislé na charakteru kořenů λ1 a λ2 charakteristické rovnice (4.9):

iL(t) = K1eλ1t +K2eλ2t + ip(t), pro λ12 reálné, různé
iL(t) = (K1 +K2t)eλt + ip(t), pro λ reálný, dvojnásobný
iL(t) =

(
K1 cos(ωt) +K2 sin(ωt)

)
eσt + ip(t), pro λ12 = σ ± jω

Partikulární řešení ip(t) určíme analýzou ustáleného stavu pro t→∞. Konstanty K1 a K2 je nutné určit
z počátečních hodnot iL(0), i′L(0).
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V našem případě vyjde:
λ12

.= −500± j9987,5
iL(t) .=

(
K1 cos(9987,5t) +K2 sin(9987,5t)

)
e−500t + ip(t) (4.10)

Partikulární řešení je evidentně ip(t) = iL(∞) = 0. Konstanty K1 a K2 určíme tak, že:
1. Dosadíme t = 0 do vztahu (4.10) a položíme rovno iL(0) = 0,
2. Dosadíme t = 0 do zderivovaného vztahu (4.10) a položíme rovno i′L(0), což vyčíslíme z rovnice (4.7)

rovněž pro t = 0, tj. i′L(0) = uC(0)/L.
3. Takto vzniklé rovnice řešíme – najdeme numerické hodnoty konstant K1 a K2.

Dostaneme
K1 = 0, K2

.= 0,1
iL(t) .= 0,1e−500t sin(9987,5t)

uc(t) = − 1
C

∫ t

0
iL(τ) dτ + uC(0) .=

(
10 cos(9987,5t) + 0,5 sin(9987,5t)

)
e−500t
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Obrázek 4.4: Časový průběh napětí uC(t) na kapacitoru a proudu iL(t) = −iC(t) při jeho vybíjení do
sériové kombinace induktoru a rezistoru při uC(0) = 10 V, viz analýza.
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Další možností řešení rovnic je použití Laplaceovy transformace, které zmíníme v kapitole 7. Obvody vyšších řádů
se řeší obdobně – výsledkem je suma exponenciálních funkcí s exponenty danými kořeny charakteristické rovnice.
Pokud jsou obvody buzené časově proměnnými zdroji, je nutné řešit jak vlastní přechodový děj vyvolaný buzením a
počátečními podmínkami, tak ustálený stav (partikulární řešení), jak ukazuje závěr příkladu 7.4. Pro další studium
lze vyjít např. z [4].

Všimněme si zajímavých skutečností uvedeného příkladu 4.10:
• Obvod generuje (tlumený) harmonický signál – vlastní signál lineárních systémů.
• Lze ukázat, že všechny obvodové veličiny mají shodný charakter časového průběhu, tj. tlumený harmonický
signál, který by v případě absence tlumícího odporu, jediné součástky v obvodu měnící elektrickou energii
v tepelnou, nebyl tlumený – viz. řešení rovnice (4.9), kde by pak platilo λ12 = j 1√

LC
= jω, kde ω = 1√

LC
je

pak úhlový kmitočet generovaných kmitů.
• Napětí a proud kapacitoru (i induktoru) jsou vzájemně posunuty o úhel π/2.

Těmito skutečnostmi, kdy jsou obvodové veličiny v ustáleném stavu dány časovými funkcemi harmonického prů-
běhu, se budeme zabývat v další části kurzu.
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Kapitola 5
Řešení obvodů v harmonickém ustáleném stavu
(HUS), kmitočtové charakteristiky
Tato kapitola uvádí řešení elementárních elektric-
kých obvodů v harmonickém ustáleném stavu, tj.
výpočet obvodových veličin lineárních obvodů buze-
ných harmonickými zdroji. Uživatel se seznámí jed-
nak se základními pojmy této problematiky jako je
impedance, admitance, . . . , jednak se naučí techni-
ce symbolicko-komplexní metody analýzy, která je
v tomto případě velmi efektivní. Dále porozumí kmi-
točtovým charakteristikám a jejich vykreslování. Na
konci této kapitoly je pak zařazena velmi důležitá
vlastnost obvodů a systémů, tj. rezonance.

C

R
uC(t) uR(t)u(t)

<= Û

ÛR
ÛC ·

t

u, uC , uR

0

https://www.youtube.com/watch?v=8esU2yko6JE
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V této kapitole budeme jako doposud uvažovat pouze lineární obvody. Budeme se však zabývat případem, kdy jsou
tyto obvody buzeny zdroji s harmonickým časovým průběhem. Dále budeme předpokládat, že obvod je v ustáleném
stavu, tj. všechny přechodové děje vyvolané připojením zdrojů či obvodových prvků, změnou hodnot, . . . ustaly a
obvodové veličiny vykazují ustálený stav. Závěr minulé části naznačil skutečnosti, které nyní dokážeme.
• U lineárního obvodu buzeného harmonickým signálem platí, že všechny obvodové veličiny mají harmonický
charakter.

• Napětí a proud kapacitoru (i induktoru) jsou vzájemně posunuty o úhel π/2. To má mimo jiné za následek,
že takový prvek nerozptyluje energii.

• Ukážeme jak lze matematicky tyto děje popsat a takové obvody jednoduše analyzovat – pomocí analýzy
v kmitočtové oblasti, byť se se budeme zajímat o průběhy časové.

• Pokud bude v obvodu působit více zdrojů najednou, lze využít principu superpozice a výše uvedené principy
lze aplikovat na působení každého zdroje zvlášť nezávisle na ostatních. Hledaná veličina je pak dána součtem
příspěvků od jednotlivých zdrojů.

I v případě neharmonického periodického časového průběhu signálu zdrojů lze zde uvedenou metodu analýzy
v lineárních obvodech použít, jak bude ukázáno v další části kurzu.
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5.1. Chování základních elektrických prvků v HUS

Chování rezistoru v obvodech střídavého buzení

Rezistor nemá vliv na časový průběh signálu, jelikož vztah mezi napětím na rezistoru a jeho proudem je
dán Ohmovým zákonem, tj. konstantou nezávislou na čase o velikosti rezistance, viz graf.

T
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T
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3T
4

T

−Um

−Im

Im

Um

t

u
R

(t
),
i R

(t
)

0

Je zřejmé, že se na rezistoru nemění se
tvar proudu oproti napětí ani pro jiné než
harmonické signály. Obvod složený pouze
z rezistorů, např. odporový dělič, dělí signál
konstantou nezávislou na čase, resp. násobí
konstantou menší než 1.

Lineární řízené zdroje se z tohoto pohledu
chovají stejně jako rezistory: násobí signál
konstantou nezávislou na čase.
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Chování kapacitoru v obvodech střídavého harmonického buzení

Kapacitor je setrvačný prvek akumulující energii, tj. vztah mezi napětím a proudem na kapacitoru je dán
integrálem resp. derivací podle času a tím ovlivňuje časový průběh signálu.
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Pokud je kapacitor buzen ze zdroje napětí
s časovým průběhem uC(t) = Um sin(ωt),
je jeho proud dán:

iC(t) = C
duC(t)

dt = UmωC cos(ωt) =

= Im sin(ωt+ π/2) (5.1)

Proud kapacitorem je dán derivací napě-
tí, což pro harmonické signály znamená, že
proud kapacitorem předbíhá napětí na ka-
pacitoru o fázový posun π/2. Vztah mezi
velikostí napětí a proudu kapacitoru je pak
dán relací Im = UmωC.
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Chování induktoru v obvodech střídavého harmonického buzení

Induktor je stejně jako kapacitor setrvačný prvek akumulující energii, jeho vztah mezi napětím a proudem
je také dán integrálem resp. derivací podle času a tím také ovlivňuje časový průběh signálu.

T
4

T
2

3T
4

T

−Um

−Im

Im

Um

t

u
L

(t
),
i L

(t
)

0

Pokud je induktor buzen ze zdroje proudu
s časovým průběhem iL(t) = Im sin(ωt),
je napětí na něm dáno:

uL(t) = L
diL(t)

dt = ImωL cos(ωt) =

= Um sin(ωt+ π/2) (5.2)

Napětí induktoru je dáno derivací jeho
proudu, což pro harmonické signály zname-
ná, že napětí na induktoru předbíhá proud
induktorem o fázový posun π/2. Vztah me-
zi velikostí napětí a proudu induktoru je
pak dán relací Um = ImωL.
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5.2. Metoda popisu obvodových veličin pro analýzu lineár-
ních obvodů v HUS

Metody analýzy uvedené v předchozích částech kurzu platí pro jakékoli časové průběhy obvodových veličin. Nicméně
bez zjednodušení vedou na diferenciální, případně algebraické rovnice s goniometrickými funkcemi, jejichž řešení
není triviální.
Pro HUS však platí řada zjednodušení:

Lineární akumulační obvodové prvky (kapacitor a induktor) zachovávají tvar harmonického signálu, nemění
jeho kmitočet, mění pouze jeho velikost a fázový posun mezi napětím a proudem. Vztah mezi velikostí
napětí a proudu je dán hodnotou C, resp. L a úhlovým kmitočtem ω = 2πf = 2π

T signálu, kde f je
kmitočet signálu v [Hz] a T = 1/f je perioda signálu v [s].

Z uvedeného je zřejmé, že lze využít jednoduššího popisu obvodových veličin než časového vyjádření a to popisu
v kmitočtové oblasti, pomocí tzv. fázorů.
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Fázorové vyjádření harmonické funkce

Pro popis goniometrické funkce lze využít Eulerův vztah:
ejx = cos(x) + j sin(x)⇒

Um sin(ωt+ ϕ) = =
{
Um
(
cos(ωt+ ϕ) + j sin(ωt+ ϕ)

)}
= =

{
Umej(ωt+ϕ)

}
(5.3)

Fázor Û je pro harmonickou veličinu u(t) = Um sin(ωt+ ϕ) definován výrazem

Û = Umejϕ (5.4)

Fázor je transformací harmonické časové funkce do komplexní roviny a budeme ho v tomto materiálu značit
„stříškou“, tj. například Û pro napětí. V obvodu složeném z lineárních prvků se mění pouze amplituda a
fáze harmonických obvodových veličin, které fázor popisuje. Proto fázor nedává informaci o kmitočtu, ale
přísluší k danému kmitočtu. Kmitočet je pak pro všechny obvodové veličiny společný daný budicími zdroji.
V případě více zdrojů o různých kmitočtech je nutné použít metodu superpozice a hledanou veličinu vyjádřit
jako součet časových funkcí – příspěvků od jednotlivých zdrojů, které byly řešeny pomocí fázorů.
Pozor, nelze provádět matematické operace fázorů, příslušejících k různým kmitočtům!
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Výše uvedené zjednodušení (transformace) vede na komplexní vyjádření zobecněného Ohmova zákona pro fázory
v HUS. Dle 5.2 a 5.4 lze pomocí 5.5 vyjádřit fázory veličin induktoru a podobně pak dle 5.1 i fázory pro kapacitor:

iL(t) = Im sin(ωt)⇒ ÎL = Im, uL(t) = ImωL sin(ωt+ π/2)⇒ ÛL = ImωLejπ/2 = ÎLjωL. (5.5)

Zobecněný Ohmův zákon pro harmonický ustálený stav

ÛR = RÎR = ÎR
G
, ÛC = ÎC

jωC
= ÎC

ŶC
= ẐC ÎC , ÛL = jωLÎL = ẐLÎL = ÎL

ŶL
(5.6)

kde Ẑ = Û

Î
= R+ jX nazýváme impedancí („komplexním odporem“), kde

R = <{Ẑ} je rezistance a X = ={Ẑ} je reaktance,

Ŷ = Î

Û
= G+ jB nazýváme admitancí („komplexní vodivostí“), kde

G = <{Ŷ } je konduktance a B = ={Ŷ } je susceptance.

}
imitancí nazýváme spo-
lečné označení pro im-
pedanci a admitanci.

Výpočty v obvodech v HUS lze díky této transformaci provádět stejně jako v SUS. Kapacitory a induktory lze mo-
delovat jejich impedancemi či admitancemi a numerické operace z oboru reálných čísel se přesouvají do oboru čísel
komplexních. Pozor, fázory nemohou vystupovat v matematických vztazích spolu s časovými funkcemi!
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Tabulka 5.1: Vztahy mezi obvodovými veličinami základních prvků v HUS a jejich vyjádření pomocí fázorů

prvek popis fázorový diagram
rezistor

ÎR

ÛRR

ÛR = RÎR

ÎR = GÛR <
=

ÛRÎR

kapacitor
ÎC

ÛCC

ÛC = ẐC ÎC = 1
jωC

ÎC

ÎC = ŶCÛC = jωC ÛC <

=
ÎC

ÛC

induktor

ÎL

ÛLL

ÛL = ẐLÎL = jωL ÎL

ÎL = ŶLÛL = 1
jωL

ÛL
<

=

ÎL

ÛL
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Příklad 5.1

Zadání: Obvod na obrázku je napájen ze zdroje napětí s časovým průběhem u(t) = Um sin(ωt). Určete
časové vyjádření proudu obvodem i napětí na všech prvcích. Dále nakreslete orientační fázorový diagram
fázorů obvodových veličin.

u(t)

C

R
uC(t) uR(t)

i(t)

C = 128µF,
R = 14,4 Ω,
U = 24 Va,
f = 50 Hz.

aU střídavých harmonických průběhů se obvykle udává efektivní hodnota, která se často ani neznačí zvláštním symbolem
(URMS, VRMS, případně Vef), ale pouze U , [V] jako v tomto případě (Um =

√
2 ·U). Důvodem udávání efektivních hodnot

je výpočet výkonů ve střídavě buzených obvodech jak bude patrné v další části kurzu.

Experiment: viz přednáška, včetně analýzy v GEEC.
Řešení: Nejprve převedeme časový průběh napěťového zdroje na fázor, vyřešíme požadované veličiny ve
fázorovém vyjádření (v efektivních hodnotách), které nakonec převedeme na časové průběhy.
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Fázor napětí u(t) je dle vztahu (5.4) Û = 24e0 = 24 a ω = 2πf .= 314 [rad/s].
Nejprve určíme Ẑ jako celkovou impedanci sériového spojení R a C:

Ẑ = R+ ẐC = R+ 1
jωC

.= 14,4− j24,9 = 28,7ej(−1,05) = 28,7ej(−60◦) [Ω].

Fázor proudu pak vypočítáme dle

Î = Û

Ẑ

.= 0,419 + j0,723 = 0,835ej1,05 = 0,835ej60◦ [A]. (5.7)

A fázor napětí ÛR na rezistoru a ÛC na kapacitoru
ÛR = ÎR

.= 6 + j10,4 = 12ej1,05 = 12ej60◦ [V], (5.8)
ÛC = ÎẐC

.= 18− j10,4 = 20,8ej(−0,525) = 20,8ej(−30◦) [V]. (5.9)

Časové průběhy pak určíme z fázorů dle 5.3:

i(t) .=
√

2 · 0,835 sin
(
ωt+ π

3

)
[A], uR(t) .=

√
2 · 12 sin

(
ωt+ π

3

)
[V], uC(t) .=

√
2 · 20,8 sin

(
ωt− π

6

)
[V].

Poznámka: Pro sčítání komplexních čísel je výhodný složkový tvar, zatímco pro násobení a dělení tvar
exponenciální.
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A proč „nevyšel“ 2. Kirchhoffův zákon v experimentu? Vyšel, ale je nutné vzít v úvahu i fázové posuny
jednotlivých napětí, viz analýzu, experiment viz fázorový diagram. Pak platí:

Û = ÛR + ÛC = 6 + j10,4 + 18− j10,4 = 24 [V], |Û | =
√
|ÛR|2 + |ÛC |2 .=

√
122 + 20,82 .= 24 [V]

10 20

−10

10

<

=

Î

Û

ÛR
ÛC ·

·
ϕ

Û [V], Î [mA·10]

−20

20

T
4

T
2

3T
4

T

t

u(t) [V]
u(t)
uC(t)
uR(t)

0

(a) (b)
Obrázek 5.1: Fázorový diagram obvodových veličin (a) a jejich časové průběhy (b).

Jak kreslit obecně fázorový diagram? viz. přednáška.
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5.3. Výkony v obvodech HUS
Okamžitý výkon harmonického napětí u(t) = Um cos(ωt+ ϕu) a proudu i(t) = Im cos(ωt+ ϕi) je

p(t) = u(t)i(t) = UI cos(ϕ)
(

1 + cos
(
2(ωt+ ϕi)

))

︸ ︷︷ ︸
pP (t)

+UI sin(ϕ)
(
− sin

(
2(ωt+ ϕi)

))

︸ ︷︷ ︸
pQ(t)

(5.10)

kde U = Um/
√

2 a I = Im/
√

2 jsou efektivní hodnoty napětí a proudu a
ϕ = ϕu − ϕi je fázový posun mezi Û a Î orientovaný od proudu k napětí.

T
4

T
2

3T
4

T 5T
4

3T
2

7T
4

2T

−Um
−UmIm2

−Im

Im

UmIm
2

Um

t

u
(t

),
i(
t)
,p

(t
)

u(t)
i(t)
p(t)

0

Obrázek 5.2: Příklad časových průběhů napětí a proudu a jim odpovídajícího okamžitého výkonu v HUS.
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Okamžitý výkon p(t) i jeho složky pP (t) a pQ(t) jsou funkcí času, viz. obrázek 5.3. Proto vyjadřujeme jeho
charakteristické hodnoty okamžitého výkonu nezávislé na čase. Průměrnou hodnotu p(t) za periodu T , tzv. činný
výkon, lze vyjádřit z práce A elektrických veličin vykonanou od t1 do t2:

A =
t2∫

t1

p(t) dt ⇒ P = 1
T

∫ T

0
i(t)u(t) dt = 1

T

∫ T

0
pP (t) dt = 1

2UmIm cos(ϕ) = UI cos(ϕ) (5.11)

T
4

T
2

3T
4

T 5T
4

3T
2

7T
4

2T

−UI| sin(ϕ)|

UI cos(ϕ)

2UI cos(ϕ)

UI
(
1 + cos(ϕ)

)

UI

t

p(t)

p(t)
pP (t)
pQ(t)

0

Obrázek 5.3: Časové průběhy okamžitého výkonu p(t) a jeho složek pP (t) a pQ(t) dle (5.10).
Vzhledem k tomu, že ϕ ∈ 〈−π/2, π/2〉, je vždy činný výkon P ≥ 0.
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Z vedeného je zřejmé, že středí hodnota výkonu dodaného do obvodu závisí na fázovém úhlu ϕ mezi napětím a
proudem. V HUS proto rozlišujeme pro HUS udáváme ještě další typy výkonů:

Výkony v HUS

• Zdánlivý výkon je výkon dodaný do obvodu. Jednotkou je Volt-Ampér [VA].

S = UI = 1
2UmIm [VA] (5.12)

• Činný výkon je výkon převedený v obvodu (např. na rezistorech) na teplo. Jednotkou je Watt [W].

P = UI cos(ϕ) = 1
2UmIm cos(ϕ) [W] (5.13)

• Jalový výkon představuje výkon, který se předává mezi zdroji a akumulačními prvky. Jednotkou je tzv.
reaktanční VA [var].

Q = UI sin(ϕ) = 1
2UmIm sin(ϕ) [var] (5.14)

Mezi výkony pak platí následující relace:

S =
√
P 2 +Q2 (5.15)
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Výkony lze vyjádřit i pomocí fázorů:
Výkony v HUS – výpočet pomocí fázorů

Ŝ = Û Î∗ = Um√
2

ejϕU Im√
2

e−jϕI = 1
2UmImej(ϕU−ϕI) (5.16)

kde Û je fázor napětí v efektivní hodnotě,
ϕU je fázový posun napětí,
Î∗ je komplexně sdružená hodnota fázoru proudu v efektivní hodnotě,
ϕI je fázový posun proudu.

Zdánlivý, činný a jalový výkon pak lze v fázoru Ŝ určit jednoduše jako:
S = |Ŝ|, (5.17)
P = <{Ŝ}, (5.18)
Q = ={Ŝ}. (5.19)
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V lineárních obvodech v HUS můžeme tedy psát střední hodnoty výkonů za periodu na jednotlivých základních
prvcích:
• Rezistor: vzhledem k tomu, že fázový posun mezi napětím na rezistoru a proudem rezistorem je ϕ = 0 je na
rezistoru pouze činný výkon (sin(ϕ) = 0, cos(ϕ) = 1), který se v čase mění v teplo. Jeho střední hodnota je

PR = UmRImR
2 = URIR = RI2

R = U2
R

R
, (5.20)

Viz tké vztah (1.7) první kapitoly.
• Kapacitor: fázový posun mezi napětím na kapacitoru a proudem kapacitoru je ϕ = −π/2 ⇒ na kapacitoru
je pouze jalový (záporný) výkon (sin(ϕ) = −1, jemu odpovídající energie se v kapacitoru akumuluje ve formě
elektrického pole a opět vrací do obvodu (kapacitor se nabíjí a vybíjí), žádná energie se v ideálním případě
nemění v teplo (cos(ϕ) = 0⇒ P = 0). Střední hodnota jalového výkonu je

QC = −UmC ImC2 = −UCIC = −U2
CωC = −I

2
C

ωC
, (5.21)
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• Induktor: fázový posun mezi napětím na induktoru a proudem induktoru je ϕ = π/2 ⇒ na induktoru je,
podobně jako na kapacitoru, pouze jalový (kladný) výkon (sin(ϕ) = 1, jemu odpovídající energie se v induktoru
akumuluje ve formě magnetického pole a opět vrací do obvodu (induktor se nabíjí a vybíjí), žádná energie se
v ideálním případě nemění v teplo (cos(ϕ) = 0⇒ P = 0). Střední hodnota jalového výkonu je

QL = UmLImL
2 = ULIL = I2

LωL = U2
L

ωL
. (5.22)

Celkový jalový výkon v obvodu je pak dán součtem všech výkonů na induktorech a kapacitorech (rozdílem, vzhledem
k tomu, že jalový výkon na kapacitorech je záporný) a celkový činný výkon v obvodu je dán součtem všech výkonů
na rezistorech a zdrojích, pokud výkon spotřebovávají. Výkony na pasivních prvcích musí pak odpovídat činným a
jalovým výkonům všech zdrojů obvodu, přičemž, jak bylo uvedeno, na zdroji může být i činný výkon záporný (při
zdrojové orientaci), pokud se zdroj chová jako spotřebič.
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Účiník

V rozvodných soustavách se musí přenést od zdroje zdánlivý výkon prostřednictvím vedení ke spotřebiči,
i když se v obvodu spotřebuje (koná práci) jen výkon činný – jalový výkon se „přelévá“ mezi zdrojem a
akumulačními prvky. Na zdánlivý výkon (i na proud vytvářející jalový výkon) však musí být dimenzováno
vedení. Využití vedení sítě činným výkonem se udává poměrem mezi činným a zdánlivým výkonem, vyjadřuje
se v [%] a označuje se jako účiník:

λ = P

S
= cosϕ (5.23)

Snahou je, aby jalový výkon byl nulový (λ = 1). Jalový výkon se vytváří např. na indukčních zátěžích
(motory). Řešením je kompenzace účiníku pomocí kapacitorů.
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Příklad 5.2

Zadání: Určete všechny výkony v příkladu 5.1.

Řešení:
Fázor proudu byl určen vztahem (5.7) jako Î .= 0,419 + j0,723 = 0,835ej60◦ [A]. A fázor napětí ÛR a ÛC
pak vztahy (5.8) a (5.9) jako ÛR .= 6 + j10,4 = 12ej60◦ [V] a ÛC .= 18− j10,4 = 20,8ej(−30◦) [V]. Pak:

S = UI
.= 24 · 0,835 .= 20 [VA], případně Ŝ = Û Î∗

.= 10− j17,35 [VA]
P = UI cos(ϕU − ϕI) .= 24 · 0,835 cos(−60◦) .= 10 [W] = <{Ŝ},

Q = UI sin(ϕU − ϕI) .= 24 · 0,835 sin(−60◦) .= −17,35 [var] = ={Ŝ},

což souhlasí s výkony na jednotlivých prvcích, tj. s činným výkonem na rezistoru PR = URI
.= 12 · 0,835 .=

10 [W] a jalovým výkonem na kapacitoru QC = −UCI .= −20,8 · 0,835 .= −17,35 [var], ze kterých pak
určíme i zdánlivý výkon jako:

S =
√
P 2 +Q2 .=

√
102 + (−17,35)2 .= 20 [VA].

Případně lze výkony vypočítat dle vztahů (5.16) až (5.19) jak je použito v analýze, viz také přednášku.
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Výkonové přizpůsobení v HUS

Napěťový zdroj Ûp s vnitřní impedancí Ẑi = Ri + jXi dodá do zátěže Ẑz = Rz + jXz největší činný
výkon, pokud pro impedanci zátěže platí:

Ẑz = Ẑ∗i , tj. Rz = Ri, Xz = −Xi. (5.24)

Důkaz:

P = <{Ûz Î∗z } = <
{

ÛpẐz

Ẑi + Ẑz

Û∗p
(Ẑi + Ẑz)∗

}
= |Ûp|

2<{Ẑz}
|Ẑi + Ẑz|2

=
U2
pRz

(Ri +Rz)2 + (Xi +Xz)2

Pro P = Pmax musí pro reaktance evidentně platit:
1. Xi +Xz = 0⇒ Xi = −Xz, čímž je zároveň kompenzován učiník a pak

2. ∂P

∂Rz
= U2

p

(Ri +Rz)2 − 2Rz(Ri +Rz)
(Ri +Rz)4 = 0 ⇒ Ri +Rz = 2Rz ⇒ Ri = Rz.

U klasické rozvodné sítě musí samozřejmě platit Ri � Rz, aby Uz 6= f(Rz) a také proto, aby se výkon spotřebo-
vával zejména ve spotřebiči a ne v rozvodné síti.
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Příklad 5.3

Zadání: Obvod na obrázku je napájen ze zdroje napětí s časovým průběhem u(t) = Um sin(ωt). Určete
časové vyjádření napětí uAB(t). Dokumentujte výpočtem i orientačním fázorovým diagramem fázorů ob-
vodových veličin nezávislost amplitudy napětí uAB(t) na kmitočtu.

u(t)

R2

R1 R3

L

uAB(t)
(A) (B) R1 = 1 kΩ, R2 = 1 k Ω

R3 = 1 k Ω, L = 10 mH,
Um = 5 V, f = 5 kHz.

Řešení: viz přednáška včetně analýzy v GEEC.

Je zřejmé, že řešení obvodů v HUS, je analogické řešení v SUS s tím rozdílem, že uvažujeme impedance kapacitorů
a induktorů a numerické výpočty je nutné provádět v oboru komplexních čísel. Lze však použít všechny metody
výše uvedené, tj. MUN, MSP, princip superpozice, Theveninovo náhradní schéma, . . . (řešte příklad 3.5 (b)).
Metody HUS lze použít pouze u lineárních obvodů s harmonickým buzením!
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Příklad 5.4

Zadání: Určete velikost kapacitoru C1 v zapojení podle obrázku tak, aby fázor výstupního napětí Û2
nezávisel na kmitočtu harmonického budicího zdroje u1(t) = Um sin(ωt), tj. velikost (amplituda) ani fáze
výstupního napětí u2(t) nebyly funkcí kmitočtu (ω = 2πf).

R1

C2
u1 u2

C1

R2

R1 = 900 kΩ,
R2 = 100 kΩ,
C2 = 120 pF,
C1 = ?

Řešení: viz přednáška (výsledek 13,3 pF). Diskuse praktického využití: viz přednáška. Jak se hodnota
C1 přesně nastaví – viz příklad 7.5, tj. včetně souvislosti s časovým popisem a úvod do kapitoly 6.

Jaká by byla závislost výstupního napětí pokud by C1 = 0? ⇒ Kmitočtové charakteristiky.
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5.4. Kmitočtové charakteristiky
Kmitočtovou charakteristiku lze definovat jako závislost fázoru obvodové veličiny nebo jejich funkce (obvykle podílu
fázorů obvodových veličin) na kmitočtu. Fázor (např. napětí) budeme v tomto případě značit U(jω).

Příklad 5.5

Zadání: Určete závislost podílu fázorů výstupního u2
a vstupního napětí u1 integračního článku dle obrázku
na kmitočtu f . Uvažujte následující hodnoty obvodo-
vých prvků: R = 1 kΩ a C = 100 nF.

R

C
u1 u2

Experiment: viz přednáška.
Řešení: Fázor výstupního napětí lze vyjádřit analogicky jako výstupní napětí odporového děliče napětí:

U2(jω) = U1(jω)
1

jωC

R+ 1
jωC

= U1(jω) 1
1 + jωτ

, τ = RC = 1
ω0

(5.25)

H(jω) = U2(jω)
U1(jω) = 1

1 + j ωω0

, ω0 = 104[rad/s], f0 = ω0
2π

.= 1592[Hz] (5.26)
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Kmitočtovou charakteristiku H(jω) = |H(jω)|ejϕH(jω) vynášíme jako závislost poměru fázorů výstupního
a vstupního signálu na kmitočtua. Lze ji vykreslit buď do jednoho parametrického grafu v komplexní rovině
(hodograf), kde je parametrem kmitočet nebo častěji do dvou grafů jako amplitudovou (modulovou)
|H(jω)| a fázovou ϕH(jω) charakteristiku, tj. závislost poměru amplitud výstupního a vstupního napětí
(modul podílu fázorů) a závislost fáze výstupního napětí vůči fázi vstupního napětí na kmitočtu.

1

<{H(jω)}={H(jω)}
0

ω

ϕH(jω)

|H(jω)|

Obrázek 5.4: Kmitočtová charakteristika integračního RC-článku v komplexní rovině (hodograf).
aH(jω) je vzhledem k proměnné jω komplexní číslo závislé na kmitočtu, stejně jako fázor.
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Hodograf se využívá spíše orientačně (absence stupnice kmitočtu, nemožnost přímého odečtu absolutní
hodnoty, která je podstatně využitelnější než reálná a imaginární složka, . . . ).

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

·105

0

0.5

1

f [Hz]

|H
(j
ω

)|

Obrázek 5.5: Amplitudová kmitočtová charakteristika RC-článku v lineárním měřítku.
Pro potřeby většího rozsahu kmitočtu je však lineární měřítko kmitočtu nevhodné a používá se jen zřídka,
např. u charakteristik úzkopásmových filtrů s malým kmitočtovým rozsahem.
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|H
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Obrázek 5.6: Amplitudová kmitočtová charakteristika RC-článku v logaritmickém měřítku kmitočtu.
Logaritmické měřítko kmitočtu je zde evidentně výhodnější. Další „nevýhodou“ je malé rozlišení změny
amplitudy pro větší útlumy (zde např. pro f > 104 Hz je z charakteristiky prakticky nemožné odečíst).
Z tohoto důvodu se zavádí i logaritmická míra osy modulu, resp. zavádí se tzv. poměrná jednotka decibel
[dB], která je pro poměr napětí definovaná jako |H(jω)| [dB] = 20 log

(
|H(jω)|

)
, viz následující obrázek.

Analýza a ověření charakteristik experimentem: viz přednáška
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Obrázek 5.7: Amplitudová a fázová kmitočtová charakteristika integračního RC-článku.
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5.4.1. Použití kmitočtových charakteristik
Hlavní (a velmi důležitou) informaci, kterou kmitočtové charakteristiky vyjadřují, jsou přenosové vlastnosti lineár-
ních obvodů/systémů pro buzení harmonickým signálem o různých kmitočtech. Uveďme na příkladu:

Příklad 5.6

Zadání: Určete časový průběh výstupního napětí u2 integračního článku z příkladu 5.5 (R = 1 kΩ, C =
100 nF), pokud je vstupní napětí dáno vztahem u1 = 5 cos(2π4000t) [V], tj. f = 4 kHz.

Řešení: Fázor výstupního napětí lze určit dle vztahu (5.25), resp. (5.25):

U2(jω) = U1(jω)H(jω) = U1(jω) 1
1 + jωRC

pro u1 = 5 cos(2π4000) je fázor vstupního napětí U1 = 5 ej π2 a H(jπ8000) .= 0,4 e−j1,2, pak

U2(jω) = U1(jω)H(jπ8000) .= 5 · 0,4 ej(π2−1,2) .= 2 ej0,4 ⇒ u2(t) .= 2 sin(π8000t+ 0,4)

přičemž hodnotu H(jω) lze odečíst pro f = 4 kHz přímo z kmitočtové charakteristiky, jak ukazují násle-
dující obrázky:

|H(j2π4000)| .= −9 dB = 10
−9
20

.= 0,4 a ϕH(j2π4000) .= −70◦ .= −1,2 rad.
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Obrázek 5.8: Kmitočtová charakteristika integračního RC-článku a její hodnoty pro f = 4000 Hz.
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Kmitočtové charakteristiky jsou významným „parametrem“ pro mnoho systémů. Jako příklad je uvedena am-
plitudová charakteristika reproduktoru, jako relativní míra akustického tlaku v závislosti na kmitočtu (viz např.
wikipedia.org.

FREE AIR IMPEDANCE CURVE

FREQUENCY RESPONSE AND DISTORTION

Polígono Industrial Moncada II ▪ C/. Pont Sec, 1c ▪ 46113 MONCADA - Valencia (Spain) 

▪ Tel.: (34) 96 130 13 75 ▪ Fax: (34) 96 130 15 07 ▪ http://www.beyma.com ▪ E-mail: beyma@beyma.com ▪

LOW & MID FREQUENCY TRANSDUCER

www.beyma.com

10BR60V2
LOW FREQUENCY TRANSDUCER

0
7
/1

1

[Hz]

[Ω
]

Note: On axis frequency response measured with loudspeaker 

standing on infinite baffle in anechoic chamber, 1W @ 1m

[Hz]

[d
B
]

Obrázek 5.9: Kmitočtová charakteristika reproduktoru, převzato z dexon.cz, kde jsou další informace i charakte-
ristiky včetně Z(jω) reproduktoru.
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Následuje ukázka amplitudové charakteristiky elektrické výhybky (kmitočtového filtru) reproduktorové soustavy.
Komentář: viz přednáška.

Obrázek 5.10: Kmitočtová charakteristika reproduktorové výhybky, převzato z dexon.cz.
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5.4.2. Bodeho aproximace kmitočtových charakteristik
V mnoha případech lze průběh amplitudové a fázové charakteristiky jednoduše aproximovat pomocí asymptot.
Kmitočtovou charakteristiku lze obecněji vyjádřit ve formě:

H(jω) = (jω)M + aM−1(jω)M−1 + · · ·+ a0

bN (jω)N + bN−1(jω)N−1 + · · ·+ b0
= HC

(jω − sn1)(jω − sn2) · · · (jω − snM )
(jω − sp1)(jω − sp2) · · · (jω − spN ) =

= H0

M∏
k=1

(
1± j ω

ωnk

)

N∏
l=1

(
1 + j

ω

ω0l

) = |H(jω)|ejϕH (jω) = H0

M∏
k=1

√
1 +

(
ω

ωnk

)2
e±jϕnk

N∏
l=1

√
1 +

(
ω

ω0l

)2
ejϕ0l

= H0

M∏
k=1

√
1 +

(
ω

ωnk

)2

N∏
l=1

√
1 +

(
ω

ω0l

)2
e
j

(
±

M∑
k=1

ϕnk−
N∑
l=1

ϕ0l

)

(5.27)
kde H0 je násobná konstanta kmitočtové charakteristiky,

snk = −ωnk jsou reálné kořeny polynomu čitatele H(jω), resp. ωnk zlomové kmitočty amplitudových cha-
rakteristik jednotlivých členů

(
1± j ω

ωnk

)
čitatele,

spl = −ω0l jsou reálné kořeny polynomu jmenovatele H(jω), resp. ω0k jsou zlomové kmitočty amplitudových
charakteristik jednotlivých členů

(
1 + j ω

ω0l

)
jmenovatele1,

ϕnk = arg
(
1± j ω

ωnk

)
a ϕ0l = arg

(
1 + j

ω

ω0l

)
jsou fázové charakteristiky jednotlivých členů.

1Kořeny mohou obecně být komplexní, pak aproximace charakteristik může vykazovat značné chyby a takovým případem se v této
podkapitole nebudeme zabývat.
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5.4.3. Aproximace členů
(
1 + j ωωx

)
kmitočtových charakteristik

• Amplitudovou charakteristiku členu lze vyjádřit jako modul, tj.
√

1 +
( ω
ωx

)2
.

ω < ωx: pokud je kmitočet (proměnná) menší než zlomový kmitočet (konstanta), je
(
ω
ωx

)2 � 1 a celý člen
se neuplatí a lze ho nahradit 1 – charakteristika je konstantní.

ω > ωx: pokud je kmitočet větší než zlomový kmitočet, je
(
ω
ωx

)2 � 1 a jedničku lze ve vztahu zanedbat a celý
člen lze nahradit ω

ωx
, tj. charakteristika je od zlomového kmitočtu ω ≥ ωx lineárně vzrůstající/klesající funkcí,

podle toho, zda je člen v čitateli (amplitudová charakteristika roste), či jmenovateli (amplitudová charakte-
ristika klesá). Vzhledem k tomu, že amplitudovou chrarakteristiku nevynášíme v lineárním, ale logaritmickém
měřítku, je i klesající funkce lineární (v logaritmickém měřítku kmitočtu) a navíc se násobení/podíl jednotlivých
členů mění v součet/rozdíl logaritmů, tj. sčítání/odčítání jednotlivých charakteristik:

|H(jω)| [dB] = 20 log
(
|H(jω)|

)
= 20 log

(
H0
)

+
M∑

k=1
log
(√

1 +
( ω

ωnk

)2
)
−

N∑

l=1
log
(√

1 +
( ω

ω0l

)2
)

(5.28)
Jak bylo již uvedeno, decibel (dB) je poměrná logaritmická míra. Jednotka je definována pro poměr výkonů
jako 10 log

(
P2
P1

)
= 10 log

(U2
2

U2
1

)
= 20 log

∣∣U2
U1

∣∣ [dB,W/W,V/V], jelikož výkon je úměrný kvadrátu napětí.
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Pokud tedy poměr amplitud napětí 10× vzroste/klesne, pak je to v logaritmické míře ±20 dB. Platí tedy:
ω < ωx: celý člen se neuplatí a lze ho nahradit 1 – charakteristika je konstantní, tj. 0 dB (log 1 = 0).
ω > ωx: celý člen lze nahradit ω

ωx
, tj. charakteristika je od zlomového kmitočtu ω ≥ ωx lineárně rostou-

cí/klesající funkcí se směrnicí 20 dB/dek. (pokud je člen v čitateli, amplitudová charakteristika roste, pokud
je ve jmenovateli amplitudová charakteristika s touto směrnicí klesá), přičemž 20 dB/dek. znamená, že když
se kmitočet 10× (o dekádu) zvýší, zvýší se amplitudová charakteristika o 20 dB.
ω = ωx: zde dochází evidentně k největší chybě aproximace. Modul (absolutní hodnota) členu je místo
aproximační hodnoty 1 rovna

√
2, případně 1/

√
2, pokud je člen ve jmenovateli, tj. chyba je ±3 dB.

• Fázovou charakteristiku členu
(
1 + j ωωx

)
lze aproximovat následovně:

ω < ωx/10: pokud je kmitočet menší než 1/10 zlomového kmitočtu, fáze členu je nulová.
ω > ωx/10: pokud je kmitočet větší než 1/10 zlomového kmitočtu, začne se fáze měnit se strmostí ±45◦/dek.
a fáze se mění až do desetinásobku zlomového kmitočtu, tj. každý člen změní fázi o 90◦ nebo −90◦. Pro
ω = ωx je změna fáze právě 45◦ a pro ω ≥ 10ωx je změna fáze 90◦ a dále již fázi člen neovlivňuje.
Kladný fázový posun vykazují záporné kořeny polynomu čitatele H(jω), tj. členy

(
1+ j ω

ωnk

)
a záporný fázový

posun vykazují jak záporné kořeny polynomu jmenovatele, tak kladné kořeny polynomu čitatele H(jω) tj.
členy

(
1 + j ω

ω0l

)
a
(
1− j ω

ωnk

)
. Z tohoto důvodu jsou uvedena obě zanaménka ve vztahu (5.27).
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Pro stabilní systémy, pro které je kmitočtová charakteristika definovaná, musí být všechny kořeny polynomu
jmenovatele záporné. Znaménko kořenu polynomu čitatele H(jω) má vliv pouze na fázi členu

(
1± j ω

ωnk

)
, modul

je samozřejmě stejný pro obě polarity.
Následují ukázky Bodeho aproximace kmitočtových charakteristik elementárních funkcí (jednotlivých členů).
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Obrázek 5.11: Bodeho aproximace amplitudové a fázové kmitočtové charakteristiky H(jω) = 1
1 + j ωω0

.
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Obrázek 5.12: Bodeho aproximace amplitudové a fázové kmitočtové charakteristiky H(jω) =
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5.4.4. Kmitočtová charakteristika násobné konstanty H0.
Amplitudová charakteristika násobné konstanty je konstantní – posunuje kmitočtovou charakteristiku o konstantu
20 log(H0) [dB]. Fázový posun konstanty je samozřejmě nulový v případě kladné konstanty nebo ±180◦, pokud je
H0 < 0.
Mimo výše uvedené členy, může kmitočtová charakteristika H(jω) obsahovat dále člen jω a to jak v čitateli, tak
ve jmenovateli.

5.4.5. Kmitočtová charakteristika členu jω
Amplitudová charakteristika násobné členu jω lineárně rostoucí/klesající funkcí se směrnicí 20 dB/dek. Pokud je
člen jω v čitateli, amplitudová charakteristika roste, pokud je ve jmenovateli amplitudová charakteristika s touto
směrnicí klesá, přičemž vodorovnou osu (|H(jω)| = 1 ≡ 0 dB) protíná pro ω = 1. Fázový posun členu jω je
samozřejmě konstantní (nezávislý na kmitočtu ω a je 90◦ v případě členu v čitateli, resp. −90◦ v případě členu ve
jmenovateli.

Pokud jsou kořeny polynomu čitatele nebo jmenovatele H(jω) komplexní vykazuje tato aproximace i značné chyby
a nelze ji použít, viz obrázek 5.19 a dále kapitolu 8, resp. 8.2.2.
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Příklad 5.7

Zadání: Nakreslete Bodeho aproximaci amplitudové a fázové charakteristiky derivačního článku dle obráz-
ku, pokud jsou zadány následující hodnoty prvků.

R

C

u1 u2 R = 1 kΩ,
C = 10 nF.

Řešení: Kmitočtovou charakteristiku lze vyjádřit analogicky jako v předchozím příkladě:

U2(jω) = U1(jω) R

R+ 1
jωC

= U1(jω) jωτ

1 + jωτ
, kde τ = RC = 1

ω0

H(jω) = U2(jω)
U1(jω) =

j ωω0

1 + j ωω0

, ω0 = 105[rad/s], f0 = ω0
2π

.= 15915[Hz]

Poznámka: Postup analýzy kmitočtové charakteristiky H(jω) i H(j2πf) v simulátoru geec viz přednáška.
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Obrázek 5.13: Modulová a fázová charakteristika derivačního RC článku.
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Příklad 5.8

Zadání:
• Jak zapojit obvod s induktorem a rezistorem tak, aby jeho kmitočtové charakteristiky odpovídaly výše
uvedenému obrázku 5.13?

• Jaká musí být hodnota indukčnosti induktoru pro shodný zlomový kmitočet a pro R = 1 kΩ?

Řešení: viz přednáška, včetně ověření simulací.

Příklad 5.9

Zadání: Nakreslete Bodeho aproximaci amplitudové a fázové charakteristiky, která je zadaná vztahem:

H(jω) = 1000 jω − 100
jω(1000 + jω)

Řešení: viz přednáška, včetně ověření simulací. Viz také videoukázku postupu analýzy dynamického systému
v GEEC.
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Příklad 5.10

Zadání: Nakreslete Bodeho aproximaci amplitudové a fázové charakteristiky obvodu na obrázku, tj. závis-
lost podílu fázorů výstupního u2 a vstupního napětí u1 na kmitočtu, pokud jsou zadány následující hodnoty
prvků.

R1

C

u1
u2

R

R2

R1 = 1 kΩ, R2 = 1 kΩ,
R = 1 kΩ, C = 10 nF.

Řešení: úloha k procvičení, ověření – viz analýzu,
(
−6 dB ≡ 1

2
)
.

Srovnej s kmitočtovou charakteristikou obvodu v příkladu 5.3.
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5.5. Rezonance
Je vlastnost systému reagovat na buzení kmitavou odezvou na specifickém kmitočtu (případně jeho násobcích).
Buzení na tomto kmitočtu pak dává odezvu s výrazně vyšší amplitudou než na kmitočtech ostatních.
Takový systém musí akumulovat minimálně dva druhy energie, které mezi sebou periodicky přeměňuje, např.
potenciální a kinetickou (kyvadlo) nebo elektrickou a magnetickou (LC obvod). Viz také experiment mechanické
rezonance.

Zhoucení mostu Tacoma Narrows Bridge, zdroj https://en.wikipedia.org/wiki/
V-43/61
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Příklad 5.11 – motivační

Zadání: Rámová anténa má indukčnost L = 1µH a sériovou rezistanci Rs = 4 Ω. Jaká musí být amplituda
harmonického napěťového zdroje pro buzení této antény pokud má být amplituda proudu anténou na 1A
při kmitočtu f = 30 MHz a vnitřním odporu zdroje Ri = 4 Ω? Jak se změní výsledek, pokud do série
s anténou připojíme kapacitor o kapacitě C = 28 pF?

Û

Rs

L

Ri

Û

Rs

L

Ri

C

Řešení: viz. přednáška.
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5.5.1. Sériový rezonanční obvod (SRO)
Zapojení sériového rezonančního obvodu je na obrázku 5.14, kde L a C představují zmíněné akumulátory energie
magnetického a elektrického pole a R je tlumící element.

LRs

C

Î

ÛRs
ÛL

ÛCÛ

Obrázek 5.14: Sériový rezonanční obvod.

Impedance sériového rezonančního obvodu dle obrázku je:

Ẑ = Rs + jωL+ 1
jωC

= Rs + j
(
ωL− 1

ωC

)
⇒ |Z| =

√
R2
s +

(
ωL− 1

ωC

)2
.

Napěťová rezonance nastává pro rezonanční kmitočet, který udává Thomsonův vztah:

ωL = 1
ωC
⇒ ω = ω0 = 1√

LC
, (5.29)

přičemž napětí na kapacitoru má stejnou velikost ale opačnou fázi oproti napětí na induktoru.
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Reaktance (imaginární složka) SRO je složena ze dvou částí s opačným znaménkem (kapacitoru a induktoru),
které se při rezonanci rovnají: Ẑ = R+ jX = R+ jωL+ 1

jωC ⇒ X = ωL− 1
ωC . Pro ω = ω0 je reaktance nulová

a celý SRO se jeví jako rezistor R. Závislost reaktance na kmitočtu udává následující graf.

ω0
0 ω

X

XL = ωL

XC = − 1
ωC

X = XL +XC

Obrázek 5.15: Reaktance SRO X v závislosti na úhlovém kmitočtu ω.

V-46/61



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

<

=

0

ω < ω0

Î
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ÛL

ÛC
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Î

ÛL

ÛC

Û
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Obrázek 5.16: Fázory obvodových veličin SRO.

LRs

C

Î

ÛRs
ÛL

ÛCÛ
T
4

T
2

3T
4

T 5T
4

3T
2

7T
4

2T
t→

u
(t

)→

uC(t)
uL(t)
uRs(t)

0

Obrázek 5.17: SRO a napětí na jeho prvcích v rezonanci, viz také analýzu.
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Lze vyjádřit, že podíl akumulované energie v SRO a energie přeměněné v rezistoru na teplo je úměrný podílu
amplitudy UC , resp. UL a budicího napětí U , který nazýváme činitelem jakosti Qs SRO:

Qs = 2πELC
ERs

= UC
U

∣∣∣
ω=ω0

=
I

ω0C

RsI
= 1
ω0CRs

= UL
U

∣∣∣
ω=ω0

= ω0L

Rs
= 1

Rs

√
L

C
(5.30)

ω0
0

ω →

|Ẑ
|→ |Ẑ| =

√
R2
s +

(
ωL− 1

ωC

)2

|Î
|→

Î = Û
Ẑ
⇒ I ≈ 1

Z

Obrázek 5.18: Velikost impedance Z a proudu I sériového rezonančního obvodu v závislosti na ω.
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Obrázek 5.19: Přenos napětí H(jω) = ÛC(jω)
Û(jω) pro C = 1µF, L = 10 mH a Rs = 500, 200, 100, 50, 10 Ω.
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5.5.2. Paralelní rezonanční obvod (PRO)

LRp C

Î

ÛÎ
ÎRp ÎL ÎC

Obrázek 5.20: Paralelní rezonanční obvod.

Admitance paralelního rezonančního obvodu dle obrázku je:

Ŷ = Gp + jωC + 1
jωL

= Gp + j
(
ωC − 1

ωL

)
.

Proudová rezonance nastává pro rezonanční kmitočet, který opět udává Thomsonův vztah:

tzv. proudová rezonance nastává pro ωC = 1
ωL
⇒ ω0 = 1√

LC
, (5.31)

přičemž proud kapacitoru má stejnou velikost ale opačnou fázi oproti proudu induktoru.
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Analogicky jako pro SRO lze i v tomto případě vyjádřit činitel jakosti Qp jako podíl amplitudy IC , resp. IL a
budicího proudu I:

Qp = 2πELC
ERp

= IC
I

∣∣∣
ω=ω0

= ω0C

Gp
= IL

I

∣∣∣
ω=ω0

= Rp
ω0L

= Rp

√
C

L
(5.32)

Komentář: Všimněme si analogie obou obvodů. Pokud budeme mluvit o napěťové rezonanci, tj. sériovém rezo-
nančním obvodu, tak jsou to napětí na akumulačních prvcích, které se pro kmitočet ω blížící se rezonančnímu
kmitočtu zvětšují a v rezonanci, tj. pro ω = ω0 = 1√

LC
jsou právě stejné. Vzhledem k tomu, že oba prvky jsou

protékány stejným proudem, je jejich napětí vždy v protifázi (jsou vzájemně posunuty o 180◦, vzhledem k tomu, že
napětí na kapacitoru je zpožděno a na induktoru předchází proud o 90◦). V rezonanci se tudíž obě napětí bezezbyt-
ku odečtou a napětí na rezistoru je přímo napětím budícího zdroje, jak je zřejmé z obrázků 5.16 a 5.17 (reaktance
SRO je nulová, viz obrázek 5.15). Obvodem v tom případě teče maximální proud, jelikož jeho impedance je v re-
zonanci minimální, daná pouze tlumícím rezistorem Rs, viz obrázek 5.18. Velikost obou napětí na akumulačních
prvcích je v rezonanci Qs krát vyšší, dle (5.30), jak udává vztah (5.30) a jak je patrné i z obrázku 5.19. V praxi lze
dosáhnout činitelů jakosti i Qs ≈ 100 a je nutné tyto prvky dimenzovat na příslušná napětí (i velké násobky napětí
budícího). U PRO nastává proudová rezonance a popis je analogický, místo napětí pracujeme s proudem, místo
reaktance používáme susceptanci, . . . , ale závěry jsou stejné. Z tohoto důvodu nejsou ani ukázány odpovídající
průběhy. Dále je uvedena kmitočtová charakteristika přenosového článku s PRO s odečtem příslušných hodnot pro
určení činitele jakosti, viz obrázek 5.21.
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Obrázek 5.21: Přenosový článek s PRO a jeho kmitočtová charakteristika H(jω) = U2(jω)
U1(jω) pro C = 1µF,

L = 10 mH a R = 200 Ω ⇒ Qp = 2, ω1
.= 7808 rad/s, ω2

.= 12808 rad/s, |H(ω1)| = |H(ω2)| = −3 dB.

S kmitočtovými vlastnostmi souvisí i časové odezvy jak je ukázáno dále. V kapitole 4. byl představen přechodový
děj 2. řádu v příkladu 4.10, který je ukázán na obrázku 5.22. Pokud jsou energetické ztráty v rezonančním obvodu
kompenzovány, obvod funguje jako oscilátor, viz obrázek 5.23.
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5.5.3. Časové odezvy rezonančního obvodu
Níže je uvedena časová odezva SRO na iniciační pulz (náboj kapacitoru v t = 0)viz. příklad 4.10. Dochází
k tlumeným kmitům, jelikož dodaná energie (náboj kapacitoru) se postupně mění v rezistoru v teplo.

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5

−5

0

5

10

t [ms]

u
C

(t
)

[V
]

−50

0

50

100

i L
(t

)
[m

A
]

C

R

LuC(t) iL(t)
t=0

Obrázek 5.22: Časová odezva napětí uC(t) a proudu iL(t) = −iC(t) obvodu, kde nabitý kapacitor C = 1µF,
uC(0) = 10 V byl připojen k sériové kombinaci induktoru L = 10mH a rezistoru R = 10 Ω.
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Pokud by v předchozím případě přechodového děje byl R = 0, nebude kmitavý děj tlumený, jelikož se neztrácí
žádná energie. Energie nabitého kapacitoru EQ ∼ u2

C se předává induktoru, tj. mění se na energii magnetickou
EΦ ∼ i2L a zpět – vznikají netlumené kmity s kmitočtem odpovídajícímu rezonančnímu kmitočtu ω0 = 1√

LC
:
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4

T 5T
4
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4
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11T
4
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u
(t
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i(
t)
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uC(t) = uL(t)
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Obrázek 5.23: Časové průběhy uC(t), iL(t) = −iC(t) a průběhy energie uložené v kapacitoru EQ a induktoru EΦ.
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Netlumený rezonanční obvod a jeho analogie s mechanickým systémem, kdy energii kapacitoru odpovídá poten-
ciální energie (pružnosti), tj. uC↔F a energii induktoru odpovídá kinetická (phybová) energie tělesa o hmotnosti
m, tj. iL↔v, přičemž Um, Im, Fm, vm, resp. xm jsou maximální výchylky energetických veličin, resp. polohy tělesa
v odpovídajících časových okamžicích (násobcích 0, 1/4, 1/2, . . . periody rezonančních kmitů T = 1/f0 = 2π/ω0).

časové průběhy elektrický obvod mechanický oscilátor
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časové průběhy elektrický obvod mechanický oscilátor
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5.5.4. Ztrátové parametry cívky a kondenzátoru
V idealizovaných obvodech předpokládáme ideální prvky – kapacitory a induktory, které lze pro HUS charakterizovat
ideálním posunem 90◦ mezi napětím a proudem, jak bylo uvedeno 5.1. Reálné akumulační prvky mají však ztráty,
které se vyjadřují buď sériovým (zejména v případě cívky) nebo paralelním (v případě kondenzátoru) rezistorem,
jak ukazuje následující obrázek. Kvalitu cívky pak udáváme jejím činitelem jakosti (QL = Qs pro ω = ω0) a kvalitu
kondenzátoru tzv. ztrátovým činitelem (tan δ = 1/Qp pro ω = ω0, pro prvky s rezonancí).

Rs LÎ

ÛLÛRs

Û

QL = UL
URs

= XL

Rs
= ωL

Rs
(5.33) <

=

Î

ÛL

ÛRs

Û

ϕ

C

Rp

Û

ÎC

ÎRp

Î

tan δ =
IRp
IC

= XC

Rp
= 1
ωCRp
(5.34)

<

=

Û

ÎC

ÎRp

Î

ϕ

δ

(a) (b)
Obrázek 5.24: Náhradní obvod, činitel jakosti a fázorový diagram cívky (a) a náhradní obvod, ztrátový činitel a
fázorový diagram kondenzátoru (b).
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Pro vysoké kmitočty se pak uplatňují i další parazitní vlastnosti: parazitní kapacita a ztráty cívky, parazitní indukč-
nost a kapacita odporu a sériový odpor a indukčnost spolu se svodem kondenzátoru. jak je uvedeno na obrázku
5.25. Lineární model cívky a odporu (a) je shodný, liší se pouze hodnotami prvků. Model kondenzátoru je pak na
obrázku (b). Charakteristiky uvedených modelů udává analýza.

R L

Cp C

Rp

LsRs

(a) (b)
Obrázek 5.25: Lineární náhradní obvod cívky/odporu (a) a náhradní obvod kondenzátoru (b) pro vysoké kmitočty.

Hodnoty prvků náhradního modelu lze zjistit z katalogových údajů výrobce daného prvku nebo měřením (např.
rezonančního kmitočtu, . . . ). Při použití každého typu prvku je třeba tyto vlastnosti brát v úvahu a samozřej-
mě dodržet další limity, např.: maximální napětí kondenzátoru, proud cívky napětí a výkonové zatížení odporu.
Podrobnější rozbor vlastností, typů a použití základních prvků a přesahuje rámec tohoto materiálu/kurzu.
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5.6. Vícefázové obvody v HUS
Pokud je obvod napájen z více harmonických zdrojů stejného kmitočtu, lze ho řešit pomocí uvedené symbolicko-
komplexní metody (tj. fázorů a v oboru komplexních čísel). Postup uvedeme na příkladu trojfázové soustavy.

Příklad 5.12 Trojfázová soustava

Zadání: Vypočítejte všechny výkony a obvodové veličiny obvodu (b), který je připojen k třífázové soustavě
zdrojů uvedené na obrázku (a), pokud jsou zadány níže uvedené hodnoty prvků. Nakonec definujte zdrojovou
soustavu nikoli pomocí uvedených fázových napětí, ale pomocí napětí sdružených.

ÛR

(R)

ÛR

(T)

ÛS

(S)

R2

C

(T)

R1

(R)

L

(S)

ÛC

ÎR1ÎR2

ÛR1ÛR2

ÛL

ÎR

ÎSÎT

uR(t) = 230
√

2 sin(ωt)V,
uS(t) = 230

√
2 sin

(
ωt− 2

3π
)
V,

uT (t) = 230
√

2 sin
(
ωt+ 2

3π
)
V,

ω = 2πf = 2π50,
R1 = 200 Ω, L = 1 H,
R2 = 100 Ω, C = 10µF.

(a) (b)
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Řešení: Nejprve vyjádříme a pak určíme požadované veličiny. Fázory vyjádříme v efektivních hodnotách
pro následný výpočet výkonů: ÛR = 230 V, ÛS = 230e−j 2

3π V, ÛT = 230ej 2
3π V. Sdružené napětí ÛRS

je pak: ÛRS = ÛR − ÛS = 230
√

3ej 1
6π V a fázory požadovaných veličin jsou: ÛR2 = ÛR = 230 V,

R2

C

(T)

R1

(R)

L

(S)

ÛC

ÎR1ÎR2

ÛR1ÛR2

ÛL

ÎR

ÎSÎT

ÎR2 = ÛR
R2

= 2,3 A, ÎR1 = −IS = ÛRS
R1 + jωL

.= 1,07e−j0,48 A,

ÛR1 = ÎR1R1
.= 214e−j0,48 V, ÛL = ÎR1jωL

.= 336ej1,09 V,
ÎR = ÎR1 + ÎR2

.= 3,286e−j0,151 A, ÎT = ÛT jωC
.= 0,723e−j2,62 V.

Na základě fázorů pak lze vyjádřit časové funkce uvedených veličin:
iR1(t) = 1,07

√
2 sin(ωt− 0,48) A, uL(t) = 336

√
2 sin(ωt+ 1,09) V, . . .

Výkony lze určit např. z výkonů jednotlivých prvků, přičemž IT = |ÎT |, atd.
jsou efektivní hodnoty. Dle (5.20), (5.21) a (5.21) platí:

QC = −XCI
2
T = − I2

T

ωC

.= −166 var, QL = I2
R1
ωL

.= 359,5 var,

PR1 = R1I
2
R1

.= 229 W, PR2 = R2I
2
R2

.= 529 W,

P = PR1 + PR2
.= 758 W, Q = QC +QL

.= 193 var, S =
√
P 2 +Q2 .= 782 VA
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Výkony lze určit i z výkonů jednotlivých zdrojů. Dle (5.16) až (5.19) platí:
Ŝ = ÛRÎ

∗
R + ÛS Î

∗
S + ÛT Î

∗
T
.= 758 + j193 VA, P = <{Ŝ}, Q = ={Ŝ}, S = |Ŝ| .= 782 VA.

Uvedená třífázová soustava se používá
v tuzemské rozvodné síti elektrické ener-
gie. Lze ji sestavit i ze dvou sdružených
napětí, např. ÛRS a ÛRT , jak uvádí ná-
sledující obrázek, kde ÛRS = ÛR− ÛS =
230
√

3ej 1
6π V jak bylo uvedeno a ÛRT =

ÛR− ÛT = 230
√

3e−j 1
6π V. Pokud je vy-

žadován společný vodič, je nutné přidat
zdroj ÛR, potvrzení viz analýzu.

ÛR

(R)

ÛR

(T)

ÛS

(S)

≡
ÛR

ÛRT

(R)

(T)

ÛRS

(S)

Použitý postup platí pouze pro zdroje shodného kmitočtu. Pouze tehdy lze provádět matematické operace
fázorů veličin příslušejících k různým zdrojům. Pokud by signály jednotlivých zdrojů měly různé kmitočty nebo
by zdroj obsahoval signály o různých kmitočtech, lze komplexně-symbolickou metodu použít, ale odděleně vždy
pro daný kmitočet (vychází z metody superpozice pro lineární obvody) a provádět operace fázorů příslušejících
pouze k signálům stejných kmitočtů, jak uvádí následující kapitola.
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Poznámky V



Kapitola 6
Periodický neharmonický ustálený stav (PNUS)
Tato kapitola ukazuje využití symbolicko-komplexní
metody analýzy lineárních obvodů buzených harmo-
nickým signálem pro výpočet ustálené časové odezvy
takovýchto obvodů, které jsou však buzeny periodic-
kým neharmonickým signálem, tj. např. trojúhelníko-
vým nebo obdélníkovým signálem. Uživatel se naučí
používat známý nástroj pro další kategorii obvodů, je-
jichž řešení vede v časové oblasti na řešení diferenci-
álních rovnic. Touto metodou lze dospět k výsledku
jednoduchým a známým postupem. V závěru této ka-
pitoly jsou stručně definovány kvalitativní parametry
obvodů a signálů.

u1(t)=1+ 8
π2 sin(ω1t)−

− 8
9π2 sin(3ω1t)+. . .u1 u2

lineární
obvod

u2(t) .=1+A1 sin(ω1t+ ϕ1)+A2 sin(3ω1t+ ϕ2)+. . .

t

u1, u2

https://www.youtube.com/watch?v=JO21xX2DYao
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6.1. Analýza obvodů v periodickém neharmonickém ustále-
ném stavu (PNUS)

Periodický neharmonický ustálený stav je takový stav obvodu, kdy obvodové veličiny mají periodický (neharmo-
nický) ustálený časový průběh. U lineárních obvodů nastává při buzení obecným periodickým signálem, např. při
současném buzení několika sinusovými signály o různých kmitočtech. Může vznikat u nelineárních obvodů, které
jsou buzeny harmonickým signálem (usměrňovač), u relaxačních oscilátorů, . . .

Analýza lineárních obvodů v PNUS

V dalším textu se budeme zabývat analýzou pouze lineárních obvodů, u kterých platí princip superpo-
zice. Vzhledem k tomu, že každý periodický signál lze rozložit pomocí Fourierovy řady na součet har-
monických složek (viz např. wikipedia, případně zde), lze využít známé metody analýzy HUS a pomocí
symbolicko-komplexní metody (fázorů) analyzovat každou harmonickou složku zvlášť. Výslednou veličinu
pak dle principu superpozice získáme jako součet všech časových odezev.

Pozor, nelze provádět matematické operace s fázory, které přísluší různým kmitočtům! Analýzu ukážeme
na příkladu.
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Příklad 6.1

Zadání: Určete časový průběh výstupního napětí u2(t) integračního článku dle obrázku, pokud jsou dány
hodnoty prvků a vstupní napětí ve formě:

u1(t) = 1 + 8
π2 sin(4000π t)− 8

9π2 sin(12000π t) + 8
25π2 sin(20000π t).

R

C
u1 u2

R = 1 kΩ,
C = 100 nF.

Řešení: Vzhledem k tomu, že obvod je lineární, lze použít princip superpozice a vypočítat výstupní signál
u2(t) jako součet odezev u2k(t) na jednotlivé harmonické složky vstupního napětí:

u1(t) =
∑

k

u1k(t), pro k = [0, 1, 3, 5],

kde u10(t) = 1, u11(t) = U1m1 sin(2πf1t) = 8
π2 sin(2π2000 t),

u13(t) = U1m3 sin(2πf3t) = U1m3 sin(2π3f1t) = 8
9π2 sin(2π6000 t) a

u15(t) = U1m5 sin(2πf5t) = U1m5 sin(2π5f1t) = 8
25π2 sin(2π10000 t).
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Fázory jednotlivých složek výstupního napětí určíme stejně jako v příkladu 5.6, tj. dle vztahu (5.21),
resp. (5.22) příkladu 5.5 předchozí kapitoly. Pro výše uvedené dostáváme pro absolutní hodnoty a fáze
vstupního napětí, kmitočtové charakteristiky a výstupního napětí následující hodnoty:

k U1mk [V] ϕ1k [rad] Hk ϕHk [rad] U2mk [V] ϕ2k [rad]
0 1 0 1 0 1 0
1 0,8106 0 0,6227 −0,8986 0,5047 −0,8986
3 90,06 m π 0,2564 −1,312 23,09 m 1,830
5 32,42 m 0 0,1572 −1,413 5,096 m −1,413

První (ω = 0) člen je stejnosměrný posun (konstanta), pro který je kmitočtová charakteristika rovna 1,
tj, výstupní napětí je v ustáleném stavu shodné se vstupním napětím. Další složky se příslušně změní, jak
udává tabulka. Výstupní napětí je pak dáno:

u2(t) .= 1 + 0,5047 sin(ω1 t− 0,8986) + 0,02309 sin(3ω1 t+ 1,830)+
+ 0,005096 sin(5ω1 t− 1,413) V, kde ω1 = 2πf1.
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0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

0.5

1

1.5

2

0
t [ms]→

u
(t

)
[V

]→
u1(t)
uC(t)

00

Obrázek 6.1: Časový průběh vstupního u1(t) a výstupního uC(t) napětí v ustáleném stavu.
Vstupní napětí obsahuje prvních 5 členů Fourierovy řady rozvoje trojúhelníkového signálua. Výstupní napětí
má více potlačeny vyšší harmonické, proto více odpovídá sinusovému průběhu (první harmonické). Pokud
by byl použit kmitočtový filtr s vyšším útlumem v oblasti vyšších kmitočtů, dostali bychom výstupní napětí
s menším zkreslením. Další možnosti analýzy viz v příkladu 7.5.

aVýpočet koeficientů Fourierovy řady nejen trojúhelníkového průběhu např. zde.
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6.2. Výkony v obvodech periodického neharmonického ustá-
leného stavu

Z kapitoly 1 připomeňme vztah pro výpočet efektivní hodnoty periodického signálu:

IRMS =

√
1
T

∫ t0+T

t0

i2(t) dt

Efektivní hodnota periodické veličiny

Pro periodický signál vyjádřený rozvojem do fourierovy řady i(t) = I0 +
∑∞
k=1 Imk sin(kω0t+ϕk) lze pak

dosazením do výše uvedeného vztahu odvodit efektivní hodnotu ve tvaru:

I =

√√√√I2
0 +

∞∑

k=1

I2
mk

2 =

√√√√I2
0 +

∞∑

k=1
I2
k (6.1)

Kvadrát efektivní hodnoty periodického průběhu je tedy dán součtem kvadrátů efektivních hodnot jednot-
livých harmonických. Pozor, stejnosměrná hodnota je zároveň efektivní hodnotou této složky na
rozdíl od amplitudy složky harmonické! Viz také experiment.

VI-6/12

https://youtu.be/JO21xX2DYao?t=854
https://youtu.be/JO21xX2DYao?t=854
https://youtu.be/JO21xX2DYao?t=1279


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Uvažujme obvod napájený zdrojem, který dodává napětí a proud periodického průběhu:

u(t)

i(t)

obvod
u(t) = U0 +

∞∑

k=1
Umk sin(kω0t+ ϕUk)

i(t) = I0 +
∞∑

k=1
Imk sin(kω0t+ ϕIk)

Výkony lze pak určit podobně jako v případě HUS:

Výkony v PNUS

• Činný výkon je výkon převedený v obvodu (např. na rezistorech) na teplo. Jednotkou je Watt [W].

P = 1/T
∫ T

0
u(t)i(t) dt = · · · =

= U0I0 + 1
2

∞∑

k=1
UmkImk cos(ϕUk − ϕIk) = U0I0 +

∞∑

k=1
UkIk cos(ϕk) [W] (6.2)
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Výkony v PNUS

• Jalový výkon

Q =
∞∑

k=1
UkIk sin(ϕUk − ϕIk) =

∞∑

k=1
UkIk sin(ϕk) [var] (6.3)

• Zdánlivý výkon

S = UI =

√√√√
(
U2

0 +
∞∑

k=1
U2
k

)(
I2
0 +

∞∑

k=1
I2
k

)
[VA] (6.4)

V případě obecného periodického ustáleného stavu, kdy obvodové veličiny nemají harmonický charakter, neplatí
relace S =

√
P 2 +Q2, ale obecně je S2 ≥ P 2 +Q2. Z tohoto důvodu se definuje tzv. deformační výkon jako:

D =
√
S2 − P 2 −Q2 [VA] (6.5)

a zdánlivý výkon pak je:
S =

√
P 2 +Q2 +D2.
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Příklad 6.2

Zadání: Určete výkony v obvodu z předcházejícího příkladu 6.1.

Řešení: Výkony určíme podle výše uvedených relací ze znalosti napětí zdroje a jeho proudu i(t), přičemž

fázory jeho jednotlivých harmonických složek určíme ze vztahu Îk = Û1k

Ẑk
, kde Ẑk = R+ 1

jkω0C
:

k U1mk [V] ϕ1k [rad] Zk [kΩ] ϕZk [rad] Imk [µA] ϕIk [rad]
0 1 0 ∞ π 0 −π
1 0,8104 0 1,278 −0,6723 634,1 0,6723
3 90,05 m π 1,035 −0,2594 87,03 −2,882
5 32,42 m 0 1,013 −0,1579 32,02 0,1578

Efektivní hodnoty napětí u1(t) a proudu i(t) určíme dle vztahu 6.1:

U1 =
√

12 + 0,81042

2 + 0,090052

2 + 0,032422

2 = 1,1546 [V],

I =
√

02 + 0,63412

2 + 0,087032

2 + 0,032022

2 = 0,4533 [mA].
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Výkony pak dle vztahů (6.2), (6.3), (6.4) jsou:

P = U10I0 + 1
2

5∑

k=1
U1mkImk cos(ϕU1k

− ϕIk) =

= 1 · 0 + 0,20114 · 10−3 + 3,79 · 10−6 + 5,1 · 10−7 = 0,2054 [mW],

Q = 1
2

5∑

k=1
U1mkImk sin(ϕU1k

− ϕIk) = −0,1601 · 10−3 − 1,01 · 10−6 − 8 · 10−8 = −0,1611 [mvar]

S = U1I1 = 1,1546 · 0,4533 · 10−3 = 0,5233 [mVA]
D =

√
S2 − P 2 −Q2 = 0,2622 [mVA]

Výkony lze stanovit i pomocí součtu výkonů jednotlivých prvků jako v případě HUS, tj. činný výkon lze určit
jako součet výkonů jednotlivých harmonických složek na rezistorech a jalový výkon jako součet výkonů všech
harmonických složek na induktorech a kapacitorech (se záporným znaménkem), v našem případě tedy:

P =
5∑

k=0
URkIk, Q =

5∑

k=1
−UCkIk, kde Ik = Imk√

2
pro k ≥ 1

Viz také analýzu z předchozího příkladu.
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6.2.1. Kvalitativní parametry obvodů a signálů
Obvody, resp. signály v periodickém ustáleném stavu lze charakterizovat parametry jako je např. činitel tvaru:

kv = IRMS
I0

, kde I0 = 1
T

∫ t0+T

t0

i(t) dt je střední hodnota střídavého průběhu, (6.6)

případně další (činitel výkyvu a plnění). Jedná se o parametry užívané zejména v silnoproudé technice, viz např. [3].

Nelineární harmonické zkreslení (THD)
Tzv. činitel harmonického zkreslení je z anglického “Total Harmonic Distortion” (THD) a udává se v [%] nebo [dB].
Vyjadřuje poměr výkonu vyšších harmonických periodického průběhu k výkonu první harmonické nebo celkovému
výkonu signálu:

THDF = P2 + P3 + · · ·
P1

=
√
U2

2 + U2
3 + · · ·

U1
, THDR =

√ ∑∞
k=2 U

2
k∑∞

k=1 U
2
k = U2

RMS
= THDF√

1 + THD2
F

, (6.7)

kde označení THDF vychází z anglického "fundamental"a THDR z "root mean square", přičemž Uk je efektivní
hodnota k-té harmonické a k = 1 je základní (fundamental) harmonická složka. Výpočet harmonických složek je
založen na zmíněné Fourierově řadě, resp. výpočtu jejich koeficientů, viz např. zde.
Parametr THD se používá např. v audiotechnice, kde vyjadřuje např. kvalitu systému (např. zesilovače). V ideálním
případě je zesilovač lineární a odezva na harmonický signál je harmonická a THD = 0. V reálném případě jsou
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vlivem zkreslení obsaženy ve výstupním signálu i vyšší harmonické složky, nicméně v malé míře, např. THD =
0,001 [%] = −100 [dB] pro špičkový přístroj. V těchto případech musíme počítat i s vlastním šumem (viz také
dodatek K. ) a pak se udávají i následující parametry.

Nelineární harmonické zkreslení + šum (THD+N)
THD+N je z anglického Total Harmonic Distortion plus Noise. Parametr je definovaný vztahem (6.8) a lze ho
snadno měřit i „analogově“ s pomocí pásmové zádrže. Rozšířený je i parametr SINAD, tj. odstup signál/šum a
zkreslení (Signal-to-noise and distortion ratio), který je převrácenou hodnotou THD+N a udává se v [dB].

THD+N = Pdistortion + Pnoise
Psignal + Pdistortion + Pnoise

= 1
SINAD (6.8)

Odstup signál šum SNR
SNR je z anglického Signal-to-Noise (S/N) Ratio a udává výkonový poměr užitečného signálu jmenovité úrovně
Ps k šumovému výkonu Pn v [dB]. O šumu viz dodatek K. Pokud je signál i šum měřen na stejné impedanci, lze
SNR vyjádřit z napěťových poměrů užitečného signálu Us ≡ Usignal a signálu šumového Un ≡ Unoise:

SNR = Psignal
Pnoise

=
(
Us
Un

)2
, (6.9)

SNRdB = 10 log10

[(
Us
Un

)2
]

= 20 log10

(
Us
Un

)
. (6.10)
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Kapitola 7
Metody popisu lineárních obvodových systémů
Tato kapitola ukazuje možnosti popisu lineárních,
dynamických, časově invariantních systémů. Tím je
umožněna analýza vlastností takového systému při
znalosti jejich parametrů. Uživatel se seznámí tak se
základním vnějším popisem takových systémů, v tom-
to případě elektrických obvodů, pomocí přenosové
funkce H(s). Dozví se o provázanosti matematických
nástrojů na jejich analýzu a metodiku si ověří na pří-
kladech elementárních obvodů. Pozornost je věnová-
na základní orientaci v dané problematice, která je
nezbytná pro další kapitoly věnující zejména zpětno-
vazebním systémům a kmitočtovým filtrům.

u(t) y(t)
H(s)

H(s) = Y (s)
U(s)

Schéma Diferenciální
rovnice

H(s) h(t) w(t)

Póly,
nuly H(jω) W (s)

x(0) = 0

← L L−1→

W (s) = H(s)
s

s = jω

← d/dt
∫
→

↑F−1

↓F

↑L−1

↓L

https://www.youtube.com/watch?v=i9VQNa6WqNU
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7.1. Dynamický systém
Systém je abstrakce jakéhokoli „zařízení“ transformujícího vstupní signál(y) na výstupní.

u(t) y(t)S
u[n] y[n]

y(t) = S{u(t)}

Obrázek 7.1: Symbolické znázornění systému s jedním vstupem a výstupem.

7.1.1. Základní dělení systémů podle charakteru signálů
• spojité – pracují se signály spojitě v čase,
• diskrétní – pracují s diskrétními signály (v diskrétních časových okamžicích),
• číslicové – pracují s čísly (konečným počtem úrovní = kvantovanými hodnotami signálu),

podle jeho vlastností :
• lineární/nelineární (podle převodní charakteristiky, tj. závislosti velikosti výstupního signálu na velikosti signálu
vstupního,

• časově invariantní (posunutý vstupní signál u(t− τ) generuje posunutý výstupní signál u(t− τ),
• bez paměti/s pamětí.
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7.1.2. Klasifikace a popis obvodových modelů se soustředěnými parame-
try podle rychlosti a velikosti změn obvodových veličin

změny pomalé rychlé
modely odporové s akumulačními prvky

malé lineární lineární algebraické rovnice s kon-
stantními koeficienty:
ay(t) = u(t)

obyčejné lineární diferenciální rovnice
s konstantními koeficienty:
a dy(t)

dt + by(t) = u(t)
velké nelineární nelineární algebraické rovnice:

F
(
y(t)

)
= 0

nelineární obyčejné diferenciální rovnice:
F
(

y(t),dy(t)
dt

)
= 0

malé i velké parametrické lineární algebraické rovnice s časo-
vě proměnnými koeficienty:
a(t)y(t) = u(t)

lineární obyčejné diferenciální rovnice
s časově proměnnými koeficienty:
a(t)dy(t)

dt + b(t)y(t) = u(t)

Pro velmi rychlé signály musíme dále uvažovat obvody s rozprostřenými parametry – mimo uvedené veličiny se
vyskytují obvodové proměnné závislé na souřadnici x = 〈0, l〉 y(t,x) a derivace podle této souřadnice ∂y(t,x)

∂x .
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7.2. Charakterizace lineárních časově invariantních systémů
Lineární, časově invariantní (LTI) systémy lze charakterizovat následujícími atributy:

Linearita: pokud se zvětší vstupní signál, tak se lineárně zvětší i signál výstupní:

y(t) = S{u(t)} ⇒ ay(t) = S{au(t)} = aS{u(t)}.
Princip superpozice: součet odezev na dílčí složky = celková odezva (vyplývá z linearity)

y(t) = S{au1(t) + bu2(t)} = y1(t) + y2(t) = aS{u1(t)}+ bS{u2(t)} .

Časová invariance: vlastnosti systému se nemění s časem
y(t− t0) = S{u(t− t0)}

„Povolené“ funkce LTI systémů:
• součet (rozdíl) signálů,
• zesílení (zeslabení), tj. násobení signálu reálnou konstantou,
• „paměť“ – integrace (derivace) signálu, resp. zpoždění (pro diskrétní systémy).

„Nepovolené“ funkce: násobení, dělení, . . . signálů mezi sebou, aplikace nelineární funkce na signál (mocnina,
odmocnina, logaritmus, . . . , ale i přičtení konstanty).
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7.3. Popis LTI systémů
• Vnější popis – charakterizuje výstupní signál na základě signálu vstupního, vlastností systému a jeho počáteč-
ních podmínkách (pro nulové počáteční podmínky tzv. přenosovou funkcí systému).

• Vnitřní, stavový popis – umožňuje popsat i vnitřní (např. stavové) signály systému.
Dále se budeme zabývat převážně vnějším popisem.

Příklad popisu LTI dynamického systému (elektrického obvodu) v časové oblasti. Viz také kapitolu 4.

R

C

i(t)

uc(t)
ur(t)

u1(t)
i(t) = ur

R
= u1(t)− uc(t)

R
= C

duc(t)
dt

RC
duc
dt + uc(t) = u1(t) (7.1)

Obrázek 7.2: Integrační RC článek a jeho popis v časové oblasti.
Pro stejnosměrné buzení u1(t) = U1 a při uc(0) = 0, bude řešení rovnice

RC
duc
dt + uc(t) = U1 ⇒ uc(t) = U1(1− e−t/τRC ), kde τRC = RC

Ve stejnosměrném ustáleném stavu (t→∞) bude i(∞) = I = 0 a uc(∞) = Uc = U1.
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7.3.1. Popis LTI systémů v časové oblasti
Odezva na jednotkový skok – přechodová charakteristika

Pro jednotkový skok U1 = 1(t) ≡ Heaviside(t) je řešení rovnice

w(t) = uc(t) = 1− e−t/τRC , t > 0, (7.2)
které nazýváme přechodovou charakteristikou1.

0
0

1

1(t)=
{

0 t < 0
1 t > 0

t →

1(t)

1(t) w(t)LTI

t →

w(t)

0
0

Obrázek 7.3: Přechodová charakteristika LTI systému (1. řádu – integračního RC-článku)

Analýza přechodové i impulzní charakteristiky uvedeného článku v simulátoru GEEC je uvedena zde.
1Pro nulové počáteční podmínky systému, v našem případě uc(0) = 0).
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Odezva na Diracův pulz – impulzní charakteristika
Pro u1(t) = δ(t) (Diracův pulz2) a při uc(0−) = 0, bude řešení rovnice (7.1)

h(t) = uc(t) = 1
τRC

e−t/τRC , t > 0. (7.3)

0

∞∫

−∞

δ(t)dt=1

t →

δ(t)

δ(t) h(t)LTI

t →

h(t)

0
0

Obrázek 7.4: Impulzní charakteristika LTI systému (1. řádu – integračního RC-článku)

Vztah mezi přechodovou a impulzní charakteristikou:

h(t) = dw(t)
dt , w(t) =

∫ t

0−
h(τ)dτ (7.4)

2Např. δε(t) =

{
1
ε

pro |t| < ε
2 ,

0 pro |t| > ε
2 > 0

obdélníkový pulz v t = 0 šířky ε→ 0 a výšky 1/ε, tj plochy 1 [s−1].
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Konvoluce
Spojitý časový průběh u(t) lze přibližně vyjádřit posloupností úzkých obdélníkových pulsů, přičemž výška pulzu
v čase t = τ je u(t − τ). Pokud šířka pulzu bude v limitním případě ∆τ → 0, je pulz v čase t = τ nahrazen
Diracovým pulzem u(τ)δ(t− τ). Signál u(t) je pak dán vztahem

u(t) =
∫ ∞

−∞
u(τ)δ(t− τ)dτ (7.5)

a při znalosti impulzní odezvy lze pro vstupní signál u(t) určit výstupní signál:

y(t) =
∫ ∞

−∞
u(τ)h(t− τ)dτ = u(t) ∗ h(t), (7.6)

kde integrál je tzv. konvolučním integrálem.
Tento postup samozřejmě vyžaduje:
• časovou invarianci – vzhledem k posunu δ(t− τ) je posunuta i impulzní odezva h(t− τ) a
• linearitu systému – vstupní signál u(τ)δ(t − τ) generuje výstupní signál u(τ)h(t − τ) a odezvy na jednotlivé
vstupní pulzy se sčítají.

Pro kauzální systém je navíc pro t < 0 h(t) = 0 a pak y(t) =
∫∞

0− u(τ)h(t − τ)dτ . Grafická ilustrace výpočtu
výstupního signálu y(t) = uc(t) obvodu na vstupní obdélníkový pulz u(t) = u1(t) pomocí konvoluce je ukázána
na následujícím obrázku.
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t

f(t)x(t)
h(t)

0 t3

y(t3)

τ

f(τ)x(τ)
h(t3 − τ)

0

y(0)=0
•

τ

f(τ)x(τ)
h(−τ)

0 t4

y(t4)

τ

f(τ)x(τ)
h(t4 − τ)

0

t1

y(t1)

τ

f(τ)x(τ)
h(t1 − τ)

0 t5

y(t5)

τ

f(τ)x(τ)
h(t5 − τ)

0

t2

y(t2)

τ

f(τ)x(τ)
h(t2 − τ)

0 t1 t2 t3 t4 t5

y(t1)
y(t2)
y(t4)

t

y(t)

0
y(0)=0
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Harmonické buzení a kmitočtová charakteristika

Pro harmonický vstupní signál u1(t) = A sin(ωt) a při uc(0) = 0, bude řešení rovnice

uc(t) = Aω τRC
ω2τRC2 + 1e−

t
τRC +

A
(
− cos (ω t)ω τRC + sin (ω t)

)

ω2τRC2 + 1 (7.7)

a po odeznění přechodového děje (t → 0) bude mít výstupní napětí uc(t) harmonický průběh. Ustálené řešení
je lépe hledat pomocí komplexně symbolické metody, tj. pomocí fázorů. V harmonickém ustáleném stavu pro
u1(t) = A sin(ωt + ϕ), bude odezva harmonická se stejným kmitočtem. Derivace ani součet signálů (a další
operace LTI systémů) nemění charakter harmonického signálu (mění se pouze amplituda a fáze), tj. i časový
průběh proudu bude harmonický i(t) = AI sin(ωt+ ϕI). Pak

Uc(jω) = U1(jω)
1

jωC

R+ 1
jωC

= U1(jω) 1
1 + j ωω0

=⇒ H(jω) = Uc(jω)
U1(jω) = 1

1 + j ωω0

, (7.8)

kde U1(jω) = Aejϕ je fázor vstupního harmonického signálu a ω0 = 1
RC = 1

τRC
je zlomovým kmitočtem tzv.

kmitočtové charakteristiky H(jω). Tu získáme jako podíl fázorů výstupního ku vstupního signálu v závislosti
na kmitočtu, jak uvádí kapitola 5.4 (porovnej 7.8 s 5.26) nebo jak uvidíme dále, přechodem od Laplaceova
přenosu k Fourierovým obrazům substitucí s = jω, viz obrázek 8.14. Tuto substituci lze provést pouze pro stabilní
systémy a za dalších podmínek, viz [15]. Tím jsme však přešli od popisu v časové oblasti k popisu v oblasti
kmitočtové/frekvenční, resp. obrazové, jak bude uvedeno dále. Viz také ukázku analýzy v GEEC.
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H(jω) = |H(jω)|ejϕH(jω)

1

<{βA}={βA}
0

ω

ϕ(jω)

|H(jω)|

0
ω0

−20 dB
dec.

−3 dB
ω(log)

|H
(j
ω

)|
[d
B]

0
ω0

−π/4

−π/2

ω(log)

ϕ
H

(j
ω

)

Obrázek 7.5: Kmitočtová charakteristika (závislost poměru fázorů výstupního a vstupního signálu na kmitočtu)
v komplexní rovině (hodograf) a jako modulová a fázová chrakteristika pro LTI 1. řádu (integračního RC-článku).

VII-11/57



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

7.3.2. Popis LTI systémů v obrazové oblasti
Jak je patrné z minulé podkapitoly, není kmitočtová charakteristika již popisem vlastností systému čistě v časové
oblasti, ale jedná se o oblast kmitočtovou. Obecněji lze popsat LTI systém v tzv. obrazové oblasti, ze které jsou
pak patrné jak kmitočtové, tak časové vlastnosti systému.
Zjednodušeně je derivace, resp. integrál v HUS nahrazena násobením, resp. dělením členem jω. Tzv. Laplaceova
transformace (LT) transformuje derivaci časové funkce na násobení obrazu funkce operátorem s, tj. převádí lineární
diferenciální rovnice na algebraické:

ic(t) = C
duc(t)

dt , Ic(jω) = jωCUc(jω) ⇒ Ic(s) = sCUc(s). (7.9)

Pro obecnou funkci f(t) platí pro její Laplaceův obraz F (s) (transformaci) níže uvedený vztah spolu s předpisem
pro nalezení předmětu f(t) z Laplaceova obrazu F (s) (zpětnou transformaci):

F (s) = L{f(t)} =
∫ ∞

0
f(t)e−st dt, f(t) = 1

2πj

∮

C

F (s)estds, (7.10)

přičemž funkce f(t) musí být (částečně) spojitá na intervalu 〈0,∞), absolutně integrovatelná a pro komplexní s
platí: lim

t→∞
|f(t)|e−st = 0, více viz [20, 15].
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Na základě tohoto popisu je definován tzv. přenos (přenosová funkce) H(s) LTI systému jako poměr La-
placeových obrazů výstupního a vstupního signálu při nulových počátečních podmínkách. V našem případě
je

H(s) = Y (s)
U(s) = Uc(s)

U1(s) = Uc(s)
U1(s) = 1

1 + sτRC
(7.11)

Pokud známe obraz vstupního signálu a přenos, lze snadno určit i obraz výstupního signálu Y (s) = U(s) ·H(s).
Časovou funkci pak dostaneme pomocí zpětné (inverzní) transformace. Pro převod z časové oblasti do obrazové
a zpět lze mimo definiční vztahy 7.10 s výhodou použít SW nástroje (matematické programy) případně slovníky
LT, které jsou uvedeny v následujících tabulkách. Z nich je i zřejmé objasnění uvedených skutečností.
Obraz Diracova pulzu je L{δ(t)} = 1, z čehož vyplývá, že přenos je obraz impulzní charakteristiky h(t) =
L{1 ·H(s)} a je zřejmá jedna z velmi důležitých vlastností LT, tj. obraz konvoluce:

L{u(t) ∗ h(t)} = U(s) ·H(s) (7.12)

Vzhledem k této skutečnosti (obrazem konvoluce vede na násobení obrazů), platí výše uvedený vztah Y (s) =
U(s) · H(s), z něhož při znalosti obrazu derivace (násobení operátorem s v LT)3 vyplývá, že časové odezvy
lineárních obvodů lze řešit jednoduše bez nutnosti řešení diferenciálních rovnic, které jsou nahrazeny rovnicemi
algebraickými. Navíc přechodem do kmitočtové roviny (s = jω) lze přímo získat z přenosu H(s) stabilního systému
jeho kmitočtovou charakteristiku H(jω).

3Lineární systém je popsán lineárními diferenciálními rovnicemi ⇒ přenos H(s) je racionálně lomenou funkcí!
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Základní vlastnosti Laplaceovy transformace
Linearita af(t) + bg(t) aF (s) + bG(s)

Derivace∗ df(t)
dt

sF (s)− f(0)

Integrace
∫ t

0
f(τ) dτ = 1(t) ∗ f(t) 1

s
F (s)

Konvoluce (f ∗ g)(t) =
∫ t

0
f(τ)g(t− τ) dτ F (s) ·G(s)

f(t− a) ≡ f(t− a) · 1(t− a) e−asF (s)
Časový posun

f(t) · 1(t− a) e−asF (s+ a)
Frekvenční posun eatf(t) F (s− a)
Změna měřítka f(at) 1/|a|F (s/a)

Počáteční hodnota f(0+) = lim
s→∞

sF (s)

Koncová hodnota f(∞) = lim
s→0

sF (s); lim
s→0

s
1
s
H(s) = H(0) = DCgain

∗Vícenásobná derivace: L{f (n)(t) = dnf(t)
dtn } = snF (s)− sn−1f(0)− · · · − f (n−1)(0)
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Laplaceovy obrazy vybraných funkcí
Funkce Časová oblast Laplaceův obraz
Diracův impuls δ(t) 1

Jednotkový skok 1(t) 1
s

Rostoucí funkce t · 1(t) 1
s2

Mocninná funkce tn

n! · 1(t) 1
sn+1

Exponencála e−αt · 1(t) 1
s+ α

Exponenciální náběh (1− e−αt) · 1(t)
α

s(s+ α) = 1
s
− 1
s+ α

sinus sin(ωt) · 1(t)
ω

s2 + ω2

cosinus cos(ωt) · 1(t)
s

s2 + ω2

Tlumený sinus e−at sin(ωt) · 1(t)
ω

(s+ a)2 + ω2

více viz např. http://en.wikipedia.org/wiki/Laplace_transform

Stabilita systému

Vzhledem k tomu, že přenosová
funkce je vždy racionálně lome-
nou funkcí a vzhledem k obrazu
exponenciální funkce, musí ko-
řeny jmenovatele (póly) pře-
nosové funkce stabilního sys-
tému ležet v levé komplexní
polorovině, tj. kořeny musí být
â reálné záporné nebo
â komplexně sdružené se zá-

pornou reálnou částí.
Pak je časová odezva pro t→∞
konečná, přičemž v případě kom-
plexních kořenů (pólů) je odezva
kmitavá.
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Použití Laplaceovy transformace

Pro řešení výše uvedeného příkladu pomocí převedeme LT rovnici (7.1) na (7.13). Impulzní, resp. přechodovou
charakteristiku pak vypočteme dle slovníku (viz. „Exponenciála“, resp. „Exponenciální náběh“), přičemž obraz
vstupního signálu je L{δ(t)} = 1, resp. L{1(t)} = 1/s.

τRCsUc(s) + Uc(s) = U1(s) ⇒ H(s) = Uc(s)
U1(s) = 1

1 + sτRC
(7.13)

h(t) = L−1{H(s) · 1} = L−1
{

1/τRC
1/τRC + s

}
= 1
τRC

e−t/τRC , pro t > 0 (7.14)

w(t) = L−1
{
H(s) · 1

s︸ ︷︷ ︸
W (s)

}
= L−1

{
1/τRC

s(1/τRC + s)

}
= 1− e−t/τRC , pro t > 0 (7.15)

U přenosových funkcí vyšších řádů využijeme rozklad na parciální zlomky, tj. v tomto případě bylo použito:
ω0

s(ω0+s) = 1
s − 1

ω0+s , kde ω0 = 1/τRC .

Z vět o počáteční a koncové hodnotě vyplývá: uc(0+) = w(0+) = lim
s→∞

sW (s) = lim
s→∞

s
1
s
H(s) = H(∞) = 0 a

DC gain: w(∞) = lim
s→0

sW (s) = lim
s→0

s
1
s
H(s) = H(0) = 1, což je graficky demonstrováno na další straně.
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Pro uvedený obvod byl odvozen přenos a následující odezvy:

H(s) = 1
1 + sτ

, h(t) = 1
τ

e−t/τ , w(t) = 1− e−t/τ , t > 0,

přičemž platí h(t) = dw(t)
dt , resp. w(t) =

∫ t
0− h(x)dx ⇒ pro stabil-

ní systém je h(∞) = 0. viz grafy vpravo. Vztah mezi limitními body
modulové a přechodové charakteristiky je ukázán na následujících ob-
rázcích. Hodnotu h(0+) lze ověřit i výpočtem z obvodového zapojení
při ui = δ(t) a skutečnosti

∫ 0+
0− δ(t)dt = 1, jak je uvedeno níže.

ui

R

C uo

h(0+) = 1
C

∫ 0+
0− i(t)dt =

= 1
C

∫ 0+
0−

δ(t)
R dt = 1

RC = 1
τ

−3

ω0 = 1
τ

−20 dB
dec.

H(∞) = 0 ≡ −∞ dB

H(0) = 1 ≡ 0 dB ω(log)
|H

(j
ω

)|
[d
B]

0

τ

1
τ

dh(t)
dt

∣∣∣
t=0+

= − 1
τ2

h(0) = dw(t)
dt

∣∣∣
t=0+

= 1
τ

h(∞) = 0

t →

h
(t

)

0
0

τ

1

dw(t)
dt

∣∣∣
t=0+

= 1
τ

w(∞) = H(0) = 1

w(0) = H(∞) = 0

t →

w
(t

)

0
0
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Příklad 7.1

Zadání: Vypočítejte přenos H(s) = Uo(s)
Ui(s) obvodu dle obrázku vpravo,

jeho kmitočtovou charakteristiku H(jω), kterou vykreslete pomocí Bodeho
aproximace a z ní určete časový průběh výstupního napětí uo(t), pokud
ui(t) = 10+11 sin(105t)+ 10√

2 sin
(
9·105t−π4

)
. Dále vypočítejte a vykreslete

impulzní charakteristiku h(t) a přechodovou charakteristiku w(t).Uvažujte
následující hodnoty obvodových prvků: R1 = 100 Ω, L1 = 99 mH, R2 =
900 Ω, L2 = 1 mH.

L1 R1

L2

R2

ui uo

Řešení: Přenosová funkce obvodu je dána obrazovými impedancemi Z1(s) = R1 + sL1 a Z2(s) =
R2 + sL2, kde je sL je obrazová impedance induktoru, analogicky k (7.9). Z ní pak lze určit kmitočtovou
charakteristiku H(jω), její úpravu (viz kapitolu 5.4.2) a vykreslení.

H(s) = Uo(s)
Ui(s)

= Z2(s)
Z1(s) + Z2(s) = R2 + sL2

R1 +R2 + s(L1 + L2) , (7.16)

H(jω) = R2 + jωL2
R1 +R2 + jω(L1 + L2) = H0

1 + j ωωn
1 + j ωω0

, kde H0 = R2
R1 +R2

, ωn = R2
L2
, ω0 = R1 +R2

L1 + L2
.

(7.17)
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Požadované časové odezvy určíme z upravené přenosové funkce H(s) zpětnou Laplaceovou transformací.

H(s) = R2 + sL2
R1 +R2 + s(L1 + L2) = H∞

s+ ωn
s+ ω0

= H∞

(
1 + ωn − ω0

s+ ω0

)
, kde H∞ = L2

L1 + L2
⇒

h(t) = L−1{H(s)} = H∞δ(t) +H∞(ωn − ω0)e−ω0t = 0,01δ(t) + 8900e−104t [s−1] pro t > 0. (7.18)

W (s) = H(s)
s

= H∞ωn
sω0

+ H∞(ω0 − ωn)
ω0(s+ ω0) ⇒

w(t) = L−1{W (s)} = H∞
ωn
ω0

+H∞
ω0 − ωn
ω0

e−ω0t = 0,9− 0,89e−104t pro t > 0. (7.19)

Následuje vykreslení impulzní (Diracův pulz nevykreslen) a přechodové charakteristiky.

0.2 0.4 0.6 0.8 1
0
2
4
6
8

10

τ

H∞(ωn − ω0) = 8900 s−1

τ = 1/ω0 = 100µs
h(0+) = lims→∞ sH(s) =∞
h(∞) = lims→0 sH(s) = 0

t [ms]h
(t

)·
10
−

3
[s−

1 ]

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

0.2
0.4
0.6
0.8

1

τ

H∞
ωn
ω0

= H0 = 0,9

τ = 1/ω0 = 100µs
w(0+) =H(∞) =H∞= 0,01
w(∞) = H(0) = H0 = 0,9

t [ms]

w
(t

)

0
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V simulátoru GEEC lze analyzovat také dynamické LTI systémy zadané přenosovou funkcí, viz videoukázku postupu.

Příklad 7.2

Zadání: Vypočítejte časový průběh výstupního napětí a proud kapacitorem integračního RC článku dle
obrázku, je-li vybuzen pulzem u1(t) = 5

(
1(t− 1)− 1(t− 3)

)
. Uvažujme následující hodnoty obvodových

prvků: R = 1 kΩ, C = 1µF.

u1

R

C u2

iC

1 2 3 4 5
0

2

4

0 1 3 5

t [ms]

u
1(
t)

Rozvaha: Lze řešit pomocí dvou přechodových dějů (diferenciálními rovnicemi v časové oblasti první
s nulovými a druhý s nenulovými počátečními podmínkami) nebo pomocí LT, či konvoluce se znalostí
impulzní odezvy (7.3) a jejího obrazu (7.13).
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Řešení pomocí LT:

u1(t) = 5
(
1(t− 1)− 1(t− 3)

) L⇒ U1(s) = 5
s

(e−s − e−3s)

U2(s) = U1(s)H(s) = 5(e−s − e−3s)
s(1 + sτRC) = 5(e−s − e−3s)

(
1
s
− CR

CRs+ 1

)

u2(t) = L−1{U2(s)} = 5 · 1(t− 1)
(

1− e
1−t
τCR

)
− 5 · 1(t− 3)

(
1− e

3−t
τCR

)

Řešení pomocí konvoluce:

u2(t) =
∞∫

−∞

u1(τ)h(t− τ)dτ =
∞∫

−∞

5
(
1(τ − 1)− 1(τ − 3)

)e−
t−τ
τCR

τCR
1(t− τ)dτ

u2(t) =





0 t ≤ 1
5− 5e

−t+1
τCR 1 < t ≤ 3

5e
−t+1
τRC

(
e

2
τRC − 1

)
3 < t

což po zjednodušení vede na stejný, výše uvedený výsledek.
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Proud kapacitorem vypočítáme z napětí u2(t) použitím iC(t) = C du2(t)
dt :

u2(t) =





0 t ≤ 1
5− 5e

−t+1
τRC t ≤ 3

5e
−t+1
τRC

(
e

2
τRC − 1

)
3 < t

iC(t) =





0 1 < t

5
τRC

e−
t−1
τRC t < 3

5
τRC

(
e−

t−1
τRC − e−

t−3
τRC

)
3 < t

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

−5

0

5

−2.5

2.5

t [ms]

u
(t

)[
V
],
i(
t)
[A

] u1(t)
u2(t)
iC(t)

0

Obrázek 7.6: Výsledná časová odezva u2(t) integračního RC článku na vstupní pulz u1(t), proud kapaci-
torem iC(t) pro τRC = 1 a C = 1. Viz také analýzu.

Použití konvoluce je oproti LT, kde lze využít slovníky, náročné na výpočet.
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Příklad 7.3

Zadání: Vypočítejte časový průběh výstupního napětí uC(t) a proudu iC(t) rezonančního RLC obvodu
dle obrázku pro uvedené hodnoty prvků, je-li stejnosměrné buzení U1 = 5V v čase t = 0 vynulováno
u1(t) = U11(−t).

u1 uC
iC

L

R C
iL

L = 1mH
R = 1 kΩ
C = 1µF

Obrázek 7.7: Obvod 2. řádu – rezonanční RLC obvod s buzením u1(t).

Rozvaha: Obvod lze popsat pomocí diferenciální rovnice v časové oblasti s nenulovými počátečními pod-
mínkami nebo pomocí LT. Použití konvoluce není možné vzhledem k nenulovým počátečním podmínkám
v t = 0− (ustáleném stavu). LT je přitom nutno použít na řešení diferenciální rovnice, jelikož použití přeno-
su také vyžaduje nulové počáteční podmínky. Nelze použít ani obrazu vstupního pulzu, protože U1(s) = 0,
vzhledem k tomu, že LT je definována pro t > 0.
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Řešení pomocí LT: Energetické počáteční podmínky: uC(0−) = uC(0+) = uC(0) = U1 = 5V a iL(0−) =
iL(0+) = iL(0) = U1/R = 5mA. Pro řešení přechodného děje, tj. pro t > 0, je u1(t) = 0, obvod lze
překreslit do následujícího tvaru a sestavit rovnici pro jediné uzlové napětí uC(t):

uC
iC

L

R C
iL

L = 1mH
R = 1 kΩ
C = 1µF

Obrázek 7.8: Rezonanční RLC obvod pro t > 0.

C
duC(t)

dt + uC(t)
R

+ 1
L

∫ t

0
uC(τ) dτ − iL(0) = 0

uC(t) = 1
C

∫ t

0
iC(τ) dτ + uC(0) L⇒ UC(s) = 1

sC
IC(s) + uC(0)

s
⇒

⇒ IC(s) = sCUC(s)− CuC(0), což odpovídá obrazu derivace a celou rovnici lze přepsat:

sCUC(s)− CuC(0) + UC(s)
R

+ UC(s)
sL

− iL(0)
s

= 0
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Řešením algebraické rovnice získáme obraz výstupního napětí UC(s), který rozložíme na parciální zlomky:

sCUC(s)− CuC(0) + UC(s)
R

+ UC(s)
sL

− iL(0)
s

= 0

UC(s) = 5s+ 5000
s2 + 1000 s+ 109

.= 2,5 + 0,03954 j
s+ 500 + 31620 j + 2,5− 0,03954 j

s+ 500− 31620 j

a zpětnou transformací s použitím slovníku LT získáme časovou funkci uC(t) a následně z ní i požadovaný
proud kapacitorem iC(t):

uc(t) = L−1{UC(s)} .= e−500 t (4,99875 cos (31620 t) + 0,07905 sin (31620 t))

ic(t) = C
duC(t)

dt
.= −0,1582 e−500 t sin (31620 t)

Všechny obvodové veličiny jsou spojité, jelikož:

uc(0−) = uc(0+) = 5V, iL(0−) = iL(0+) = 5mA
uC(t) = uR(t) ⇒ iR(0−) = iR(0+) = 5mA ⇒ iC(0−) = iC(0+) = 0
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0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
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0

2

4
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t [ms]

u
C

(t
)
[V

]

uC(t)

−0.1

0

0.1

i C
(t

)
[A

]

iC(t)

Obrázek 7.9: Výsledná časová odezva uC(t) rezonančního obvodu na vstupní počáteční nenulové energetické
veličiny uC(t) a iL(t). Viz také analýzu.
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Náhradní zapojení akumulačních prvků pro operátorovou analýzu
Z uvedeného příkladu a z Laplaceových obrazů konstanty, integrálu a derivace vyplývá:

UC(s) = IC(s)
sC

+ uC(0)
s

, IC(s) = sCUC(s)− CuC(0), (7.20)

IL(s) = UL(s)
sL

+ iL(0)
s

, UL(s) = sLIL(s)− LiL(0). (7.21)

Pro operátorovou analýzu lze sestavit obvod a z něho obvodové rovnice včetně zohlednění počátečních podmínek
(energetických veličin), pokud kapacitor, resp. induktor nahradíme zapojením (a) nebo (b), resp. (c) nebo (d), jak
udává následující obrázek. Zapojení (a) a (d) jsou výhodná pro metodu smyčkových proudů, zapojení (b) a (c)
pro metodu uzlových napětí. Viz také algoritmizaci analýz elektrických obvodů v dodatku A.

uC(0)
s

C

UC(s) IC(s) UC(s)

IC(s)

CuC(0)C UL(s)

IL(s)

L
iL(0)
s

UL(s) IL(s)

L

LiL(0)

(a) (b) (c) (d)
Obrázek 7.10: Náhradní zapojení kapacitoru (a), (b) a induktoru (c), (d) pro operátorovou analýzu.
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Příklad 7.4

Zadání: Vypočítejte časový průběh výstupního napětí a proudu induktorem derivačního RL článku dle
obrázku pro uvedené hodnoty prvků, je-li vybuzen kosinusovým signálem u1(t) = U1m cos(ωt) a amplitudou
U1m = 1V a kmitočtem f = 10 kHz (ω = 2πf). Dále nakreslete kmitočtové charakteristiky přenosového
článku. Nakonec určete se změní časová odezva článku, jestliže bude vstupní signál po čase tk = 1ms
vynulován.

u1

R

u2
iL
L

L = 1mH
R = 100 Ω

Obrázek 7.11: Derivační přenosový RL článek 1. řádu

Rozvaha: Časové odezvy lze řešit jak přímo v časové oblasti (diferenciálními rovnicemi), tak v obrazové
oblasti (pomocí LT), případně i pomocí konvoluce. Řešení provedeme pomocí LT a přenos využijeme při
kreslení kmitočtových charakteristik.
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Obraz vstupního signálu U1(s) a přenosová funkce systému H(s) je evidentně:

U1(s) = s

s2 + ω2 = s

s2 + 400 · 106π2 , (7.22)

H(s) = sL

sL+R
= sτ

1 + sτ
, kde τ = L

R
= 10µs (7.23)

a z toho pak obraz výstupního signálu, tj. napětí U2(s) na induktoru a jeho časová funkce u2(t):

U2(s) = UL(s) = 25
(π2 + 25) (s+ 100000) + (s− 100000)π2

(π2 + 25) (400 · 106 π2 + s2) (7.24)

u2(t) = uL(t) = 25 e−100000 t + cos (20000π t)π2 − 5π sin (20000π t)
π2 + 25 V (7.25)

Proud induktorem pak při nulových počátečních podmínkách iL(0) = 0 vypočteme z časové funkce napětí
uL(t):

iL(t) = 1
L

∫ t

0
uL(τ) dτ = −5 e−100000 t + π sin (20000π t) + 5 cos (20000π t)

20π2 + 500 A. (7.26)
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Výsledné časové funkce obsahují přechodovou složku (exponenciála), která odezní pro t → ∞ a
ustálenou harmonickou složku, tj. partikulární řešení yp(t), viz (4.5). Ustálenou harmonickou složku
lze získat přímo z kmitočtové charakteristiky, kterou dostaneme z přenosu substitucí s = jω, tj.:

H(jω) = jω/ω0
1 + jω/ω0

, (7.27)

kde ω0 = 1
τ

= 105 rad/s, resp. f0 = ω0
2π

.= 15,9 kHz. Harmonická ustálená složka (partikulární řešení) pro
výstupní napětí a proud induktorem získáme z následujících (kosinových) fázorů pro U1m = 1 V):

Û2p = U1m ·H(j2π104) .= 0,283 + j0,45 .= 0,532ej1,0 V, ÎL = Û2
j2π104L

.= 8,467e−j0,561 mA. (7.28)

Požadované časové funkce, tj. výsledná partikulární řešení jsou pak dány vztahy (7.29) a kompletní
časovou funkci iL(t) lze sestavit i dle (4.5), tj.

u2p(t)
.= 0,532 cos(2π104t+ 1) V, iLp(t)

.= 8,467 cos(2π104t− 0,561) mA pro t→∞ (7.29)
iL(t) =

(
iL(0+)− iLp(0)

)
e−t/τ + iLp(t)

.= −7,17e−tω0 + 8,467 cos(2π104t− 0,561) mA, (7.30)

což koresponduje se vztahem (7.26). Dále následuje vykreslení jak kmitočtových charakteristik (amplitudové
a fázové včetně Bodeho aproximace), tak časových odezev.
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Obrázek 7.12: Modulová a fázová charakteristika RL článku. Viz také analýzu.
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Obrázek 7.13: Přechodová odezva RL článku a výsledek analýzy HUS.
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Pro buzení pulzem harmonického napětí délky tk = 1ms, tj. u1p = cos(ωt)1(tk − t) je pro ω = 2π104

obraz vstupního signálu U1p(s) dle slovníku LT:

U1p(s)
.=
s
(
1− e−0,001s)

s2 + 3,948 · 109

Obraz výstupního napětí dostaneme opět jako U2p(s) = U1p(s)H(s) a z něho lze pak určit časovou funkci
výstupního napětí:

u2p(t)
.= 0,717e−105t + 0,283 cos (62830 t)− 0,4505 sin (62830 t)−
− 0,717 · 1 (t− 0.001) e100−105t − 0,2830 · 1 (t− 0,001) cos (62830 t− 62,83) +

+ 0,4505 · 1 (t− 0,001) sin (62830 t− 62,83) (7.31)

Výpočet je již poměrně náročný. Podstatně jednodušší je určit energetické počáteční podmínky v t = 1ms
a z nich pak nekmitavý přechodový děj obvodu pro nulové buzení.
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Pro výpočet počátečních podmínek lze využít pouze časové odezvy určené pomocí HUS iL(0,001−) =
iL(0,001+) .= 7,17 mA, jelikož počáteční přechodový děj v t = 1ms odezněl, jelikož τ = 10µs. Pro
časovou funkci proudu induktorem pak platí:

iL(t) .= 7,17e100−105t [mA] pro t > 1 ms

ze které určíme napětí na induktoru, tj. výstupní napětí článku

uL(t) = L
diL(t)

dt
.= −0,717e100−105t [V] pro t > 1 ms

Je zřejmé, že výstupní napětí na induktoru je v t = 1ms nespojité, jelikož z (7.31) je uL(0,001−) .= 0,283V,
kdežto z výše uvedeného vztahu uL(0,001+) .= −0,717V.

Výsledné časové funkce jak pro celý přechodový děj určené pomocí LT, tak i pouze pro t > 1ms určené
z počáteční podmínky pro iL(0,001) a nulové buzení RL článku jsou uvedeny na následujícím obrázku 7.15.
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Obrázek 7.14: Odezva RL článku na harmonický pulz a detail odezvy pro t ≥ 1ms.
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7.3.3. Diagram souvislostí systémového popisu LTI systémů

Schéma Diferenciální
rovnice

Stavový popis
+ schéma

H(s) h(t) w(t)

Póly,
nuly H(jω) W (s)

x(0) = 0

← L L−1→

W (s) = H(s)
s

s = jω

← d/dt
∫
→

↑F−1

↓F

↑L−1

↓L

Obrázek 7.15: Diagram souvislostí popisu LTI systémů a jejich provázanost.
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Na závěr ukážeme opět na řešeném příkladu analýzu obvodu buzeného periodickým signálem a to jak pomocí
PNUS, tak pomocí LT.

Příklad 7.5

Zadání: Určete výstupní napětí u2(t) napěťového děliče s kmitočtovou kompenzací, buzeného napětím
u1(t) dle obrázků, pokud jsou zadány následující hodnoty prvků: R1 = 9 MΩ, R2 = 1 MΩ, C1 = 17 pF a
C2 = 120 pF.

R1

R2

C1

C2u1 u2
0.5 1 1.5 2

−1

1

t [ms]

u1(t) [V]

0

Řešení: Řešit budeme jednak metodou PNUS (kapitola 6), kdy vstupní napětí vyjádříme ve formě součtu
harmonických signálů pomocí Fourierovy řady a jednak pomocí LT.
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Řešení metodou PNUS

Nejprve vyjádříme vstupní napětí ve formě součtu harmonických signálů pomocí Fourierovy řady, jejíž
koeficienty vypočítáme následovně (stejnosměrná složka je evidentně nulová a cosinové členy rovněž):

u1(t) =
∞∑

k=1
bk sin(kω0t), kde bk = 2

T

∫ T

0
u1(t) sin (k ω0t) dt, ω0 = 2πf0 = 2π

T
(7.32)

bk = 4
T

∫ T
2

0
1 · sin

(2πk
T

)
t = 2− 2(−1)k

πk
= 4
π
, 0, 4

3π , 0,
4

5π , 0,
4

7π , . . . (7.33)

−1

0

1

T
4

T
2

3T
4

T 5T
4

3T
2

t

u
1k

(t
)| k

=
10

0

0
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Fázor výstupního napětí (kmitočtovou charakteristiku) lze vyjádřit následovně:

Û2 = Û1
Ẑ2

Ẑ1 + Ẑ2
= Û1

1
1 + Ẑ1

Ẑ2

= Û1
1

1 + R1
R2

1+jωR2C2
1+jωR1C1

(7.34)

Nyní lze vyjádřit fázory jednotlivých složek výstupního napětí a výsledné napětí v ustáleném stavu jako
součet jednotlivých složek časových funkcí:

Û2k = bk
1

1 + R1
R2

1+jω0k R2C2
1+jω0k R1C1

, u2(t) =
∞∑

k=1
|Û2| sin(kω0t+ arg(Û2).

Řešení pomocí LT
Přenos systému lze z (7.34) odvodit ve formě

H(s) = U2(s)
U1(s) = 1

1 + R1
R2

1+sR2C2
1+sR1C1

(7.35)

Výpočet odezvy provést po částech, pak pro 0 ≤ t ≤ T/4 lze pro obraz a z něho pro časový průběh
výstupního napětí psát:

U2(s) = H(s)U1(s) = H(s)1
s
, u2(t) = L−1{U2(s)} .= 0,1 + 0,024e−8110t (7.36)
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Pro t > T/2 nelze použít výpočet na základě přenosu, jelikož nejsou nulové počáteční podmínky. Obraz
výstupního napětí lze odvodit např. pomocí metody uzlových napětí:

U2(s)− U1(s)
R1

+
(
s
(
U2(s)− U1(s)

)
+ uC1(τ)

)
C1 + U2(s)

R2
+
(
sU2 − uC2(τ)

)
C2 = 0⇒ U2(s)

kde U1(s) = ± 1
s
(podle časového úseku) a počáteční podmínky, tj. uC1(τ) = u1(τ)− u2(τ) orientováno

od napětí u1 k napětí u2 a uC2(τ) = u2(τ) vypočítáme vždy na konci předcházejícího přechodného děje
postupně v τ = T

2 , T,
3T
2 , . . . Výstupní napětí u2(t) pak dostaneme zpětnou LT U2(s) pro jednotlivé časové

úseky:

u2(t) .=





−0,0478 · 1(t− 0,0005)
(
e−8110t+8.11 + 2.094

)
, T/2 < t ≤ T

0,0473 · 1(t− 0,001)
(
e−8110t+8.11 + 2.112

)
, T < t ≤ 3T/2

. . .

Pro výpočet lze využít i větu pro obraz periodické funkce, viz [20]. Nejprve popíšeme první periodu
vstupního signálu podobně jako pulz v příkladu 7.2, tj. v tomto případě: A

(
1(t)−2 ·1(t−T/2)+1(t−T )

)
,

kde A je amplituda a T perioda signálu. Jeho obraz pak vynásobíme členem 1
1− e−sT a získáme tak obraz

vstupního obdélníkového periodického signálu. Ten vynásobíme přenosem (7.35) a po aplikaci zpětné LT
získáme výstupní napětí jako funkci času. Pro výpočet je výhodné použít matematický SW.
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Obrázek 7.16: Výstupní napětí v ustáleném stavu u2k(t) vypočítané metodou PNUS s uvažováním prvních
100, resp. 50 harmonických rozvoje u1(t) a výstupní napětí u2L(t) včetně počátečního přechodového děje
vypočítané pomocí Laplaceoby transformace.

Je zřejmé, že metoda rozvoje vstupního signálu do Fourierovy řady a použitím PNUS je výpočetně podstatně
náročnější a než LT a navíc dává přesný výsledek pouze pro k →∞, komentář viz přednáška.
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Aby přenos (7.35) dělicího
článku byl kmitočtově ne-
závislý, je zřejmé, že mu-
sí platit R1C1 = R2C2
(viz také příklad 5.4). Pak
bude výstupní signál repli-
kou vstupního, tj. se stej-
ným časovým průběhem,
pouze vynásobeným děli-
cím poměrem R2/(R1 +
R2). Takto jsou konstruo-
vány osciloskopické sondy,
které lze navíc přizpůsobit
pro různé kapacitní zátěže
(C2) různých osciloskopů,
více viz přednáška.

Obrázek 7.17: Zapojení osciloskopické sondy s kompenzací (převzato z http://vyvoj.hw.cz/).
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7.4. Dvojbranový (vnější) popis LTI systémů

LTIU1 U2

I1 I2 U1(s) = L{u1(t)}, U2(s) = L{u2(t)},
I1(s) = L{i1(t)}, I2(s) = L{i2(t)}.

Všechny veličiny představují Laplaceovy obrazy, tj.
Ui(s), Ii(s), Yik i dále uvedené zik(s), . . . , ale pro
jednoduchost zápisu uvádíme níže zkráceně Ui, Ii, atd.

7.4.1. Vnitřní popis LTI systému (obvodové veličiny ve všech uzlech)
Systém s n uzly, tj. s n uzlovými napětími U1..n, ale při buzení/zatěžování pouze dvou uzlů, viz dodatek A.




I1
I2
0
...
0




=




Y11 Y12 Y13 . . . Y1n
Y21 Y22 Y23 . . . Y2n
Y31 Y32 Y33 . . . Y3n
...

...
... . . . ...

Yn1 Yn2 Yn3 . . . Ynn







U1
U2
U3
...
Un



≡ I = Y ·U⇒ Uk = 1

∆Y

n∑

i=1
∆Yik

Ii
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Dvojbranem (dvojbranovým popisem) lze jednoduše modelovat i složitější lineární systémy se dvěma branami,
podobně jako Theveninovým či Noronovým zapojením lineární dvojpól. Popis dvojbranu je popisem pouze pro
napětí a proudy vstupní a výstupní brány, tj. pro i = 1 a 2, přičemž ostatní proudy mimo I1 a I2 jsou vždy nulové
(více viz kapitolu A.3). Pak pro branová napětí platí:

U1 = ∆Y11

∆Y
I1 + ∆Y21

∆Y
I2 = z11I1 + z12I2, U2 = ∆Y12

∆Y
I1 + ∆Y22

∆Y
I2 = z21I1 + z22I2 .

kde ∆Y a ∆Yik
je determinant a odpovídající subdeterminant výše uvedené matice Y.

Vzhledem k použitým obvodovým veličinám dvojbranu existuje celkem
(4

2
)

= 6 možností popisu pomocí tzv.
dvojbranových parametrů, které jsou dále uvedeny.

7.4.2. Imitanční popis – impedanční parametry Z
[
U1
U2

]
=
[
z11 z12
z21 z22

] [
I1
I2

]

z11 = U1
I1

∣∣∣∣
I2=0

, z12 = U1
I2

∣∣∣∣
I1=0

,

z21 = U2
I1

∣∣∣∣
I2=0

, z22 = U2
I2

∣∣∣∣
I1=0

.

Maticový zápis uvedených rovnic vede na impedanční matici Z
s definicí jednotlivých parametrů vlevo. Jejich význam vyplývá
jak z definice, tak z obvodové reprezentace níže.

U1 U2

I1 I2z11

z12I2 z21I1

z22
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7.4.3. Imitanční popis – admitanční parametry Y
Analogicky k impedančním parametrům je definován popis pomocí admitančních parametrů. Následují odpovídající
rovnice, jejich maticový zápis, definiční vztahy pro jednotlivé parametry a náhradní obvodové zapojení dvojbranu.

I1 = y11U1 + y12U2,

I2 = y21U1 + y22U2 .

y11 = I1
U1

∣∣∣∣
U2=0

, y12 = I1
U2

∣∣∣∣
U1=0

,

y21 = I2
U1

∣∣∣∣
U2=0

, y22 = I2
U2

∣∣∣∣
U1=0

.

[
I1
I2

]
=
[
y11 y12
y21 y22

] [
U1
U2

]

U1 U2

I1 I2

y11 y22y21U1y12U2

Tyto parametry jsou někdy udávány v katalogovém listu pro náhradní linearizované kmitočtově závislé modely
tranzistorů při definovaných podmínkách (pracovním bodě, kmitočtu, . . . ), tj. místo gm bude y21, místo gπ bude
y11 a y22 místo 1/ro jako odporové parametry pro malé kmitočty (SKP), viz kapitolu 15.2. Pokud jsou parametry
kmitočtově závislé, udávají se jako komplexní čísla pro daný kmitočet.
Dvojbran vykazuje dvě brány, přičemž a jeho stav popisují 4 obvodové veličiny – 2 nezávislé (např. U1 a I2) a dvě
závislé (I1 a U2). Vzhledem k tomu, že vztah mezi nezávislými a závislými veličinami určují parametry dvojbranu,
existuje celkem 6 možností popisu. Dále následují definice dalších parametrů zbývajících 4 variant popisu.
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7.4.4. Hybridní (smíšený) popis – sériově-paralelní parametry H

U1 = h11I1 + h12U2

I2 = h21I1 + h22U2

h11 = U1
I1

∣∣∣∣
U2=0

, h12 = U1
U2

∣∣∣∣
I1=0

h21 = I2
I1

∣∣∣∣
U2=0

, h22 = I2
U2

∣∣∣∣
I1=0

U1 U2

I1 I2h11

h12U2 h22h21I1

7.4.5. Hybridní (smíšený) popis – paralelně-sériové parametry K

I1 = k11U1 + k12I2

U2 = k21U1 + k22I2

k11 = I1
U1

∣∣∣∣
I2=0

, k12 = I1
I2

∣∣∣∣
U1=0

,

k21 = U2
U1

∣∣∣∣
I2=0

, k22 = U2
I2

∣∣∣∣
U1=0

,
U1

I1

k11 k12I2 U2

I2k22

k21U1
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7.4.6. Kaskádní (přenosové) parametry A

U1 = a11U2 + a12(−I2)
I1 = a21U2 + a22(−I2)

[
U1
I1

]
=
[
a11 a12
a21 a22

] [
U2
−I2

] a11 = U1
U2

∣∣∣∣
I2=0

, a12 = U1
−I2

∣∣∣∣
U2=0

a21 = I1
U2

∣∣∣∣
I2=0

, a22 = I1
−I2

∣∣∣∣
U2=0

7.4.7. Zpětně kaskádní parametry B

U2 = b11U1 + b12I1

−I2 = b21U1 + b22I1

[
U2
−I2

]
=
[
b11 b12
b21 b22

] [
U1
I1

] b11 = U2
U1

∣∣∣∣
I1=0

, b12 = U2
I1

∣∣∣∣
U1=0

b21 = −I2
U1

∣∣∣∣
I1=0

, b22 = −I2
I1

∣∣∣∣
U1=0

Kaskádní (postupný ani zpětný) popis nelze přímo realizovat obvodovým schématem. Fyzikální význam parametrů
je zřejmý z jejich definic: a11 je převrácená hodnota napěťového přenosu při výstupu naprázdno, a12 je převrácená
hodnota transadmitance při výstupu nakrátko, a21 je převrácená hodnota transimpedance při výstupu naprázdno,
a22 je převrácená hodnota proudového přenosu při výstupu nakrátko a obdobně pro zpětné parametry B.
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7.4.8. Vztahy mezi dvojbranovými parametry
Z maticových zápisů je zřejmé, že Y = Z−1, K = H−1 a B = A−1, jelikož jsou v jejich popisu zaměněny vektory
pravých a levých stran, tj. y11 = z22

∆Z
, y12 = −z12

∆Z
, . . . . Dále je z již definic některých parametrů evidentní, že např.

a11 = 1
k21

, k21 = 1
a11

= − 1
b22

, .... Pro konverzi všech parametrů mezi sebou lze odvodit následující relace:

Z =
[
z11 z12
z21 z22

]
=




y22
∆Y

−y12
∆Y

−y21
∆Y

y11
∆Y


 =




∆H

h22

h12
h22

−h21
h22

1
h22


 =




1
k11

−k12
k11

k21
k11

∆K

k11


 =




a11
a21

∆A

a21
1
a21

a22
a21


 =




−b22
b21

−1
b21

−∆B

b21

−b11
b21




Y =




z22
∆Z

−z12
∆Z

−z21
∆Z

z11
∆Z


 =

[
y11 y12
y21 y22

]
=




1
h11

−h12
h11

h21
h11

∆H

h11


 =




∆K

k22

k12
k22

−k21
k22

1
k22


 =




a22
a12

−∆A

a12
−1
a12

a11
a12


 =




−b11
b12

1
b12

∆B

b12

−b22
b12




H =




∆Z

z22

z12
z22

−z21
z22

1
z22


 =




1
y11

−y12
y11

y21
y11

∆Y

y11


 =

[
h11 h12
h21 h22

]
=




k22
∆K

−k12
∆K

−k21
∆K

k11
∆K


 =




a12
a22

∆A

a22
−1
a22

a21
a22


 =




−b12
b11

1
b11

−∆B

b11

−b21
b11
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K =




1
z11

−z12
z11

z21
z11

∆Z

z11


 =




∆Y

y22

y12
y22

−y21
y22

1
y22


 =




h22
∆H

−h12
∆H

−h21
∆H

h11
∆H


 =

[
k11 k12
k21 k22

]
=




a21
a11

−∆A

a11
1
a11

a12
a11


 =




−b21
b22

−1
b22

∆B

b22

−b12
b22




A =




z11
z21

∆Z

z21
1
z21

z22
z21


 =




−y22
y21

−1
y21

−∆Y

y21

−y11
y21


 =




−∆H

h21

−h11
h21

−h22
h21

−1
h21


 =




1
k21

k22
k21

k11
k21

∆K

k21


 =

[
a11 a12
a21 a22

]
=




b22
∆B

−b12
∆B

−b21
∆B

b11
∆B




B =




z22
z12

−∆Z

z12
−1
z12

z11
z21


 =




−y11
y12

1
y12

∆Y

y12

−y22
y12


 =




1
h12

−h11
h12

−h22
h12

∆H

h12


 =




−∆K

k12

k22
k12

k11
k12

−1
k12


 =




a22
∆A

−a12
∆A

−a21
∆A

a11
∆A


 =

[
b11 b12
b21 b22

]

POZOR: dvojbran popisuje pouze vztah mezi dvěma branami, tj. napětí mezi branami nemá na obvodové
veličiny žádný vliv – v obecném případě mohou být brány galvanicky odděleny (např. pro popis transformátoru),
jak je zřejmé z náhradních schémat.
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7.4.9. Základní řazení dvojbranů a určení parametrů při jejich spojování

U1I

U1II

U1

ZI

ZII

U2

U2I

U2II

I2I1

U1

YI

YII

U2

I2I1 I1I

I1II

I2I

I2II

U1I

U1II

U1

HI

HII

U2

I2I1 I2I

I2II

Z = ZI + ZII Y = YI + YII H = HI + HII

U1

KI

KII

U2

U2I

U2II

I2I1 I1I

I1II

U1 AI AIIU2I U2

−I2I =I1III1

U1II

I2

Z = KI + KII A = AI ·AII, B = BII ·BI

Tabulka 7.1: Základní spojení dvojbranů vyplývající z definic jednotlivých parametrů a vztahy pro výsledné spojení.
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Pro složitější např. zpětnovazební systémy lze pomocí dvojbranů zjednodušit jednotlivé části a řazením těchto
dvojbranů popsat celkový systém. V tabulce 7.1 jsou uvedena základní spojení vyplývající z definic jednotlivých
parametrů. Aby platily vztahy pro spojování dvojbranů, musí být spojení regulární, tj. musí platit rovnost vtékajícího
a vytékajícího proudu každé brány – nesmí být porušeno chování dvojbranu.

Z1

Z2

U1 U2

I1 I2 Z1

Z2

U1 U2

I1 I2

(a) (b)
Obrázek 7.18: Příklad neregulárního (a) a regulárního spojení (b) dvojbranů.

Degenerované dvojbrany
Neregulární spojení vzniklo nevhodným spojením dvou tzv. degenerovaných dvojbranů. Takový dvojbran nemá
definované všechny typy parametrů (matice), jelikož některý z prvků vychází nekonečný (dělení nulou). Příklady
takových dvojbranů jsou uvedeny níže.
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[
Z
] [

Y
] [

H
] [

K
] [

A
] [

B
]

U1

ZsI1 I2

U2
neexistuje

[
Ys −Ys
−Ys Ys

] [
Zs 1
−1 0

] [
0 −1
1 Zs

] [
1 Zs
0 1

] [
1 −Zs
0 1

]

U1

I1 I2

U2Zp

[
Zp Zp
Zp Zp

]
neexistuje

[
0 1
−1 Yp

] [
Ys −1
1 0

] [
1 0
Yp 1

] [
1 0
−Yp 1

]

U1 U2

I1 I2

neexistuje neexistuje
[

0 N
−N 0

] [
0 − 1

N1
N 0

] [
N 0
0 1

N

] [ 1
N 0
0 N

]

Tabulka 7.2: Příklady elementárních degenerovaných pasivních dvojbranů a jejich parametry.
Jednotlivé parametry lze snadno odvodit z jejich definičních vztahů. Model ideálního transformátoru na obráz-
ku 1.18 odpovídá s opačnou orientací proudu i2 paralelně-smíšeným parametrům K, resp. jejich obvodové repre-
zentaci.
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U následujících základních aktivních prvků (ideální napěťový, transkonduktanční transimpedanční a proudový ze-
silovač existuje pouze jedna dvojbranová reprezentace pro každý prvek.

ur u = Aur ur i = Gur ir u = Zir ir i = Fir

K =
[

0 0
A 0

]
Y =

[
0 0
G 0

]
Z =

[
0 0
Z 0

]
H =

[
0 0
F 0

]

Tabulka 7.3: Příklady aktivních elementárních degenerovaných dvojbranů a jejich parametry.
Dvojbrany dělíme podle jejich specifických vlastností, tj. vztahů mezi jejich parametry na:
â pasivní resp. aktivní, obsahující pouze pasivní prvky (R, L,C), resp. aktivní prvky (a případně i pasivní).
â neautonomní, pokud neobsahují nezávislé zdroje,
â impedančně souměrné, pro které lze zaměnit vstupní a výstupní bránu, platí: z11 = z22, y11 = y22, ∆H =

∆K = 1 a a11 = a22, b11 = b22,
â reciprocitní, u nichž buzení na vstupu, resp. výstupu vede na stejnou odezvu na výstupu, resp. vstupu, platí:

z12 = z21, y12 = y21, h12 = −h21, k12 = −k21 a ∆A = ∆B = 1, platí např. pro pasivní dovojbrany,
â bezeztrátové, pro které jsou všechny parametry zmn, ymn čistě imaginární a
â unilaterální, pro které je nulový zpětný přenos signálu, tj. z12 = y12 = h12 = k12 = 0.
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Dvojbranového popisu se využívá i pro homogenní vedení v harmonickém ustáleném stavu, viz např. [4], přičemž
kaskádní matice A vedení délky l [m] je uvedena níže.

I1 I2

U1 U2

Z0

A =




cosh γl Z0 sinh γl

1
Z0

sinh γl cosh γl


 (7.37)

kde γ =
√
ZlYp [m−1] je tzv. činitel šíření a Z0 =

√
Zl
Yp

[Ω] je vlnová (charakteristická) impedance, přičemž Zl
je podélná impedance [Ω/m] a Yp [S/m] příčná admitance vztažené na jednotku délky. Ty jsou složené z podélné
rezistance a induktance (Zl = Rl + jωLl), resp. příčné konduktance a kapacitance (Yp = Gl + jωCl). V simu-
látorech pak použijeme např. náhradní zapojení uvedené v podkapitole 7.4.3 a kaskádní parametry A převedeme
podle vztahů podkapitoly 7.4.8 na parametry admitanční Y.

Příklad 7.6

Zadání: Odvoďte vztahy pro napěťové zesílení Au naprázdno a proudové zesílení Ai nakrátko a vstupní i
výstupní odpor (Ri, Ro) jednostupňového zesilovače z příkladu 15.10.

Řešení: Pro výpočet změn obvodových veličin ve SKP využijeme náhradní linearizované schéma uvedené
v řešení příkladu 15.10, kde je tranzistor nahrazen modelem 15.18 (a).
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Linearizované schéma příkladu 15.10 lze rozdělit na 3 části reprezentované následujícími dvojbrany:
odpor RB a odpor RC a linearizovaným modelem tranzistoru , viz obrázek níže. Vzhledem k jejich
kaskádnímu řazení popíšeme jednotlivé dvojbrany kaskádními parametry. Dvojbrany s paralelním odporem
dle tabulky 7.2 (druhá varianta) a model tranzistoru nejprve Y parametry (z definice), které převedeme
pomocí vztahů sekce 7.4.8 na parametry Y. Výsledná kaskádní matice je díky kaskádnímu řazení dána
součinem jednotlivých matic A = ARB ·AT ·ARC , viz tabulku 7.1.

rπ ube gmube RC

io

uo

CB

E

RB

ii

Ri Roroui

ARB =
[

1 0
GB 1

]
, ARC =

[
1 0
GC 1

]
,

YT =
[
gπ 0
gm g0

]
,

AT =



− g0
gm

− 1
gm

−gπg0
gm

− gπ
gm


 , A = ARB ·AT ·ARC =




−g0 +GC
gm

− 1
gm

− (g0 +GC)(gπ +GB)
gm

−gπ +GB
gm




Požadované parametry pak vypočítáme na základě definic dvojbranových parametrů – viz dále.
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Přenosové parametry jsou přímo parametry výsledné kaskádní matice A, impedanční parametry obdržíme
z imitančních parametrů převodem z parametrů kaskádních:

Au = uo
ui

∣∣∣
io=0

= 1
a11

= − gm
g0 +GC

= −gm(RC ||r0),

Ai = −io
iz

∣∣∣
uo=0

= 1
a22

= − gm
gπ +GB

= − gmrπ
1 + rπGB

= − βRB
rπ +RB

, kde gmrπ = β,

Ri = ui
ii

= 1
y11

= a12
a22

= z11 = a11
a21

= 1
gπ +GB

= rπ||RB ,

Ro = uo
io

= 1
y22

= a12
a11

= z22 = a22
a21

= 1
g0 +GC

= r0||RC .

Díky uvažovanému nulovému zpětnému přenosu tranzistoru (výsledný dvojbran je unilaterální), platí z11 =
1/y11 a z11 = 1/y22. Výsledky korespondují se vztahy (15.28), (15.29) a (15.30).

Uživatel si může dále vyzkoušet např. výpočet parametrů zesilovače z příkladu 15.11 analýzou linearizovaného
schématu 15.29 (b), kde si vyzkouší i sériové spojení dvojbarnů (sčítají se Z matice tranzistorového modelu a
odporu RE opět v zapojení dle 2. varianty tabulky 7.2).
Více o dvojbranovém popisu a příkladech výpočtu dvojbranových parametrů z obvodových schémat lze nalézt zde,
případně v [15].
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Kapitola 8
Úvod do kmitočtových filtrů, vlastnosti
přenosových funkcí filtrů
Tato kapitola definuje všechny přenosové funkce
prvního a druhého řádu, ze kterých lze sestavit obec-
nou přenosovou funkci vyššího řádu. Jsou shrnuty
a porovnány vlastnosti všech těchto funkcí jak v
časové, tak kmitočtové oblasti. Uživatel se sezná-
mí s různými možnostmi vyjádření parametrů pře-
nosové funkce, a to jak pomocí pólů a nul, tak
pomocí zlomového kmitočtu ω0 a činitele jakosti
Q, ze kterých lze dobře odhadnout vlastnosti (tvar
kmitočtové i přechodové charakteristiky) přenosové
funkce.To pak využijeme v další kapitole.

ω0
Q

ω

|H
(j
ω

)|
[d
B]

https://youtu.be/CPORqlpa_NM
https://youtu.be/CPORqlpa_NM
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8.1. Definice kmitočtového filtru a jeho základní typy

ωp

1

ω

|H(jω)|

00 ω−p

1

ω

|H(jω)|

00 ω−p ωp

1

ω

|H(jω)|

00 ωs ω−s

1

ω

|H(jω)|

00

(a) (b) (c) (d)
Obrázek 8.1: Ideální modulové charakteristiky základních typů filtrů

Kmitočtový filtr je dynamický LTI systém, jehož vlastnosti jsou většinou předepsány amplitudovou charakteristikou:
(a) dolní propust (Lowpass – LP): propouští harmonické signály s kmitočty dolního pásma ω ∈ 〈0, ωp) a naopak

signály s kmitočty horního pásma potlačuje,
(b) horní propust (Highpass HP): propouští harmonické signály s kmitočty horního pásma ω > ω−p a naopak

signály s kmitočty dolního pásma potlačuje,
(c) pásmová propust (Bandpass – BP): propouští pouze harmonické signály s kmitočty určeného pásma ω ∈

(ω−p, ωp) a signály ostatních kmitočtů potlačuje a
(d) pásmová zádrž (Band-stop – BS): propouští pouze harmonické signály s kmitočty ω ∈ 〈0, ωp) ∧ ω > ω−p

a signály kmitočtů ω ∈ (ω−p, ωp) potlačuje.
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8.1.1. Ilustrace chování ideálních filtrů v časové oblasti (ustálený stav)
Aplikace různých typů filtrů na signál: u(t) = −1 + 3 sin(2πt) + sin(2π3t) + sin(2π5t)

0.5 1

−4

−2
−1

2
t [s]

u(t)

0
u(t) y(t)LP

fp=2 Hz
0.5 1

−4

−2
−1

2
t [s]

y1(t)=−1+3 sin(2πt)

0

LP, fp = 0,5 Hz HP, f−p = 2 Hz BP, f−p = 2 Hz, fp = 4 Hz

0.5 1

−2

−1

1
t [s]

y0(t) = −1

0

0.5 1

−2

−1

1

2

t [s]

y2(t)=sin(2π3t)+sin(2π5t)

0
0.5 1

−1

1

t [s]

y3(t) = sin(2π3t)

0
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Aplikace dolní propusti na trojúhelníkový signál u(t) = 8
π2 sin(2πt)− 8

9π2 sin(2π3t) + 8
25π2 sin(2π5t) + · · ·

0.5 1

−1

1

t [s]

u(t)

0
u(t) y(t)LP

fp=2 Hz
0.5 1

−1

1

t [s]

y(t) = 8
π2 sin(2πt)

0

Aplikace dolní propusti na usměrněný sinusový signál u(t) = | sin(2πt)| = 2
π − 4

3π sin(2π2t)− 4
15π2 sin(2π4t)+ · · ·

0.5 1

1

t [s]

u(t) = | sin(2πt)|

0

u(t) y(t)LP
fp=1 Hz

0.5 1

1

t [s]

y(t) = 2
π

0

Jedná se o ustálený stav od t = 0, tj. přechodový děj při připojení vstupního signálu k filtru nastal v t → −∞!
Chování reálných filtrů včetně přechodového děje viz dále.
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Na uvedených amplitudových charakteristikách a časových odezvách byly ukázány vlastnosti jednotlivých ideálních
filtrů. V praxi nelze těchto vlastností (např. dokonale utlumit část kmitočtového pásma) dosáhnout, proto je nutné
specifikovat potřebné vlastnosti s určitými tolerancemi (tolerančním schématem), jak bude ukázáno v další kapitole.
Zde jsou představeny přenosové vlastnosti základních stavebních bloků reálných filtrů, tj. přenosové funkce 1. a 2.
řádu, ze kterých jsou složeny všechny analogové filtry.

8.1.2. Základní oblasti použití analogových filtrů
V této podkapitole je uveden stručný přehled současného základního použití analogových filtrů.
• Anti-aliasingové filtry – před vzorkováním (a konverzí na digitální reprezentaci) analogového signálu.
• Telekomunikační technika – kmitočtový multiplex ≡ přenos několika signálů (pomocí různých kmitočtů) jednou
přenosovou linkou, dále ve speciálních aplikacích (např. fázový závěs) nebo vysoké kmitočty, kde nelze použít
digitální filtry.

• Měřicí technika – odstranění DC složky, rušení 50Hz, lock-in zesilovače . . .
• Rekonstrukční filtry – převod digitálního signálu na analogový.
• a další (zejména výkonová technika).

Následující obrázky ilustrují nutnost použití analogových kmitočtových filtrů před vzorkováním analogového signálu,
aby nedocházelo k tzv. aliasingu (překrývání pásem). Problém je ukázán na elementárním příkladu harmonických
funkcí v časové oblasti. Dále jsou pak ukázány některé z typických aplikací analogových filtrů.
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Nutnost analogové filtrace signálů při jejich vzorkování - dodržení vzorkovacího teorému
Z uvedeného obrázku je zřejmé, že při vzorkování signálu x(t) = sin(2πt) + sin(5πt) periodou Tc = 1

fc
nelze

postihnout signál s kmitočtem f2 = fc
2 , který nebude ve výsledku (po rekonstrukci ze snímaných vzorků) přítomen.

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

−2

−1

1

2

t [s]

x(t) x(t) = sin(2πt) + sin(2π5t)
x[n] vzorky, fc = 10 Hz

x(t) rekonstrukce → sin(2πt)

0

Obrázek 8.2: Vzorkování analogového signálu pro digitální zpracování při f1 = 1 Hz < fc
2 a f2 = fc

2 = 5 Hz.
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V tomto případě má druhá spektrální složka analogového signálu x(t) větší kmitočet než je polovina vzorovacího
kmitočtu f2 >

fc
2 , což s sebou přináší tzv. „zrcadlení“, kdy se tato složka v rekonstruovaném signálu objeví jako

„falešná“ s kmitočtem fc − f2 = 2 Hz spadajícím do základního pásma
〈
0, fc2

)
!

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

−2

−1

1

2

t [s]

x(t) x(t) = sin(2πt) + sin(2π8t)
x[n] vzorky, fc = 10 Hz

x(t) rekonstrukce → sin(2πt)− sin(2π2t)

0

Obrázek 8.3: Vzorkování analogového signálu pro digitální zpracování při f1 = 1 Hz < fc
2 a f2 = 8 Hz > fc

2 .
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Při vzorkování harmonického signálu s kmitočtem f ∈
〈
fc
2 , fc

)
se tedy díky „zrcadlení“, objeví signál v základním

pásmu s kmitočtem fc − f = 2 Hz, k čemuž pak dochází i v dalších pásmech nad fs (v našem případě dostaneme
stejný výsledek pro f = 12, 18, 22, . . . Hz). Řešením je aplikace dolní propusti s fs ≤ fc

2 před vzorkováním signálu.

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

−2

−1

1

2

t [s]

x(t) x(t) = sin(2π8t)
x[n] vzorky, fc = 10 Hz

x(t) rekonstrukce − sin(2π2t)

0

Obrázek 8.4: Vzorkování analogového signálu pro digitální zpracování při f = 8 Hz > fc
2 .
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Pokud x(t) = sin(2π2t) + sin(8πt), tj. f1 = fc − f2, tak se v rekonstruovaném signálu obě složky právě vyruší
vzhledem k tomu, že „zrcadlená“ složka má obrácenou fázi. Z uvedeného je zřejmé, že před vzorkováním je třeba
ze signálu signálu odstranit (filtrovat analogovou dolní propustí) spektrální složky s kmitočty vyššími než fc

2 !

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2

−2

−1

1

2

t [s]

x(t) x(t) = sin(2π2t) + sin(2π8t)
x[n] vzorky, fc = 10 Hz
x(t) rekonstrukce → 0

0

Obrázek 8.5: Vzorkování analogového signálu pro digitální zpracování při f1 = 2 Hz < fc
2 a f = 8 Hz > fc

2 .
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Filtry v elektronických aplikacích

 AD620
 

Rev. G | Page 15 of 20 
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Figure 40. A Pressure Monitor Circuit that Operates on a 5 V Single Supply 

 

Pressure Measurement 

Although useful in many bridge applications, such as weigh 
scales, the AD620 is especially suitable for higher resistance 
pressure sensors powered at lower voltages where small size and 
low power become more significant. 

Figure 40 shows a 3 kΩ pressure transducer bridge powered 
from 5 V. In such a circuit, the bridge consumes only 1.7 mA. 
Adding the AD620 and a buffered voltage divider allows the 
signal to be conditioned for only 3.8 mA of total supply current. 

Small size and low cost make the AD620 especially attractive for 
voltage output pressure transducers. Since it delivers low noise 
and drift, it will also serve applications such as diagnostic 
noninvasive blood pressure measurement. 

 

 

Medical ECG 

The low current noise of the AD620 allows its use in ECG 
monitors (Figure 41) where high source resistances of 1 MΩ or 
higher are not uncommon. The AD620’s low power, low supply 
voltage requirements, and space-saving 8-lead mini-DIP and 
SOIC package offerings make it an excellent choice for battery-
powered data recorders. 

Furthermore, the low bias currents and low current noise, 
coupled with the low voltage noise of the AD620, improve the 
dynamic range for better performance. 

The value of capacitor C1 is chosen to maintain stability of  
the right leg drive loop. Proper safeguards, such as isolation, 
must be added to this circuit to protect the patient from 
possible harm. 
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Figure 41. A Medical ECG Monitor Circuit 

 

 

 

 

Obrázek 8.6: Zesilovač pro snímáni biologických signálů – Elektrokardiograf (EKG) s aktivním potlačením (filtrací)
rušivých složek, převzato z www.analog.com.
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10 Application and Implementation

NOTE
Information in the following applications sections is not part of the TI component
specification, and TI does not warrant its accuracy or completeness. TI’s customers are
responsible for determining suitability of components for their purposes. Customers should
validate and test their design implementation to confirm system functionality.

10.1 Application Information
TPA3251 can be configured either in stereo BTL mode, 4 channel SE mode, mono PBTL mode, or in 2.1 mixed
1x BTL + 2x SE mode depending on output power conditions and system design.

10.2 Typical Applications

10.2.1 Stereo BTL Application

Figure 25. Typical Differential Input BTL ApplicationObrázek 8.7: Digitální zesilovač tpa3251 s výstupními LC filtry, převzato z www.ti.com.
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Obrázek 8.8: LTC1563 – aktivní RC filtr pro antialiasingové, rekonstrukční, . . . filtry, převzato z www.analog.com.

Uvedené zapojení je typické pro realizaci filtrů zejména nízkých kmitočtů. Vlastní realizaci však předchází nejprve
návrh (syntéza) přenosové funkce, který uvádí následující kapitola 9. V této kapitole ukážeme vlastnosti základních
přenosových funkcí, ze kterých se pak přenosové funkce všech analogových filtrů skládají.
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8.2. Přenosové funkce filtrů
Přenosová funkce filtru je racionálně lomenou funkcí proměnné s (Laplaceova operátoru)1.

H(s) = sM + aM−1s
M−1 + · · ·+ a0

bNsN + bN−1sN−1 + · · ·+ b0
= HC

(s− sn1)(s− sn2) · · · (s− snM )
(s− sp1)(s− sp2) · · · (s− spN ) , kde HC = H0

N∏
k=1
−spk

M∏
i=1
−sni

,

(8.1)
přičemž spk nazýváme póly a sni nuly přenosové funkce a H0 = lim

s→0
H(s) = H(0) je pak přenos pro stejnosměrný

signál, tzv. „DC gain“. Póly a nuly jsou velmi důležité parametry filtru, které udávají celkové chování systému jak
v časové, tak kmitočtové oblasti! Neudávají pouze posun modulové charakteristiky (zisk/útlum) H0.
Pro přenosovou funkci filtru dále platí M ≤ N . Např. pro dolní propust evidentně platí H(0) = H0 > H∞ =
lim
ω→∞

H(jω) a v mnoha případech je M < N , jelikož H∞ = 0. Naopak pro ideální horní propust platí M = N ,
protože H∞ > H0, ale je konečné.
Pro reálné systémy (s parazitními vlivy na vf) platí M < N , tj. pro velmi vysoké kmitočty jejich přenos klesá (vliv
parazitních kapacit a indukčností, případně ztrátových vedení).

1Vyplývá to z popisu lineárních soustav pomocí lineárních diferenciálních rovnic, které po Laplaceově transformaci (derivace vede
na násobení operátorem s) vedou na polynomiální tvar.
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8.2.1. Vlastnosti soustav s přenosovou funkcí 1. řádu
• Obecná přenosová funkce 1. řádu

H1(s) = K(s− sn)
s− sp

L−1

⇒ h(t) = K
(
δ(t) + (sp − sn)espt

)
, (8.2)

δ(t) funkci obsahuje impulzní charakteristika h(t) takový přenosových funkcí, pro které je M = N .
• Přenosová funkce dolní propusti (LP) 1. řádu, např. integrační RC článek

HLP1(s) = K

s− sp
L−1

⇒ h(t) = Kespt, (8.3)

kde K ∈ R je konstanta a sp ∈ R je pól přenosové funkce. Pro sp < 0 je systém stabilní, jelikož lim
t→∞

h(t) = 0.
• Přenosová funkce horní propusti (HP), např. derivační RC článek

HHP1(s) = Ks

s− sp
L−1

⇒ h(t) = K(δ(t) + spespt) (8.4)

Je zřejmé, že na charakter časové odezvy (tj. i stabilitu) systému mají vliv pouze póly přenosové funkce. Nuly
(společně s póly) přenosové funkce mají vliv na kmitočtovou charakteristiku systému H(jω).

Následující tabulky uvádějí vlastnosti a charakteristiky všech systémů s přenosových funkcí 1. řádu.
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V tabulkách jsou v závislosti na tvaru přenosové funkce uvedeny základní vlastnosti systému, tj. poloha pólů a nul
a časové odezvy: impulzní h(t) a přechodová charakteristika w(t). Dále jsou uvedeny kmitočtové charakteristiky
(amplitudová a fázová) a nakonec možná obvodová realizace dané přenosové funkce.

Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Ideální integrátor

H(s) = 1
sτ

h(t) = 1
τ

w(t) = t

τ

◦ v ∞

0
σ

jω

0
0

1
τ

t

τ

t

h(t), w(t)

1
τ

0

−20 dB/dek.

ω(log)

|H
(j
ω

)|
[d
B]

0
−π/2

ω(log)

ϕ
H

(j
ω

)[
ra
d]

Realizace pasivním obvodem
neexistuje.

Invertující integrátor, viz 11.10
C

R

uoui

Uo(s)
Ui(s)

= − 1
sτ

, τ = RC

Tabulka 8.1: Vlastnosti ideálního integrátoru, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Ideální derivátor

H(s) = sτ

h(t) = τ
dδ(t)

dt
w(t) = τδ(t)

× v ∞

0
σ

jω

0
0

τδ(t)

t

w(t)

1
τ

0

20 dB/dek.

ω(log)

|H
(j
ω

)|
[d
B]

0

π/2

ω(log)

ϕ
H

(j
ω

)[
ra
d]

Realizace pasivním obvodem
neexistuje.

Invertující derivátor, viz 11.11

uoui

C

R

Uo(s)
Ui(s)

= −sτ , τ = RC

Tabulka 8.2: Vlastnosti ideálního derivátoru, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Dolní propust (LP1),
ztrátový integrátor

H(s) = H0ω0
s+ ω0

ω0 > 0, H(∞) = 0

h(t) = ω0H0e− t
τ

w(t) = H0
(
1− e− t

τ

)

τ = 1
ω0

ω0

◦ v ∞

0
σ

jω

0 τ
0

H0

ω0H0

0,63H0

H0 > 0

t

h(t), w(t)
ω0

20 log |H0|

−20
dB
dek.

ω(log)|H
(j
ω

)|
[d
B]

0
ω0

−π/4

−π/2 H0 > 0

ω(log)

ϕ
H

(j
ω

)[
ra
d]

R

C uoui

ω0 = 1
RC , H0 = 1

C

R1

uoui

R2

ω0 = 1
R2C

, H0 = −R2
R1

Tabulka 8.3: Vlastnosti dolní propusti 1. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Horní propust (HP1),
ztrátový derivátor

H(s) = H∞s
s+ ω0

ω0 > 0, H(0) = 0

h(t) = H∞
(
δ(t)−
−ω0e− t

τ

)

w(t) = H∞e− t
τ

τ = 1
ω0

ω0
0
σ

jω

0 τ

−ω0H∞

0

H∞

H∞δ(t)
0,37H∞

H∞ > 0

t

h(t), w(t)
ω0

20 log |H∞|

−20 dB/dek.
ω(log)|H

(j
ω

)|
[d
B]

ω0
0

π/4

π/2
H∞ > 0

ω(log)ϕ
H

(j
ω

)[
ra
d]

uoui

C

R

ω0 = 1
RC , H∞ = 1

uoui

C

R2

R1

ω0 = 1
R1C

, H∞ = −R2
R1

Tabulka 8.4: Vlastnosti horní propusti 1. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

H(s) = H∞
s+ ωn
s+ ω0

ω0 > 0, ωn > 0

H(0) = H∞
ωn
ω0

h(t) = H∞
(
δ(t)+

+(ωn−ω0)e− t
τ

)

w(t) = H(0)+
+
(
H∞−H(0)

)
e− t

τ

τ = 1
ω0

ω0

ωn

0
σ

jω

0 τ

H∞

h(0+)

H(0)

H∞δ(t)

H∞ > 0

t

h(t), w(t)

h(0+) = H∞(ωn − ω0)

ω0 ωn

20 log |H0|

−20
dB
dek.

20 logH∞

ω(log)|H
(j
ω

)|
[d
B]

0

ϕ>−π2 H∞ > 0

ω(log)

ϕ
H

(j
ω

)[
ra
d]

R1

R2

C1

C2u1 u2

ω0 = 1
(R1||R2)(C1+C2) , ωn= 1

R1C1

H0 = R2
R1+R2

, H∞ = C1
C1+C2

C2

R1
uoui

R2

C1

ω0 = 1
R2C2

, ωn = 1
R1C1

H0 = −R2
R1

, H∞ = −C1
C2

Tabulka 8.5: Vlastnosti obecného systému 1. řádu pro sn = −ωn, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

H(s) = H∞
s− ωn
s+ ω0

ω0 > 0, ωn > 0

H(0) = −H∞
ωn
ω0

h(t) = H∞
(
δ(t)−

−(ωn +ω0)e− t
τ

)

w(t) =
H(0)+

+
(
H∞−H(0)

)
e− t

τ

τ = 1
ω0

ω0

ωn

0
σ

jω

H∞

h(0+)

H(0)

H∞δ(t)

τ

H∞ > 0

t

h(t), w(t)

h(0+) = −H∞(ωn + ω0)

ω0 ωn

20 log |H0|

−20
dB
dek.

20 logH∞

ω(log)|H
(j
ω

)|
[d
B]

0

π
2

π

H∞ > 0

ω(log)

ϕ
H

(j
ω

)[
ra
d]

Systém s tzv. neminimální fá-
zí – s nulou přenosu v pravé po-
lorovině, která má vliv jak na ča-
sovou odezvu v ustáleném sta-
vu (obrací fázi), tak zejména na
fázovou charakteristiku, což má
vliv na stabilitu zpětnovazebních
obvodů, viz kapitolu 10.8.4.

uoui

C

Rgmui

ω0 = 1
RC , ωn = gm

C

H0 = − gmR , H∞ = 1.

Tabulka 8.6: Vlastnosti obecného systému 1. řádu pro sn = ωn, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Fázovací článek 1. ř.
(All pass –AP1)

H(s) = H∞
s− ω0
s+ ω0

ω0 > 0
H(0) = −H∞

h(t) = H∞
(
δ(t)−

−2ω0e− t
τ

)

w(t) = H(0)
(
1−
−2e− t

τ

)

τ = 1
ω0

ω0 ω0

0
σ

jω

0 τ

−H(0)

0

H(0)

h(0+)

H∞δ(t)

H∞ > 0

t

h(t), w(t)

h(0+) = 2ω0H(0)

20 log |H0|

ω(log)|H
(j
ω

)|
[d
B]

0
ω0

−π/2

−π
H∞ > 0

ω(log)

ϕ
H

(j
ω

)[
ra
d]

uoui

R

C

Rx

Rx

ω0 = 1
RC , H0 = 1/2,

pro H0 = 1 viz úpravu.

Rx

uoui

Rx

C
R

ω0 = 1
RC , H0 = 1

Tabulka 8.7: Vlastnosti fázovacího článku (sn = ω0) 1. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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8.2.2. Vlastnosti soustav s přenosovou funkcí 2. řádu
• Obecná přenosová funkce 2. řádu (bikvadratická)

H2(s) = K(s− sn1)(s− sn2)
(s− sp1)(s− sp2)

L−1

=⇒ h(t) = Kδ(t) +K1esp1 t +K2esp2 t, (8.5)

kde K ∈ R je konstanta, K1, K2 jsou závislé na K, sni a spi ,
sni ∈ C jsou nuly a spi ∈ C póly přenosové funkce.
Impulzní charakteristika opět obsahuje Dirackův impulz δ(t), jelikož je N = M .

Charakter odezvy (stabilita) je plně dán póly přenosové funkce. Vliv pólů na kmitočtové i časové charakteristiky
ukážeme na přenosové funkci dolní propusti.

• Přenosová funkce dolní propusti (LP) 2. řádu s komplexně sdruženými póly spi = σpi ± jωpi :

HLP2(s) = K

(s− sp1)(s− sp2) = H0ω
2
0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
∀ σp < 0, (8.6)

kde H0 = HLP2(0) = K
sp1sp2

= K
ω2

0
je stejnosměrný zisk,

sp12 = − ω0
2Q ± j ω0

2Q
√

4Q2 − 1 jsou (komplexně sdružené) póly přenosu,
ω0 = |sp12 | =

√
ω2
p + σ2

p je tzv. zlomový kmitočet a
Q = − 1

2
ω0
σp

= 1
2ξ je činitel jakosti, který se někdy udává pomocí tzv. relativní činitel tlumení ξ = 1

2Q .
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Impulzní charakteristika a její závislost na velikosti činitele jakosti Q
Impulzní charakteristiku systému s přenosovou funkcí HLP (s), tj. póly sp12 = σp ± jωp lze vyjádřit ve tvaru:

HLP2(s) = H0ω
2
0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

L−1

=⇒ hLP2(t) =
∣∣∣∣
sp12=σp±jωp

H0ω
2
0

ωp
eσpt sin (ωpt) . (8.7)

Pro stabilní systém ( lim
t→∞

hLP (t) = 0) musí evidentně platit σp < 0, tj. reálná část pólu musí být záporná.

Vzhledem k tomu, že komplexně sdružený pól přenosu HLP2(s) lze vyjádřit pomocí sp12 =
(
−1±
√

1−4Q2
)
ω0

2Q ,
závisí charakter pólů na čniniteli Q následovně:

1. Q <
1
2 , ξ > 1: dva reálné póly,

2. Q = 1
2 , ξ = 1: jeden dvojnásobný reálný pól,

3. Q >
1
2 , ξ < 1: komplexně sdružený pól sp12 = σp ± jωp → časová odezva obsahuje periodickou odezvu!,

Q = 1√
2

= ξ: speciální případ komplexně sdruženého pólu s σp = ωp.
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Časové i kmitočtové charakteristiky systému 2. řádu v závislosti na poloze pólů
Analogicky jako u systému 1. řádu následují i v tomto případě ukázky vlastností všech systémů 2. řádu a to jak
v časové, tak kmitočtové oblasti. Zde jsou navíc vlastnosti prezentovány pro různé činitele jakosti Q, což bude
ukázáno na přenosové funkci dolní propusti. U ostatních typů přenosových funkcí jsou tyto závislosti analogické.

ωp

−ωp

σp

0

ω0

ω0
2Q

sp1

sp2

σ

jω

ωpωp

−σp

0
sp1 sp2 σ

jω

Obrázek 8.9: Grafická reprezentace pólů přenosové funkce 2. řádu v komplexní rovině s.
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−5 −4 −3 −2 −1 1 2

−1

−0.5

0.5

1

2× <spi

=spi
Q = 2, ξ = 0,25
Q = 1, ξ = 0,5
Q = 0,707 = ξ

Q = 0,5, ξ = 1
Q = 0,2, ξ = 2,5

Obrázek 8.10: Poloha pólů bikvadratické funkce HLP2(s) pro ω0 = |spi| = 1 a různé hodnoty Q.
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0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0

0.5

1

T = 2π
ωp

C1 + C2e
σpt sin(ωpt+ φ), sp = σp ± jωp

t [s]

w
LP

2(
t)

vstupní pulz 1(t)
Q = 2, ξ = 0,25
Q = 1, ξ = 0,5
Q = 0,707 = ξ

Q = 0,5, ξ = 1
Q = 0,2, ξ = 2,5

Obrázek 8.11: Přechodová charakteristika wLP2(t) = L−1{HLP (s)/s} pro H0 = 1, ω0 = 1 a různé hodnoty Q.
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−30

−20

−10

0

10

0,1ω0 0,3ω0 ω0 3ω0

|HLP2(ω0)| ≡ 6 dB

|HLP2(0)| ≡ 0 dB
−3
−6

|HLP2(ω0)|
|HLP2(0)| = Q = 2

Q = 1
2ξ = ω0

2|σp|

ω0 = |sp12 | =
√
σ2
p + ω2

p

−40 dB
dek.

ω (log)→

|H
LP

2(
jω

)|
[d
B]

Q = 2, ξ = 0,25
Q = 1, ξ = 0,5
Q = 0,707 = ξ

Q = 0,5, ξ = 1
Q = 0,2, ξ = 2,5

Obrázek 8.12: Amplitudová kmitočtová charakteristika |HLP2(jω)| pro HLP2(0) = H0 = 1 a různé hodnoty Q.
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10−2 10−1 100 101

−
π

2

−π

ω/ω0 (log)

ϕ
H

LP
2(
jω

)[
ra

d]

Q = 2, ξ = 0.25
Q = 1, ξ = 0.5

Q = 0.707, ξ = 0.707
Q = 0.5, ξ = 1
Q = 0.2, ξ = 2.5

Obrázek 8.13: Fázová kmitočtová charakteristika ∠HLP2(jω) = ϕHLP2(jω) pro H0 > 0 a různé hodnoty Q.
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Na následujícím obrázku je prostorové vykreslení přenosové funkce (8.6), tj. HLP2(σ+ jω) pro sp12 = σp ± jωp =
200±j980⇒ ω0

.= 1000 rad/s a Q .= 2,5. Z obrázku (a) je zřejmá poloha pólů, pro které platí |HLP2(sp12)| → ∞.
Ve výřezu na obrázku (b) je pak pro σ = 0 zvýrazněna amplitudová charakteristika |HLP2(jω)|.c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL
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σ
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[d
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0
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3,000−10
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0
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|HLP2(jω)| [dB]

ω
σ

|H
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2(
σ

+
jω

)|
[d

B]

VIII-4/??

(a) (b)
Obrázek 8.14: 3D vykreslení funkce |H(σ+jω)| [dB] (a) a její výřez (b) s amplitudovou charakteristikou |HLP2(jω)|.
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σp1 σp2 σp4 σp5

−ωp4

−ωp2

−ωp3

ωp3

ωp2

ωp4

0

ω02

ω02

<spi

=spi

0

eσp4 t sin(ωp4t)

t

h(t)

0

eσp2 t sin(ωp2t)

t

h(t)

0

Am sin(ωp3t)
t

h(t)eσp1 t

eσp5 t

0
t

h(t)

101 102 103 104σp1/10 σp1 10σp1

0
−3

−10

−20

|H(jω)| [dB]

ω (log)→

101 102 103 104ω02/10 ω02 10ω02

20
10
0

−10
−20
−30
−40

|H(jω)| [dB]

ω (log)→

Vzdálenost pólu od počátku udává
zlomový kmitočet kmitočtové cha-
rakteristiky |sp| = ω0 a charak-
ter pólu (reálný/komplexní) je pro
stabilní systémy (σp = <{sp} <
0) dán velikostí činitele jakosti Q,
který určuje i převýšení amplitudo-
vé charakteristiky pro ω = ω0 (viz
obrázek 8.12). Z činiteleQ lze usu-
zovat i na charakter časové odezvy
(viz obrázek 8.11), kde tlumení je
dáno tzv. absolutním činitelem tlu-
mení σp = <{sp}, tj. reálné čás-
ti pólu a úhlový kmitočet kmitavé
odezvy je dán tzv. vlastním (přiro-
zeným) kmitočtem ωp = ={sp},
tj. imaginární částí pólu.
Uvedené vlastnosti shrnuje souhrn-
ná grafická ilustrace vlevo.

Obrázek 8.15: Vliv polohy pólů přenosové funkce na vlastnosti LTI systému 2. řádu.
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Stejně jako u dolní propusti jsou vlastnosti ostatních funkcí dány polohou pólů, tj. velikostí Q. Jmenovatel dalších
přenosových funkcí je vždy stejný a jejich typ je určen nulami přenosu.
• Přenosová funkce horní propusti (HP) 2. řádu (dvojnásobná nula přenosu v počátku):

HHP2(s) = H∞s2

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

L−1

=⇒ hHP (t) =
∣∣∣∣
sp12=σp±jωp

H∞δ(t) + eσptKH sin(ωpt+ ϕH) (8.8)

kde H∞ je zisk pro ω →∞, tj. lim
ω→∞

|HHP2(jω)| = HHP2(∞).
• Přenosová funkce pásmové propusti (BP) 2. řádu (nula přenosu v počátku):

HBP2(s) =
HB

ω0
Q s

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

L−1

=⇒ hBP (t) =
∣∣∣∣
sp12=σp±jωp

eσptKB sin(ωpt+ ϕB) (8.9)

• Obecný tvar „eliptické“ přenosové funkce 2. řádu (komplexně sdružená nula přenosu):

H2(s) = H∞
(s− sn1)(s− sn2)
s2 + ω0

Q s+ ω2
0

= H∞(s2 + ω2
n)

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

L−1

=⇒ hHP (t) =
∣∣∣∣
sp12=σp±jωp

H∞δ(t) + eσptK2 sin(ωpt+ ϕ2).

(8.10)
kde sn12 = ±jωn je evidentně komplexně sdružená nula přenosu na imaginární ose (využívané pro filtry). Podle
polohy (velikosti) nuly ωn = |sn| vůči velikosti pólu ω0 = |sp12 | rozlišujeme tři případy, jak bude uvedeno níže.

V následujících tabulkách jsou shrnuty charakteristiky všech typů bikvadratických přenosových funkcí (2. řádu).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Dolní propust (LP2)

H(s) = H0ω
2
0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

Q > 0, ω0 > 0,
H(∞) = 0

h(t), w(t) viz analýzu,

h(0+)= dw(t)
dt

∣∣∣∣
t=0+

= 0

ωp

−ωp

σp

0

ω0

◦2 v ∞

ω0

2Q

σ

jω

0
0

H0

f = ωp
2π

H0 > 0

t

w
(t

)

w(t)
g(t)

g(t) = H0(1− eσpt)

0 ω0
0

|H0|

Hmax

ωmax

|H0|Q

ω|H
(j
ω

)|

ωmax = ω0
√

1− 1
2Q2

Hmax = |H0|Q√
1− 1

4Q2

0

−π2

−π

ω0

H0 > 0

ω

ϕ
H

(j
ω

)[
ra

d]

uoui C

LR

H0 = 1,
ω0 = 1√

LC
, Q = ω0

L
R

další modifikace zapojení

aktivní realizace
⇒ viz kapitolu 17

Tabulka 8.8: Vlastnosti základní dolní propusti 2. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Horní propust (HP2)

H(s) = H∞s2

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

Q > 0, ω0 > 0
H(0) = 0

h(t), w(t) viz analýzu,

h(0+) = −H∞
ω0
Q

ωp

−ωp

σp

0

ω0

2×

ω0

2Q

σ

jω

0
0

H∞

f = ωp
2π

H∞ > 0

tw
(t

)
w(t)

±H∞eσpt

0 ω0
0

|H∞|

Hmax

ωmax

|H∞|Q

ω

|H
(j
ω

)|

ωmax = ω0√
1− 1

2Q2

Hmax = |H∞|Q√
1− 1

4Q2

ω0
0

π
2

π

H∞ > 0
ω

ϕ
H

(j
ω

)[
ra

d]

uoui

R

L

C

H∞ = 1,
ω0 = 1√

LC
, Q = ω0

L
R

další modifikace zapojení

aktivní realizace
⇒ viz kapitolu 17

Tabulka 8.9: Vlastnosti základní horní propusti 2. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Pásmová propust (BP2)

H(s) =
HB

ω0
Q s

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

Q > 0, ω0 > 0
H(0) = H(∞) = 0

h(t), w(t) viz analýzu,

h(0+) = HB
ω0
Q

ωp

−ωp

σp

0

ω0

◦ v ∞

ω0

2Q

σ

jω

0
0

f = ωp
2π

HB > 0

tw
(t

)
w(t)

±HBeσpt

0 ω1ω0 ω2
0

|HB |√
2

|HB | ω1ω2 = ω2
0

ω0
Q

ω|H
(j
ω

)|

ω1, ω2 = ω0
√

1 + 1
4Q2 ∓ ω0

2Q

ω0

−π2

0

π
2

HB > 0

ω

ϕ
H

(j
ω

)[
ra

d]

uoui

C L

R

HB = 1,
ω0 = 1√

LC
, Q = ω0

L
R

další modifikace zapojení

aktivní realizace
⇒ viz kapitolu 17

Tabulka 8.10: Vlastnosti pásmové propusti 2. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Dolní propust „eliptická“
(Low pass notch – LPN)

H(s) =
H0

ω2
0

ω2
n

(s2 + ω2
n)

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

ωn > ω0 > 0
Q > 0, H(∞) = H0

ω2
0

ω2
n

h(t), w(t) viz analýzu,

h(0+) = −H0
ω2

0
ω2
n

ω0
Q

ωp

−ωp

ωn

−ωn

σp

0

ω0

ω0

2Q

σ

jω

0
0

H(∞)

H0

f = ωp
2π

H0 > 0

t

w(t)

w(t)
g(eσpt)

0 ω0 ωn
0

|H0|
Hmax

ωmax

|H(∞)|

|H(jω0)|

ω

|H
(j
ω

)|

|H(jω0)| = |H0|Q
(

1− ω2
0

ω2
n

)

ω0
0

−π4
−π2
− 3π

4

ωn

π

H0 > 0

ω

ϕ
H

(j
ω

)[
ra

d]

uoui

C

L2

Rs L1

H0 = 1, H(∞) = L2
L1+L2

ω0 = 1√
(L1+L2)C

ωn = 1√
L2C

Q = ω0
(L1+L2)

Rs

aktivní realizace
⇒ viz kapitolu 17

Tabulka 8.11: Vlastnosti eliptické dolní propusti 2. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Horní propust „eliptická“
(High pass notch – HPN)

H(s) = H∞(s2 + ω2
n)

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

ω0 > ωn > 0
Q > 0, H(0) = H∞

ω2
n

ω2
0

h(t), w(t) viz analýzu,

h(0+) = −H∞
ω0
Q

ωp

−ωp

ωn

−ωn

σp

0

ω0

ω0

2Q

σ

jω

0
H(0)

H∞

f = ωp
2π

H∞ > 0

t

w(t)
w(t)
g(eσpt)

0 ωn ω0
0

|H(0)|

|H∞|

Hmax

ωmax

|H(jω0)|

ω

|H
(j
ω

)|

|H(jω0)| = |H∞|Q
(

1− ω2
n

ω2
0

)

0

π
4

π
2

3π
4

ω0

ωn
π

H∞ > 0

ωϕ
H

(j
ω

)[
ra

d]

uoui

Rs
C1

C2

L

H∞ = 1, H0 = C1
C1+C2

ω0 =
√

C1+C2
C1C2L

ωn = 1√
LC2

, Q = ω0
L
R

aktivní realizace
⇒ viz kapitolu 17

Tabulka 8.12: Vlastnosti eliptické horní propusti 2. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Pásmová zádrž
(Notch – N)

H(s) = H0(s2 + ω2
0)

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

ω0 > 0, Q > 0
H(∞) = H(0) = H0

h(t), w(t) viz analýzu,

h(0+) = −H0
ω0
Q

ωp

−ωp

ω0

−ω0

σp

0

ω0

ω0

2Q

σ

jω

0
0

H0
f = ωp

2π

H∞ > 0

t

w(t)

w(t)
g(eσpt)

0 ω0
0

|H0|√
2

|H0|
ω1ω2 =

=ω2
0

ω0
Q

ω1 ω2

ω|H
(j
ω

)|

ω1, ω2 = ω0
√

1 + 1
4Q2 ∓ ω0

2Q

−π2

−π4
0

π
4

π
2

ω0 H∞ > 0

ω

ϕ
H

(j
ω

)[
ra

d]

uoui

C

L

R

H0 = H(∞) = 1,
ω0 = 1√

LC
, Q = ω0

L
R

další modifikace zapojení

aktivní realizace
⇒ viz kapitolu 17

Tabulka 8.13: Vlastnosti pásmové zádrže 2. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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Přenosová funkce Póly a nuly H(s),
časové odezvy

Kmitočtová amplitudová
a fázová charakteristika Obvodová realizace

Fázovací článek 2. řádu
(All pass – AP2)

H(s) = H0
s2 − ω0

Q s+ ω2
0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

ω0 > 0, Q > 0
H(∞) = H(0) = H0

h(t), w(t) viz analýzu,

h(0+) = −2H0
ω0
Q

ω0

ω0

2Q

ω0

ω0

2Q

ωp

−ωp

σp σn
0

σ

jω

0

H0

f = ωp
2π

H∞ > 0

t

w(t)

w(t)
g(eσpt)

|H0|

ω

|H
(j
ω

)|

0

−π

−2π

ω0

H∞ > 0

ω

ϕ
H

(j
ω

)[
ra

d]

uoui

C

C2

L2

C

L1

R

H0 = H(∞) = 1,
C = Q

ω0R
, C2 = 2Q

ω0R(Q2−1)

L1 = 2R
ω0Q

, L2 = QR
2ω0

aktivní realizace
⇒ viz kapitolu 17

Tabulka 8.14: Vlastnosti fázovacího článku 2. řádu, viz také analýzy (systémovou i obvodovou).
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8.2.3. Rekapitulace
Podobně jako u dolní propusti 2. řádu, můžeme učinit i závěry pro ostatní přenosové funkce druhého řádu. Jejich
vlastnostem je třeba se věnovat vzhledem k možnosti komplexních kořenů (pólů a nul). V případě reálných kořenů
lze přenosovou funkci rozdělit na součin dvou funkcí 1. řádu, což v případě komplexně sdružených kořenů nelze!
â Komplexně sdružená dvojice pólů má zásadní vliv na charakter časové odezvy. Vzhledem k tomu, že se jednotlivé

typy přenosových funkcí liší pouze polohou nul, je charakter jejich časových odezev (kmitavý/nekmitavý) stejný
a liší se pouze násobnými koeficienty a aditivním členem.

â Při komplexně sdružených pólech sp12 = σp ± jωp, tj. činiteli jakosti pólu Q = 1
2
ω0
|σp| >

1
2 , obsahuje časová

odezva harmonickou (kmitavou) složku, která je dobře patrná v případech, kdy je Q > 1√
2 , viz obrázek 8.11.

Její úhlový kmitočet je dán imaginární složkou pólu ωp.
â Pro stabilní systémy je časová odezva tlumená, přičemž absolutní činitel tlumení odpovídá reálné složce pólu

σp ⇒, tj. platí σp < 0. Impulzní charakteristika h(t) pak musí konvergovat k nule a přechodová charakteristika
w(t) =

∫ t
0 h(τ)dτ dle (7.4) musí konvergovat ke stejnosměrné hodnotě (konstantě), odpovídající přenosuH(0)

(DC gain≡zisk), viz výpočet koncové hodnoty v tabulce na straně VII-14.
â Komplexně sdružené póly mají vliv i na strmost kmitočtové charakteristiky (amplitudové i fázové) v okolí

zlomového kmitočtu ω0 = |sp12|, která se zvyšuje se zvyšující se hodnotou Q, viz 8.12 a 8.13. Pro ω = ω0 je
při Q = 1√

2 , tj. σp = ωp pokles amplitudové charakteristiky |H(jω0)| pouze 3 dB (při dvojnásobném reálném
pólu je pokles 2 × 3 dB = 6 dB). Pro Q > 1√

2 pak nastává na modulové charakteristice převýšení, jehož
velikost je pro základní přenosy (nula v počátku nebo ∞) rovna právě Q, viz tabulky 8.8 a 8.9.
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â Pro základní dolní propust 2. řádu s přenosem 8.6 dle tabulky 8.8 je evidentně H(0) = H0 a H(∞) = 0 ⇒
utlumuje signály pro ω > ω0. Přechodová charakteristika začíná v nule (nulové počáteční podmínky) a má zde
nulovou derivaci (viz také obdobou realizaci – kapacitor s uC(0) = 0 je v t = 0 nabíjen proudem iL(0) = 0)!
Končí v w(∞) = H0 (po odeznění přechodového děje přenáší DC signál, tj. 1 V)!

â Pro základní horní propust 2. řádu s přenosem 8.8 dle tabulky 8.9 je evidentně H(0) = 0 a H(∞) = H∞ ⇒
utlumuje signály s ω < ω0. Přechodová charakteristika nezačíná v nule, ale w(0) = H∞, jelikož uC(0+) =
0, iL(0+) = 0 a končí v w(∞) = 0 (v čase připojení DC signálu se tento objeví na výstupu a po odeznění
přechodového děje se nepřenáší)!

â Pro pásmovou propust 2. řádu s přenosem 8.9 dle tabulky 8.10 je evidentně H(0) = H(∞) = 0 a |H(ω0)| =
|HB | ⇒ utlumuje signály pro ω 6= ω0. Přechodová charakteristika začíná i končí v nule, tj. v čase připojení
DC signálu i po ustálení je výstup nulový (nepřenáší vysoké kmitočty ani DC signál – nízké kmitočty)!

â Pro „eliptickou“ dolní propust 2. řádu s přenosem 8.10 a ωn > ω0 dle tabulky 8.11 je H(0) = H0 a
H(∞) = H0

ω2
0

ω2
n
⇒ utlumuje signály pro ω > ω0 vzhledem k relaci ωn > ω0, nicméně H(∞) 6= 0! K totálnímu

útlumu dochází v bodě ω = ωn ⇒ |H(jωn)| = 0. Přechodová charakteristika nezačíná v nule, ale H(∞)
(viz také obdobou realizaci – vstupní napětí se v t = 0+ rozdělí v poměru indukčností, viz. 2.2.3)! Končí
v w(∞) = H0 (po odeznění přechodového děje přenáší DC signál)!

â Pro „eliptickou“ holní propust 2. řádu s přenosem 8.10 a ωn < ω0 dle tabulky 8.12 je H(∞) = H∞ a
H(0) = H∞

ω2
n

ω2
0
⇒ utlumuje signály pro ω < ω0 vzhledem k relaci ωn < ω0, nicméně H(0) 6= 0! K totálnímu

útlumu dochází také v bodě ω = ωn ⇒ |H(jωn)| = 0. Přechodová charakteristika začíná v H(∞) (vstupní
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napětí se v t = 0+ rozdělí v obráceném poměru kapacit, viz. 2.2.3) a končí v w(∞) = H0 6= 0 (po odeznění
přechodového děje částečně propouští i DC signál)!

â Pro pásmovou zádrž 2. řádu s přenosem 8.10, kde ωn = ω0 dle tabulky 8.13 je evidentně H(0) = H∞ = H0,
přičemž pro ω = ω0 dochází k totálnímu útlumu, tj. |H(jω0)| = 0. Přechodová charakteristika začíná i
končí v H0 (po odeznění přechodového děje se vrací na hodnotu H0, tj. propouští jak DC signál, tak signál
s ω � ω0)!

â Komplexně sdružená nula na imaginární ose u přenosu 8.10, tj. dle tabulky 8.11 až 8.13 má pro ω = ωn za
následek jak nulový přenos |H(jωn)| = 0 = −∞dB, tak i skokovou změnu fáze o π! Je to zřejmé z čitatele
přenosu, kdy s2 +ω2

n vede v kmitočtové oblasti na (jω)2 +ω2
n = −ω2 +ωn, tj. pro pro ω < ωn je fáze tohoto

členu nulová, ale pro ω > ωn je fáze evidentně ±π.
â Pro fázovací článek 2. řádu s přenosem dle tabulky 8.14 je sn12 = −sp12 , proto je |H(jω)| = H0 konstantou.

Mění se pouze fázová charakteristika ϕH(jω), přičemž nula přenosu má stejný vliv jako pól (nula je v pravé
polorovině, tj. mění fázi do záporných hodnot). Přechodová charakteristika začíná i končí v H0 podobně jako
u pásmové zádrže 2. řádu (po odeznění přechodového děje se vrací na hodnotu H0, přičemž propouští stejně
signály všech kmitočtů, nicméně je to dynamický systém – zpožďuje signál)!

Mnohé z uvedených skutečností si může čtenář ověřit, mimo uvedených odkazů na GEEC, také zde, případně si
po stažení zdrojového souboru pro SW Maple, může výrazy upravovat a přidávat další výpočty.
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Z uvedeného je zřejmé, že vždy platí w(0) = H(∞) a w(∞) = H(0), což vyplývá výpočtu z počáteční a
koncové hodnoty v tabulce na straně VII-14. Zde je tato skutečnost ověřena i na obvodových realizacích (chování
akumulačních prvků pro nekonečně rychlou změnu – připojení jednotkového skoku a pro ustálený stejnosměrný
stav – odeznění přechodového děje).
Je také zřejmé, že časové a kmitočtové vlastnosti dynamického systému jsou pevně svázány předpisem přenosové
funkce, což platí i pro modulovou a fázovou charakteristiku2. Není možné libovolně, na sobě nezávisle, definovat
modulovou a fázovou charakteristiku a stejně tak ani kmitočtové a časové odezvy dynamické soustavy.
V této části byly ukázány vlastnosti všech základních přenosových funkcí, tj. funkcí 1. a druhého řádu3. Všechny
složitější funkce lze z těchto základních funkcí vytvořit násobením a jejich vlastnosti lze odvodit z polohy jednot-
livých pólů (resp. parametrů ω0 a Q) a nul. To je dáno tím, že přenosy kaskádně řazených systémů se násobí, tj.
jejich kmitočtové charakteristiky se sčítají (amplitudová díky logaritmické míře v [dB] a fázová díky skutečnosti,
že ejϕ1ejϕ2 = ej(ϕ1+ϕ2)). Obdobně se sčítají i jednotlivé časové odezvy vzhledem k tomu, že celkový přenos lze
rozdělit na součet parciálních zlomků s póly v jednotlivých jmenovatelích. Vlastnosti složitějších přenosových funkcí
lze tedy jednoduše skládat ze znalostí výše uvedených vlastností přenosů základních, což využijeme v úvodu do
analogových kmitočtových filtrů v následující kapitole.

2Pro systém s minimální fází (nulami přenosu v levé polorovině s) lze navíc jednoznačně určit fázovou charakteristiku z amplitudové
a obráceně (s využitím Hibertovi transformace).

3Nebyla uvedena pouze funkce s obecnou dvojicí nul přenosu, která je však pro konstrukci filtrů nevhodná.
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Kapitola 9
Úvod do syntézy kmitočtových filtrů (motivace,
návrh přenosové funkce)

Tato kapitola se zabývá návrhem přenosové funkce
H(s) analogového filtru na základě jeho specifikace
pomocí tolerančního schématu. Jedná se pouze o úvod
do problematiky. Pozornost je věnována zejména roz-
dílným vlastnostem základních aproximací jak v kmi-
točtové, tak časové oblasti. Uživatel dostane dobrou
orientaci v uvedené problematice, potřebnou např. pro
kvalifikovaný návrh filtru pomocí software. Matema-
tické odvození a postupy jsou pouze nastíněny. Přesný
postup odvození je uveden v citované literatuře.

vstup

výstup

H(s)

https://youtu.be/IuGJ7tHV_ew
https://youtu.be/IuGJ7tHV_ew
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9.1. Jak navrhnout filtr? Motivace
Pokusme se jednoduše vytvořit kmitočtový filtr např. typu dolní propusti. Vyjděme z elementární realizace známé
z předchozí kapitoly 8. Její vlastnosti byly představeny např. v tabulce 8.3 a vybrané jsou zde uvedeny.

R

C uoui

ω0

◦ v ∞

0
σ

jω

kde HRC(s) = Uo(s)
Ui(s)

= H0ω0
s+ ω0

,

H0 = 1, ω0 = 2πf0 = 1
RC

.
101 102 103 104
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0

−3
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|H

R
C

(j
ω

)|
[d
B]

|HRC(jω)|

0◦

−45◦

−90◦

ϕ
H
R
C

(j
ω

)

ϕHRC (jω)

Obrázek 9.1: Elementární realizace dolní propusti – integrační RC článek, rozložení pólů a nul přenosu a jeho
kmitočtové charakteristiky pro f0 = 10 kHz..
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Je zřejmé, že od amplitudové charakteristiky ideální dolní propusti dle obrázku 8.1 (a) se uvedená charakteristika
|HRC(jω)| značně liší. Jednak vykazuje na zlomovém kmitočtu nenulový útlum a v nepropustné oblasti není útlum
nekonečný. Pro vylepšení vlastností je nutné volit vyšší řád přenosové funkce – nabízí se nejjednodušší (ale nejhorší)
metoda, tj. kaskádní (impedančně oddělené) řazení uvedeného filtru, které vede na přenosovou funkci H6

RC(s) se
šestinásobným reálným pólem v −ω0. Porovnání vlastnosti obou amplitudových charakteristik je uvedeno níže.
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Obrázek 9.2: Modulové charakteristiky jednoho a „šestinásobného“ RC článku a jejich detail pro f0 = 10 kHz.
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9.1.1. Toleranční schéma filtru typu dolní propusti (LP)
Z kapitoly 8.2 je zřejmé, že přenosová funkce filtru musí být racionálně lomenou funkcí, která se bude se skládat
z přenosů uvedených v tabulce 8.3 až 8.12. K ideální amplitudové charakteristice filtru se lze pouze přiblížit
volbou řádu filtru – čím větší řád, tím lepší přiblížení, ale na úkor dalších vlastností a obtížnosti realizace, navíc
póly přenosové funkce filtru budou zřejmě komplexně sdružené (přidávání reálných pólů nevede k použitelným
výsledkům). Pro specifikaci vlastností filtru se proto používá tzv. toleranční schéma filtru, viz. níže:

Amplitudová charakteristika ideálního LP filtru
propustné pásmo: ω ∈ 〈0, ω0〉, |H| = H0,
přechodové pásmo neexistuje,
nepropustné pásmo ω ∈ (ω0,∞), |H| = 0,
tj. ωp = ωs = ω0.

ωp

H0

ω

|H(jω)|

00

Toleranční schéma reálného filtru typu LP
předpokládejme H0 = 1, tj. 0 dB,
propustné pásmo: ω ∈ 〈0, ωp〉, |H| ∈ 〈10

−ap
20 , 1〉,

přechodové pásmo: ω ∈ (ωp, ωs),
nepropustné pásmo: ω ∈ 〈ωs,∞), |H| < 10−as20

0 ωp ωs
010

−as
20

10
−ap
20

1

ω
|H

(j
ω

)|

LP
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Pro vyšší útlumy je podstatně vhodnější uvádět amplitudovou charakteristiku v logaritmickém měřítku, tj. v [dB],
jak ukazuje toleranční schéma na obrázku 9.3 (a) s definicí útlumových parametrů. Souvislost se schématem
s lineárním měřítkem modulu přenosu je na obrázku (b).

−as

−ap
ω

|H
(j
ω

)|
[d

B]

0 ωp ωs

LP

ap je maximální útlum
v propustném pásmu
filtru vyjádřený v [dB],

as je minimální útlum
v nepropustném pás-
mu filtru vyjádřený
opět v [dB]. 0 ωp ωs

10
−as
20 = 1√

1+ ε2
k2
1

10
−ap
20 = 1√

1+ε2

1

ω

|H(jω)|

LP

(a) (b)
Obrázek 9.3: Toleranční schémata dolní propusti v logaritmickém a lineárním měřítku modulu přenosu.

Parametr ε vyjadřuje amplitudovou chybu v propustném pásmu filtru (viz podkapitolu 9.2) a k1 odpovídá odstupu
modulu přenosu v propustném a nepropustném pásmu. Jedná se o odvozené parametry, pro které evidentně platí:

ε =
√

1
(
10
−ap
20
)2 − 1 =

√
10

ap
10 − 1,

(
10
−as
20

)−2
− 1 = ε2

k2
1
⇒ k1 =

√
10

ap
10 − 1

10 as10 − 1
(9.1)
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9.2. Aproximace modulové charakteristiky NLP
9.2.1. Kmitočtové normování dolní propusti
Pro návrh přenosové funkce dolní propusti je výhodnější uvažovat tzv. normovanou dolní propust (NLP) dle
obrázku 9.4, přičemž kmitočtovou osu normujeme ω ⇒ Ω tak, aby hraniční kmitočet propustného pásma Ωp byl:

Ωp = ωp
ωp

= 1, ωs ⇒ Ωs = ωs
ωp

= 1
k
, kde k = 1

Ωs
je tzv. selektivita. (9.2)

−as

−ap
ω

|H
(j
ω

)|
[d

B]

0 ωp ωs

LP

=⇒

0 1 Ωs
010

−as
20

10
−ap
20

1

Ω

|H
(j

Ω
)|

NLP

Obrázek 9.4: Kmitočtová transformace tolerančního schématu dolní propusti na normovanou dolní propust v line-
árním měřítku modulu přenosu.
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Je několik postupů pro výpočet přenosové funkce tak aby její modul vyhovoval schématu NLP. V každém případě
se nesnažíme přímo hledat H(jω), resp. |H(jΩ)|, ale |H(jΩ)|2 = H(jΩ)H(−jΩ) podle tzv. charakteristické
rovnice (9.3), což je podstatně jednodušší, jelikož pak hledáme reálnou funkci reálné proměnné F 2(Ω)!

0 1 Ωs
0

1√
1+ ε2

k2
1

=10
−as
20

1√
1+ε2

=10
−ap
20

1

Ω

|H(jΩ)|

NLP

|H(jΩ)|2 = H(jΩ)H(−jΩ) = 1
1 + ε2|ϕ(jΩ)|2 =

= 1
1 + ε2F 2(Ω) , (9.3)

kde ϕ(s) je charakteristická funkce, přičemž |ϕ(jΩ)|2 = F 2(Ω)
musí v propustném pásmu aproximovat 0, aby |H(jΩ)| ∼ 1 a
v nepropustném pásmu se blíží k∞ (min. as), aby |H(jΩ)|2 ∼
0. Pro F 2(Ωp) = F 2(1) = 1 je pak chyba v propustném pásmu
jednoduše definovaná parametrem ε, viz obrázek vlevo.

Podle tvaru charakteristické funkce F 2(Ω) pak rozeznáváme 4 základní typy aproximací modulové charakteristiky
NLP: Butterworthovu aproximaci, Čebyševovu aproximaci a Inverzní Čebyševovu a Cauerovu aproximaci, které
vykazují jak póly, tak nuly přenosu. V dalších podkapitolách ukážeme vlastnosti a úvod do těchto aproximací.
Postup výpočtu přesahuje rámec tohoto materiálu a pro jeho studium lze vyjít např. z [15, 17].
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9.2.2. Maximálně plochá charakteristika – Butterworthova aproximace
amplitudové charakteristiky

Předpokládejme přenosovou funkci H(s) v níže uvedeném tvaru, kde b0 = bn = 1, tj. pro s = 0 je pak H(0) = 1.
Pak lze odvodit charakteristickou funkci ve tvaru F 2(Ω) = Ω2n a tím i |H(jΩ)|2.

H(s) = 1
b0 + b1s+ b2s2 + · · ·+ bnsn

, H(jΩ)H(−jΩ) = |H(jΩ)|2 = 1
1 + ε2Ω2n (9.4)
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F 2
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Obrázek 9.5: Průběhy funkcí Fn(Ω) a F 2
n(Ω) pro Butterwothovu aproximaci stupně n = 3 a n = 4 pro ε = 1.
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Obrázek 9.6: Průběhy funkcí |Hn(jΩ)| a |Hn(jΩ)|2 pro Butterwothovu aproximaci stupně n = 3 a n = 4 pro
ε = 1.
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Rozložení pólů funkce přenosové funkce H(s), resp. H(s)H(−s) pro Butterworthovu aproximaci je evidentně na
kružnici, jak ukazuje následující obrázek. Dílší přenosové funkce (dané jednotlivými komplexně sdruženými póly
mají tedy stejný zlomový kmitočet Ω0 (jedná se o NLP), který je pro ε = 1 roven právě Ω0 = Ωp = 1.

1
ε1/4 = Ω0

π
4 Σ

jΩ

póly H(s)
póly H(−s)

0

1
ε1/3 = Ω0

π
3 Σ

jΩ

póly H(s)
póly H(−s)

0

(a): n = 4 (b): n = 3

Obrázek 9.7: Rozložení pólů funkce H(s)H(−s) v komplexní rovině pro různé řády přenosové funkce H(s).
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Jmenovatel přenosu H(s) výrazu (9.4) jsou tzv. Butterworthovy polynomy, bn(s) a filtry s touto přenosovou funkcí
se nazývají Butterworthovy filtry. Následující tabulka udává vyčíslení koeficientů pro ε = 1 a stupně n = 1 až
n = 6.

n b0 b1 b2 b3 b4 b5 b6
1 1 1,0000000 − − − − −
2 1 1,4142136 1,0000000 − − − −
3 1 2,0000000 2,0000000 1,0000000 − − −
4 1 2,6131259 3,4142131 2,6131259 1,000000 − −
5 1 3,2360680 5,2360680 5,2360680 3,2360680 1,000000 −
6 1 3,8637033 7,4641016 9,1416202 7,4641016 3,8637033 1,0000000

Tabulka 9.1: Koeficienty Butterworthových polynomů bn(s) = b0 + · · ·+ bns
n.

Butterworthovy polynomy jsou reciproké se symetrií koeficientů bi = bi−k, pro které lze pro ε = 1 nalézt vztah (9.5).
Odvození výpočtu koeficientů Butterworthových polynomů a určení jejich kořenů přesahuje rámec tohoto materiálu
a je uveden např. v [15]. To platí i o dalších typech aproximací, které jsou dále pouze stručně představeny. Pro
výpočet lze s výhodou použít aplikaci SYNTFIL.

bi+1 =
i+1∏

l=1

cos (l−1)π
2n

sin lπ
2n

, přičemž stupeň n ≥
log 1

k1

log 1
k

. (9.5)
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9.2.3. Stejnoměrná (izoextremální) aproximace v propustném pásmu –
Čebyševova aproximace amplitudové charakteristiky

Aproximace vychází opět ze vztahu (9.3) kde F (Ω) = Tn(Ω) jsou tzv. Čebyševovy polynomy (9.6), které lze
vyjádřit polynomem (9.7), přičemž koeficienty těchto Čebyševových polynomů pro různé řády n uvádí následující
tabulka:

Fn(Ω) = Tn(Ω) = cos(n arccos Ω), (9.6)
Fn(Ω) = Tn(Ω) = t0 + · · ·+ tnΩn. (9.7)

n t0 t1 t2 t3 t4 t5 t6 t7
1 0 1 − − − − − −
2 −1 0 2 − − − − −
3 0 −3 0 4 − − − −
4 1 0 −8 0 8 − − −
5 0 5 0 −20 0 16 − −
6 −1 0 18 0 −48 0 32 −
7 0 −7 0 56 0 −112 0 64

Tabulka 9.2: koeficienty Čebyševových polynomů (9.7) pro n = 1 až n = 7.

IX-12/42

https://youtu.be/IuGJ7tHV_ew?t=1510
https://youtu.be/IuGJ7tHV_ew?t=1510


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

−1.4 −1.2 −1 −0.8 −0.6 −0.4 −0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4

−1

−0.5

0

0.5

1

1.5

2

ΩF
(Ω

),
F

(Ω
)2

F3(Ω) = Ω3

F 2
3 (Ω) = Ω6

F4(Ω) = Ω4

F 2
4 (Ω) = Ω8

Obrázek 9.8: Průběhy funkcí Fn(jΩ) a F 2
n(jΩ) pro Čebyševovu aproximaci stupně n = 3 a n = 4 pro ε = 1.
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Obrázek 9.9: Průběhy funkcí |Hn(jΩ)| a |Hn(jΩ)|2 pro Čebyševovu aproximaci stupně n = 3 a n = 4 pro ε = 1.
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9.2.4. Stejnoměrná aproximace v nepropustném pásmu – inverzní Čeby-
ševova aproximace amplitudové charakteristiky

Inverzní charakteristiku |Hi(jΩ)| dostaneme z předcházející funkce |H(jΩ)|) z následujícího výrazu. Vykreslení
všech funkcí je pak ukázáno na následujících grafech.

|H(jΩ)|2 + |Hi(jΩ)|2 = 1 ⇒ 1
1 + ε2T 2

n(Ω) + ε2T 2
n(Ω)

1 + ε2T 2
n(Ω) = 1 (9.8)
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|H5(jΩ)|2
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Obrázek 9.10: Průběhy funkcí |Hn(jΩ)|2 Čebyševovy aproximace a |Hin(jΩ)|2 pro ε = 1 a stupně n = 4 a n = 5.
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Funkce |Hi(jΩ)| je evidentně amplitudovou charakteristikou horní propusti s izoextremálním průběhem modulu
v nepropustném pásmu. Tu však lze velmi snadno transformovat na dolní propust použitím substituce Ω→ 1

Ω .
Aby však byl zlomový kmitočet Ωp = 1, tj,
jednalo se o normovanou dolní propust, je nut-
né zavést ještě kmitočtové normování, podob-
ně jako v případě (9.2), tj.:

Ω→ 1
kΩ = ωs

ωpΩ
, pak (9.9)

Hi(jΩ)Hi(−jΩ) = 1

1 + ε2 T
2
n( 1

k )
T 2
n( 1

kΩ )

, (9.10)

kde ε2 → 1
ε2T 2

n( 1
k )

je nový činitel pro chybu

aproximace v propustném pásmu, vypočtený
z původního pro Čebyševovu aproximaci.

0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
0

0.5

1
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Ω

|H
i(
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)|

|Hi4(jΩ)|
|Hi5(jΩ)|

0

Obrázek 9.11: Průběhy funkcí |Hin(jΩ)|2 inverzní Čebyševovi
aproximace pro stupně n = 4 a n = 5, ε = 1 a k = 0,9.

Všímavý čtenář si jistě všiml, že pro sudý stupeň přenosové funkce nezačíná amplitudová charakteristika Čebyševovi
aproximace v H(0) = 1, tj. 0 dB, ale v −ap dB. To pak vede u inverzní charakteristiky k tomu, že Hi(∞) ≈
−as [dB] pro sudý řád a Hi(∞) = 0 = −∞dB pro řád lichý.
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9.2.5. Stejnoměrná aproximace v propustném i nepropustném pásmu –
Cauerova aproximace amplitudové charakteristiky

Stejnoměrná aproximace v propustném i nepropustném pásmu (Cauer)
Aproximace vychází opět ze vztahu (9.3) kde F (Ω) je racionálně lomená funkce v následujícím tvaru pro lichý a
sudý stupeň n:

F (Ω) = C Ω
m∏

i=1

Ω2 − Ω2
0i

1− k2Ω2
0iΩ2 , m = n− 1

2

F (Ω) = C

m∏

i=1

Ω2 − Ω2
0i

1− k2Ω2
0iΩ2 , m = n

2 .

Kmitočty nulových bodů Ωni a pólů Ω0i pře-
nosové funkce H(s) jsou vzájemně inverzní:
ΩniΩ0i = Ωs = 1

k . Ty lze odvodit z neline-
ární diferenciální rovnice, kde řešení lze nalézt
v parametrickém tvaru pomocí Jacobiho eliptic-
kých funkcí → eliptické filtry. Kompletní řešení
je matematicky složité. Stručný popis lze nalézt
např. v [15], kde jsou pak další odkazy.

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2
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20
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−ap
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(j

Ω
)|

0

Obrázek 9.12: Amplitudová charakteristika |H(jΩ)| Cauerovy
aproximace stupně n = 5 pro ε = 0,5 a Ωs = 1

k = 1,02.
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Přenosová funkce Butterworthovi a Čebyševovi aproximace amplitudové charakteristiky je ve tvaru (9.4), tj. má n
násobnou nulu pro s→∞. Přenosová funkce inverzní Čebyševovi aproximace vykazuje vzhledem k (9.10) nuly na
konečném kmitočtu a pro lichý řád navíc jednu nulu v nekonečnu (proto Hi(∞) = 0 pro lichý řád), tj. i čitatel
přenosové funkce je ve tvaru polynomu a to řádu m, přičemž m = n pro sudý a m = n−1 pro lichý řád přenosové
funkce. Kořeny čitatele přenosové funkce (nuly) jsou vždy komplexně sdružené – jejich počet je proto sudý a leží
na imaginární ose, viz. (8.10) a tabulku 8.11.
Jak bylo uvedeno, vychází modulová charakteristika
přenosové funkce Čebyševovi aproximace sudého řádu
zH(0) = 10

−ap
20 < 1, což může v některých případech

vadit. Existuje proto modifikace „C“ této aproximace
(posunem pólů tak, aby a0 = 1 vztahu (9.4)), která
tento problém řeší za cenu mírného snížení selektivity,
viz porovnání na obrázku vpravo.
V případě výpočtu inverzní Čebyševovi aproximace
z této modifikace je pak evidentně H(∞) → 0 i pro
sudý řád přenosové funkce (odsouvá poslední nulu do
∞). To může být v mnoha případech požadováno. Ta-
ková modifikace se pak u inverzní aproximace ozna-
čuje jako „B“. Grafická ukázka viz dále.
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−40

−30

−20
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0−3

Ω→

|H
(j

Ω
)|

[d
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|H3(jΩ)|
|H4(jΩ)|
|H4C(jΩ)|

Obrázek 9.13: Amplitudová charakteristika Čebyševo-
vi aproximace n = 3 a pro n = 4 včetně varianty C.
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Analogické případy obou modifikací pak existují u Cauerovi aproximace, viz. následující obrázek.
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Obrázek 9.14: Amplitudová charakteristika |H(jΩ)| Cauerovi aproximace stupně n = 4 ve variantách A (klasická),
B a C, jak pouze propustné pásmo, tak celková charakteristika.
Je zřejmé, že před vlastním výpočtem přenosové funkce je z tolerančního schématu nutné určit její řád jako celé
číslo, pro které platí |Hn(jΩs)| ≤ −as [dB]. Vlastní výpočet pólů a nul požadované charakteristické a z ní pak i
přenosové funkce je poměrně náročný. Pro zájemce lze doporučit reference [15, 17], ze kterých lze vyjít.
Celý návrh lze velmi snadno uskutečnit v návrhovém systému SYNTFIL (vzhledem k licenčním podmínkám pouze
po přihlášení), který stejně jako GEEC vznikl na katedře teorie obvodů, ČVUT FEL.
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9.3. Porovnání vlastností základních aproximací modulové cha-
rakteristiky

Základní vlastnosti uvedených aproximací jsou prezentovány na konkrétních přenosových funkcích 6. řádu typu
dolní propusti (LP) s hranicí propustného pásma fp = 1 kHz. Tu z NLP dostaneme evidentně dle (9.2) dosazením
Ω = ω

ωp
= f

fp
. Přenosové funkceH(s) jednotlivých aproximací lze získat např. v aplikaci SYNTFIL. Ty rozdělíme na

součin dílčích přenosových funkcí 2. řádu dle obrázku 9.15, abychom mohli porovnat jejich vlastnosti (póly/nuly).

Ui(s)
H1(s)

U1(s)
H2(s)

U2(s)
H3(s)

U3(s)

Obrázek 9.15: Kaskádní struktura přenosové funkce H(s) = H1(s)H2(s)H3(s) = Hi→3(s).
Hk(s) je dílčí přenosová funkce k-tého bloku (U0 = Ui) a Hi→k(s) je přenosová funkce k bloků:

Hk(s) = Uk(s)
Uk−1(s) , Hi→k(s) = Uk(s)

Ui(s)
=

k∏

l=1
Hl(s) (9.11)

kde jednotlivé přenosové funkce jsou ve tvaru (8.6), tj. Hk(s) = H0ω
2
0k

s2+ω0k
Qk

s+ω2
0k
, přičemž pro Q > 1/2 (póly

přenosové funkce jsou komplexně sdružené). Místo ω0k budeme udávat fp = ω0k
2π , vzhledem k zadanému fp.
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Butterworthův filtr (s maximálně plochou modulovou charakteristikou)
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f01 = 1 kHz f02 = 1 kHz f03 = 1 kHz
Q1 = 0,71 Q2 = 1,9 Q3 = 0,52
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Obrázek 9.16: Amplitudové charakteristiky |Hk(jω)| a |Hi→k(jω)| Butterworthovy aproximace 6. řádu.
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Čebyševův filtr (se stejnoměrnou aproximací modulové charakteristiky v propustném pásmu)

Ui(s)
H1(s)

U1(s)
H2(s)

U2(s)
H3(s)

U3(s)

f01 = 0,7 kHz f02 = 0,96 kHz f03 = 0,3 kHz
Q1 = 3,5 Q2 = 13 Q3 = 1

0.5 1 1.5 2

−20

0

20

f [kHz]

|H
k
(j
ω

)|
[d
B]

H1
H2
H3

−60

−40

−20

0
f [kHz]

|H
1→

k
(j
ω

)|
[d
B]

Hi→1
Hi→2
Hi→3

0.5 1 1.5 2

Obrázek 9.17: Amplitudové charakteristiky |Hk(jω)| a |Hi→k(jω)| Čebyševovi aproximace 6. řádu.
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Cauerův filtr (se stejnoměrnou aproximací modulové charakteristiky v obou pásmech)
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Q1 = 3,7 Q2 = 15 Q3 = 1,1
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Obrázek 9.18: Amplitudové charakteristiky |Hk(jω)| a |Hi→k(jω)| Cauerovi aproximace 6. řádu.
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9.3.1. Souvislost parametrů přenosových funkcí a jejich charakteristik
H1(s) H2(s) H3(s)

f01 = 1 kHz f02 = 1 kHz f03 = 1 kHzRC6
Q1 = 0,5 Q2 = 0,5 Q3 = 0,5
f01 = 1,91 kHz f02 = 1,69 kHz f03 = 1,61 kHzBe
Q1 = 0,61 Q2 = 1,02 Q3 = 0,51
f01 = 1 kHz f02 = 1 kHz f03 = 1 kHzB
Q1 = 0,71 Q2 = 1,9 Q3 = 0,52
f01 = 0,7 kHz f02 = 0,96 kHz f03 = 0,3 kHzČ
Q1 = 3,5 Q2 = 13 Q3 = 1
f01 = 1,1 kHz f02 = 1 kHz f03 = 1,14 kHz

IČ fn1 = 2,8 kHz fn2 = 2,1 kHz f03 = 7,7 kHz
Q1 = 0,8 Q2 = 2,2 Q3 = 0,52
f01 = 0,77 kHz f02 = 0,99 kHz f03 = 0,32 kHz

C fn1 = 2,7 kHz fn2 = 2,1 kHz f03 = 7,5 kHz
Q1 = 3,7 Q2 = 15 Q3 = 1,1

Tabulka 9.3: Parametry přenosových funkcí 6. řádu.

Srovnání charakteristik uvedených aproxi-
mací je uvedeno včetně jednoduchého a
„šestinásobného“ integračního RC článku a
navíc i Besselovy aproximace, viz tabulku vlevo,
obrázky 9.16 až 9.18 a tabulky 8.3, 8.8 a 8.11).
Přenosové funkce všech aproximací vedou na
komplexně sdružené póly. Izoextremální průběh
amplitudové charakteristiky v propustném pás-
mu (Čebyšev a Cauer) je spojen s vysokým čini-
telem jakosti Q a rozptylem zlomových kmitočtů
f0.
Z celkového srovnání na obrázku 9.20 je zřej-
mé, že nejvyšší strmosti, resp. útlumu as do-
sahují právě izoextremální aproximace: as .=
14, 36, a 63 dB pro Besselovu, Butterworhovu
a Čebyševovu, resp. Inverzní Čebyševovu aproxi-
maci) a as = 93 dB pro Cauerovu aproximaci a
fs = 2 kHz, více viz přednáška a analýza.
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Póly pro Butterworthovu aproximaci leží na
kružnici (f0k = fp pro ε = 1), póly pro in-
verzní Čebyčevovu aproximaci jsou podobné.
Póly pro Čebyčevovu aproximaci leží na elipse
(činitel jakosti je podstatně vyšší oproti pólům
Butterworthovi aprocimace), póly pro Caue-
rovu aproximaci jsou velmi podobné.

Obrázek 9.19: Porovnání polohy pólů a nul přenosových funkcí „všech“ aproximací v s-rovině pro normovaný
úhlový kmitočet ω0 = 1 (velikost pólů přenosové funkce Besselovi aproximace je dělena 2).
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Obrázek 9.20: Porovnání amplitudových charakteristik pro uvedené přenosové funkce 6. řádu („všech“ aproximací).
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Obrázek 9.21: Porovnání amplitudových charakteristik pro uvedené přenosové funkce – detail.
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S kmitočtovými vlastnostmi souvi-
sí i časové odezvy, které mohou
být důležité i u kmitočtových filtrů,
např. při filtraci stejnosměrné slož-
ky | sin(ωt)|, viz VIII-4, demodulace
signálů, . . . . Charakter časové ode-
zvy systému je plně určen polohou
jeho pólů (vztah (8.5)) a čas ustá-
lení závisí na velikosti Q, viz obrá-
zek 8.11. Proto filtry s izoextremál-
ním průběhem amplitudové charak-
teristiky v propustném pásmu ma-
jí tento čas i několikanásobně delší
v porovnání s ostatními aproxima-
cemi. Kompromisem mezi dobrou
selektivitou a časem ustálení je But-
terwothova (případně IČ) aproxima-
ce, navíc s maximálně plochou am-
plitudovou charakteristikou v pro-
pustném pásmu vhodnou např. pro
měřicí účely, více viz přednáška.
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Obrázek 9.22: Porovnání přechodových charakteristik pro uvedené přenosové
funkce 6. řádu („všech“ aproximací).
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Nedokonalost výše uvedené časo-
vé odezvy vyplývá z tzv. lineární-
ho zkreslení: pokud periodický skok
rozložíme na jednotlivé harmonické
(viz vztah (7.32), případně zde) a
aplikujeme ideální dolní propust měl
by výsledek obsahovat pouze dané
spektrum složek, které by měly mít
stejné zpoždění. Tím se na výstu-
pu složky „správně“ sčítají a výsled-
kem je pak posunutý pulz s ome-
zeným spektrem, jako u Besselo-
vi aproximace. Pro dosažení stejné-
ho zpoždění u jednotlivých spekt-
rálních složek je nutné, aby fázová
charakteristika zejména v propust-
ném pásmu filtru byla lineární, jeli-
kož zpoždění τg(ω) = −dϕH(jω)

dω .
Nespojitost fáze je dána nulami pře-
nosu na imaginární ose, viz. 8.2.3.
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Obrázek 9.23: Porovnání fázových charakteristik pro uvedené přenosové
funkce 6. řádu („všech“ aproximací).
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Skutečnost, že pro stejné zpoždě-
ní signálu musí být jeho fáze přímo
úměrná jeho kmitočtu lze demon-
strovat na jednoduchém příkladě fá-
ze harmonického signálu např. pro
zpoždění τ = 1/2ms pak fáze je:
f [kHz] T [ms] τ=1/2 ms

1 1 T/2 ≡ 1π
2 1/2 1T ≡ 2π
6 1/6 3T ≡ 6π

kde f je kmitočet, T je perioda sig-
nálu a τ je jeho časové zpoždění.
Vzhledem k tomu, že se linearita
posuzuje lépe podle derivace, po-
užíváme místo fáze charakteristiku
tzv. skupinového zpoždění. Z vý-
sledků je zřejmé, že z pohledu ča-
sových odezev je Čebyševova, resp.
Cauerova aproximace méně vhod-
ná, viz také analýzu a dodatek P.
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Obrázek 9.24: Porovnání charakteristik skupinového zpoždění pro uvedené
přenosové funkce 6. řádu („všech“ aproximací).
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Následuje příklad, na kterém je ukázáno chování jednoduchých filtrů pro často používané úlohy – jednak pro
omezení kmitočtového pásma a jednak pro odstranění stejnosměrné složky. Jako vstupní signál byl vybrán signál
s obdélníkovým časovým průběhem.

Příklad 9.1 Porovnání vlastností filtrů.

Zadání: Navrhněte fitry typu dolní (LP) a horní (HP) propust různých aproximací s hraničním kmitočtem
propustného pásma fp = 1 kHz a porovnejte jejich vlastnosti v kmitočtové a zejména časové oblasti na
odezvě na signál s obdélníkovým časovým průběhem a kmitočtem fs = 1 kHz. Upravte mezní kmitočet
filtrů fp pro zlepšení chování filtrů – LP pro omezení kmitočtového pásma a HP pro odstranění DC složky
signálu.

Řešení: Byly navrženy filtry 2. řádu s Beselovou (BE), Butterwothovou (B) a Čebyševovou (Ch) aproximací
modulové charakteristiky. Zde budou ukázány výsledky pouze filtrů BE a Ch. Kompletní analýza všech filtrů
včetně dvojitého RC článku je uvedena zde. Parametry přenosových funkcí filtrů Be a Ch typu LP i HP
jsou: H0Be = 1, QBe

.= 0,577 a H0Ch
.= 0,708, QCh

.= 1,305 pro LP i HP a
f0Be

.= 1,274 kHz, f0Ch
.= 0,841 kHz pro LP a

f0Be
.= 0,785 kHz, f0Be

.= 1,189 kHz pro HP.
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Obrázek 9.25: Amplitudové a fázové charak-
teristiky (|H(jω)|, ϕH(jω)), včetně průběhu
skupinového zpoždění τg(ω) navržených filtrů
typu LP a HP s Besselovou a Čebyševovou
aproximací, viz také analýzu.
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Na níže uvedeném obrázku jsou zobrazeny časové průběhy výstupního signálu uo filtrů buzených signálem
ui obdélníkového průběhu s amplitudou a stejnosměrnou složkou shodně 1V. Použité filtry byly typu
dolní i horní propusti s Besselovou a Čebyševovou aproximací modulové charakteristiky s mezním kmitočet
propustného pásma právě fp=1 kHz. V případě LP odfiltruje vyšší harmonické samozřejmě lépe Čebyševův
LP filtr než Besselův LP. U horní propusti nastává při změně vstupního signálu přechodový děj, který má
periodu kmitavé složky (imaginární část pólu – viz analýzu) srovnatelnou s periodou vstupního signálu, viz
také tabulku 8.9.

2.2 2.4 2.6 2.8 3 3.2 3.4 3.6 3.8 4

−2

−1

0

1

2

t [ms]

u
o

[V
]

ui Bessel LP
Čebyšev LP Bessel HP
Čebyšev HP

IX-33/42

https://geec.fel.cvut.cz/#/1836


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

0 10 20 30 40 50
0

0.5

1

k

A
k

amplitudové spektrum ui
spektrum uo Bessel HP

0 10 20 30 40 50
0

−π2

π

k

ϕ
k

fázové spektrum uo Bessel HP

Skutečnost, že u horní propusti je časový průběh
zcela rozdílný od průběhu vstupního signálu, byť
obsahuje jednotlivé harmonické (k) signálu praktic-
ky se stejnou amplitudou Ak (HP f−p = 1 kHz),
je dána fázovou charakteristikou filtrů. Fáze jed-
notlivých harmonických ϕk se mění nelineárně, tj.
skupinové zpoždění τg(ω) pro f > 1 kHz není kon-
stantní. Součet prvních padesáti harmonických na
výstupu Besselova filtru pak ukazuje obrázek vpra-
vo, který souhlasí s výše uvedeným průběhem.
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Pokud přeladíme filtr HP na f−p = 100 Hz dostáváme po ustálení již očekávanou odezvu – odstranění
DC složky. U LP filtru s fp = 10 kHz bude, při omezení kmitočtového pásma, vykazovat příznivější časový
průběh Besselův LP filtr na obrázku vpravo. Menší amplituda výstupního signálu Čebyševova filtru je dána
sudým řádem (H0 = 0,708, viz amplitudovou charakteristiku na obrázku 9.25).
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Obrázek 9.26: Odezva filtrů HP s hranicí propustného pásma f−p = 100 Hz a LP s fp = 10 kHz na
obdélníkový signál s fs = 1 kHz.
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9.4. Kmitočtové transformace a normování
Doposud jsme se zabývali návrhem filtru typu dolní propust, resp. normovaná dolní propust. V této podkapitole je
ukázán postup návrhu ostatních typů filtrů pomocí kmitočtové transformace z normované dolní propusti.

9.4.1. Transformace dolní propusti
Návrh NLP, normování dolní propusti na normovanou dolní propust (NLP) byla ukázaná v podkapitole 9.2.1. Pro
transformaci kmitočtů mezi LP a NLP platí vztah (9.2), který lze rozšířit na transformaci Laplaceova operátoru:

S = s

ωp
⇒ Ω = ω

ωp
= f

fp
(9.12)

kde S je normovaný operátor a Ω úhlový kmitočet
pro normovanou dolní propust,
ω je pak úhlový kmitočet dolní propusti (ne-
normované).

Pomocí tohoto vztahu lze určit jednak parametry
NLP (Ωs), jak bylo ukázáno v podkapitole 9.2.1,
tak přejít zpět od navržené přenosové funkce NLP
k LP substitucí (9.12) za S.
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Ω
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Obrázek 9.27: Toleranční schéma normované dolní pro-
pusti v logaritmickém měřítku ([dB]) modulu přenosu.
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9.4.2. Transformace horní propusti
Jak lze převést dolní propust na horní? Pokud porovnáme elementární vztahy z tabulek 8.3 a 8.3 je zřejmé, že
pokud dosadíme transformační vztah s→ ω2

0
s do vztahu pro LP v tabulce 8.3, dostaneme 8.4, pokud navíc budeme

normovat, pak s → ω0
s a dostaneme horní propust s normovaným zlomovým kmitočtem Ω−p, tzv. normovanou

horní propust (NHP). Obecně tedy lze zavést kmitočtovou transformaci:

S = 1
s

ω−p

= ω−p
s

(9.13)

⇒ Ω = −ωp
ω

= −fp
f

(9.14)

Ω−s = −ωp
ωs

= −Ωs
(9.15)

kde S je operátor a Ω úhlo-
vý kmitočet pro normovanou
horní propust a ω je pak úh-
lový kmitočet horní propusti.
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Obrázek 9.28: Toleranční schéma horní propusti a její transformace na normovanou
horní propust (NHP).

Z (9.14) je zřejmé, že kmitočtová osa pro NHP se na rozdíl od NLP transformuje do levé poloroviny. Mezní
kmitočet propustného pásma odpovídající normované dolní propusti Ωs pak získáme dle (9.15).
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9.4.3. Transformace pásmové propusti
Vzhledem k tomu, že pásmovou propust lze složit z dolní a horní propusti, lze transformační vztah odvodit ze
součtu výše uvedeného:

S = 1
∆ωp

(
s+ ω2

m

s

)
⇒ Ω = 1

∆ωp

(
ω + ω2

m

ω

)
= ω2 − ω2

m

∆ωp · ω
= f2 − f2

m

∆fp · f
(9.16)

kde S je operátor a Ω úhlový kmitočet pro normovanou pásmovou propust, ω je úhlový kmitočet pásmové propusti
∆ωp = ωp − ω−p je šířka a ωm = √ω−pωp je geometrický střed jejího propustného pásma, viz obrázek níže.
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Obrázek 9.29: Toleranční schémata pásmové propusti a její transformace na normovanou dolní propust.
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Je zřejmé, že výpočet kmitočtu hranice nepropustného pásma NLP je nutné provést jak pro ω−s, tak ωs. Pro
nesymetrickou propust, tj. pro √ω−sωs 6= ωm, dostáváme dva kmitočty Ωs a Ω′s, přičemž Ωs je menší z obou∣∣∣ f

2
−s−f2

m

∆f ·f−s

∣∣∣ a f2
s−f2

m

∆f ·fs . Výpočet transformace pásmové propusti ukážeme na následujícím příkladu.

Příklad 9.2 Transformace a návrh pásmové propusti

Zadání: Transformujte toleranční schéma BP s parametry f−s = 1,6 kHz, f−p = 2 kHz, fp = 3 kHz,
fs = 4 kHz, ap = 3 dB a as = 40 dB na schéma NLP, pro které určete přenosovou funkci Cauerovou
aproximací a tu pak transformujte zpět na BP. K výpočtu aproximace využijte aplikaci SYNTFIL.

Řešení: Nejprve určíme následující parametry
∆fp = fp − f−p = 1 kHz,
fm =

√
f−pfp

.= 2,45 kHz,
∣∣∣f

2
−s − f2

m

∆fp · f−s

∣∣∣ = 2,15

f2
s − f2

m

∆fp · fs
= 2,5





Ωs = 2,15
Ω′s = 2,5.
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Výpočet požadované aproximace již určíme pomocí aplikace SYNTFIL pro dané parametry NLP, tj. Ωs =
2,15, ap = 3 dB a as = 40 dB: řád přenosové funkce NLP je zaokrouhlen na nejbližší větší celé číslo n = 3,
tím dostaneme větší minimální útlum v nepropustném pásmu asnew

.= 42,5 dB, nakonec dostaneme póly a
nuly charakteristické a přenosové funkce, která je pro NLP ve tvaru:

H(S) .= S2 + 5,985256655
21.84342659S3 + 12.9292638S2 + 20.67356S + 5.985256655 (9.17)

Její modulová charakteristika NLP je vykreslena do tolerančního schématu na předchozím obrázku. Je
zřejmé, že přenosová funkce obsahuje 3 póly a 2 nuly, přičemž nula je evidentně komplexně sdružená na
imaginární ose, Jeden pól je komplexně sdružený a jeden evidentně na reálné ose viz parametry v následující
tabulce níže, H2(S) je LP prvního řádu.

Ω0 Q Ωn
H1(S) 0,92702683 3,39492 0,24464784
H2(S) 0,31884338 – –

Tabulka 9.4: Parametry přenosové funkce H(S) = H1(S)H2(S) normované dolní propusti.
Pokud na vztah (9.17) aplikujeme kmitočtovou transformaci NLP→BP, tj. za normovaný operátor S
dosadíme transformační vztah (9.16) a dostaneme přenosovou funkci pro požadovanou BP.
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Parametry přenosové funkce BP jsou uvedeny v následující tabulce a její vykreslení do schématu BP vpravo.
f0 [Hz] Q fn [Hz]

H1(s) 2033,42493 18,25261 1514,70056
H2(s) 2950,68675 18,25261 3961,17897
H3(s) 2449,48974 7,68242 –

Tabulka 9.5: Parametry přenosové funkce H(s) =
KH1(s)H2(s)H3(s) BP, kde K .= 0,258764.
Je zřejmé, že z funkce 2. řádu H1(S), tj. „eliptické“
typu LP vznikly po odnormování dvě funkce 2. řádu
také „eliptické“, H1(s) typu HP (fn < f0) a H2(s)
typu LP, viz tabulky 8.12 a 8.11. H1(S), tj. přenosová
funkce 1. řádu typu LP se transformovala na základní
funkci 2. řádu H3(s) typu BP, viz 8.10 (nula v 0 a
∞), tj. H(0) = H(∞) = 0 ≡ −∞dB.
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Obrázek 9.30: Výsledná symetrická BP po odnor-
mování, kde fs = f2

m/f−s = 3,75 kHz.
Transformace NDP→BP tedy zvyšuje dvojnásobně řád (řád BP je dvojnásovný oproti NDP). Tento postup
vede vždy na sudý řád přenosové funkce BP. Necháme na uživateli, ať si vlastnosti transformací vyzkouší
např. v návrhovém systému SYNTFIL.
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9.4.4. Transformace pásmové zádrže
Transformační vztah pro pásmovou zádrž dostaneme ze vztahu (9.16) pro pásmovou propust analogicky jako tomu
bylo pro transformaci HP z LP. Dostáváme opět operátor S a úhlový kmitočet Ω pro normovanou pásmovou zádrž,
přičemž ω je úhlový kmitočet pásmové zádrže (nenormované).

S = 1
1

∆ωp

(
s+ ω2

m

s

) ⇒ Ω = ∆ωp · ω
ω2 − ω2

m

= ∆fp · f
f2 − f2

m

(9.18)

Výpočet je zcela analogický výpočtu uvedenému u pásmo-
vé propusti. Kmitočtovou transformací se pásmová zádrž
opět symetrizuje, což u původně nesymetrické zádrže ve-
de také na posun jednoho z kmitočtů ωs nebo ω−s.
Výslední struktura vede vždy na přenosové funkce s nula-
mi přenosu na imaginární ose (eliptické) a to i v případě,
kdy přenosová funkce NLP má všechny nuly v ∞ (Besse-
lova, Butterwortova i Čebyševova aproximace). Přenoso-
vá funkce 1. řádu pak vede na přenos dle tabulky 8.13.
Realizacemi navržené přenosové funkce pomocí elektro-
nických obvodů se věnuje kapitola 17.
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Obrázek 9.31: Toleranční schéma pásmové zádrže.
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Kapitola 10
Zpětnovazební soustavy
Tato kapitola popisuje princip zpětnovazebních
(ZV) obvodů a vliv záporné zpětné vazby (ZZV)
na vlastnosti a parametry těchto obvodů. Uživatel
se seznámí s různými topologiemi ZV obvodů, je-
jich popisem a analýzou vlivu ZZV na různé pa-
rametry jako je zesílení, vstupní a výstupní odpor
zesilovače, jeho šumové vlastnosti, linearita i kmi-
točtové vlastnosti včetně stability. Uvedené skuteč-
nosti jsou demonstrovány na příkladech a podložené
analýzou.Tyto znalosti pak využijeme v nejen v dal-
ší kapitole, věnované operačním zesilovačům, ale i
v dalším textu.
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10.1. Princip zpětné vazby
Principiální signálové schéma zpětnovazebního (ZV) systému je na obrázku 10.1. Výsledný vztah pro signálový zisk
je pak dán vztahem 10.1, kde ui je vstupní a uo výstupní signál, A je zisk zesilovače, β je zpětnovazební přenos
a A′ je zisk ZV soustavy. Činitel βA je přenosem rozpojené ZV smyčky a F je tzv. vratným rozdílem.

Vliv zpětné vazby na zesílení signálu

A

β

ui uou1

uβ

Obrázek 10.1: Princip ZV systé-
mu

u1 = ui + uβ , uβ = uoβ,

uo = u1A = (ui + βuo)A = uiA

1− βA,

⇒ A′ = uo
ui

= A

1− βA = A

F
(10.1)

Zpětnovazební princip je velmi důležitý a používaný jak v přírodě tak v mnoha oborech lidské činnosti. Základem
je snímání výstupní veličiny, její porovnání s veličinou vstupní/referenční a zesílení/úprava výstupní veličiny. ZV
systémy jsou základem pro realizaci mnohých elektronických soustav, z obvodových soustav jsou to např. operační
sítě (zesilovače, převodníky u → i, i → u, sumátory, . . . ), regulátory proudu a napětí a mnoho dalších, viz také
motivační videoukázku. Tento kurz se věnuje zejména obvodovým ZV systémům.
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10.2. Klasifikace ZV podle velikosti vratného rozdílu
Za předpokladu reálného součinu βA (odporové sítě1), rozdělujeme ZV podle velikosti vratného rozdílu F takto:
1. βA < 0 (F > 1) ⇒ |A′| < |A| . . . záporná zpětná vazba (ZZV)
2. βA = 0 (F = 1) ⇒ |A′| = |A| . . . obvod bez vazby,
3. 0 < βA < 1 (1 > F > 0) ⇒ |A′| > |A| . . . stabilní kladná ZV,
4. βA = 1 (F = 0) ⇒ |A′| → ∞ . . . KZV, obvod je nestabilní/kmitá (využití v oscilátorech),
5. βA > 1 (F < 0) ⇒ A′ obrátilo fázi, výstupní veličina narůstá tak, že se obvod bude chovat nelineárně.

Záporná zpětná vazba (ZZV) je nejrozšířenější. Lze použít invertující zesilovač (A < 0) nebo lze ZV signál uβ
odečítat od vstupního signálu ui (tj. β < 0) např. v rozdílovém zesilovači zesilující rozdíl ud, viz následující obrázky.
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uβ

Obrázek 10.2: Princip ZZV

ui

(i) A
(o)

βuo uo

ud
Blackův vztah pro ZZV

uo = udA = (ui − βuo)A

A′ = uo
ui

= A

1 + βA
(10.2)

1V případě kmitočtově závislé soustavy je nutné vyhodnotit fázi a modul součinu βA pro každý kmitočet. X-3/38
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10.3. Klasifikace ZV podle obvodového uspořádání

Au1

βuo

ui

u1

uβ

Rzuo

GAu1

ui Rz

iou1

uβ

Rβio

(a) sériová napěťová ZV (b) sériová proudová ZV

RAi1

Rzuo

Gβuo

ii

ii i1

iβ

RAi1

Rz

io

βi0

ii

ii i1

iβ

(c) paralelní napěťová ZV (d) paralelní proudová ZV
Obrázek 10.3: Dělení ZV dle spojení signálů na vstupu a dle typu snímaného signálu na výstupu.
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10.3.1. Vliv obvodového uspořádání ZV na vstupní a výstupní odpor
Výše uvedená obvodová uspořádání mají zásadní vliv na některé parametry celkového zapojení. Je zřejmé, že
princip zůstává shodný, ale liší se zesilované obvodové veličiny i typ převodní konstanty (zesílení a přenos ZV
členu). Uspořádání ZV má pak zásadní vliv např. na vstupní a výstupní odpor zapojení.

u1

uβ

uo

βuo

Au1

Ri

ui

Rin

Ro
Rz

ii iz

Rout

Jedná se o zápornou ZV (u1 = ui − uβ) a pro Ro = 0 platí:

ii = u1
Ri
, ui = u1 + uβ , uβ = βuo = βu1A

Rin = ui
ii

= (u1 + uβ)Ri
u1

= u1(1 + βA)Ri
u1

= RiF , (10.3)

Výstupní odpor určíme např. z definice jako Rout = uo|Rz→∞
iz|Rz=0

uo = uiA

1 + βA
pro Rz →∞, iz = Au1

Ro
= Aui

Ro
pro Rz = 0

Rout = uo|Rz→∞
iz|Rz=0

= RouiA

uiA(1 + βA) = Ro
1 + βA

= Ro
F

,

(10.4)

kde uo je dáno (10.2) a F = 1 + βA je vratný rozdíl pro ZZV.

Obrázek 10.4: Vliv sériové ZV na vstupní odpor a napěťové ZV na výstupní odpor ZV soustavy.
X-5/38
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Obdobně určíme vliv zbývajících uspořádání ZZV na vstupní, resp. výstupní odpor. Jedná se opět o zápornou ZV
(i1 = ii − iβ) v tomto případě paralelní proudovou ZV.

βiz

Ai1
Ri

Rin

Ro

ii iz

Rout

Rz

ii

i1

iz

iβ

ui uo

Pro ideální proudový výstup (Ro →∞) platí:
ui = i1Ri, ii = i1 + iβ , iβ = βiz = βi1A

Rin = ui
ii

= i1Ri
i1 + iβ

= i1Ri
i1(1 + βA) = Ri

F
, (10.5)

Výstupní odpor určíme opět z definice jako Rout = uo|Rz→∞
iz|Rz=0

iz = iiA

1 + βA
pro Rz = 0, uo = Ai1Ro = AiiRo pro Rz →∞

Rout = uo|Rz→∞
iz|Rz=0

= AiiRo(1 + βA)
iiA

= Ro(1 + βA) = RoF ,

(10.6)

kde uo je dáno (10.2) a F = 1 + βA je vratný rozdíl pro ZZV.

Obrázek 10.5: Vliv paralelní ZV na vstupní odpor a proudové ZV na výstupní odpor ZV soustavy.
Viz i analýzu zde.
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Vliv obvodového uspořádání ZV systému na jeho vstupní, resp. výstupní impedanci

Obecně, pro kmitočtově závislé lineární obvody je nutné místo odporů uvažovat impedance. Pak pro vliv
topologie ZV platí, že vstupní impedanci/admitanci ovlivňuje uspořádání vstupní části soustavy, naopak
výstupní impedanci/admitanci ovlivňuje uspořádání výstupní části soustavy následujícím způsobem:

sériová vazba: Zin = ZiF paralelní vazba: Yin = YiF
napěťová vazba: Yout = YoF proudová vazba: Zout = ZoF

kde F = 1− βA je vratný rozdíl (pro ZZV F = 1 + βA)
Zi = 1

Yi
, resp. Zo = 1

Yo
je vstupní, resp. výstupní impedance ZV systému pro A = 0.

Tabulka 10.1: Vliv obvodového uspořádání ZV systému na jeho vstupní, resp. výstupní impedanci.

Tohoto „fenoménu“ se hojně využívá jak v případě ZZV např. pro regulátory napětí, resp. proudu, kdy Rout → 0,
resp. Rout →∞ pro A→∞ nebo pro zesilovače napětí, resp. proudu, kdy Rin →∞, resp. Rin → 0 pro A→∞,
tak i v případě kladné ZV, kdy např. pro vstupní odpor Rin →∞ lze dosáhnout jednoduše pro βA→ 1 (viz např.
tzv. bootstrap princip, případně zde.

X-7/38
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10.4. Obecné blokové uspořádání obvodové ZV soustavy
Dosud uvedená obvodová zapojení byla principiální a navíc využívala unilaterální ZV člen, což nemusí být v mnoha
reálných zapojeních splněno. Případný zpětný přenos může být vyloučen vlivem ideálních (nekonečných/nulových)
vstupních nebo výstupních odporů zesilovače a ZV členu. To však představuje také zjednodušení, které není
v obecném případě splněno. Obecný pohled na blokové uspořádání obvodové ZV soustavy s uvedeným popisem je
na následujícím obrázku.

A

β

ui uou1

uβ

α b

a

u2

A′ = uo
ui

= a+ αbA

1− βA = a+ αbA

F
(10.7)

kde α = u1
ui

∣∣
A=0 je přenos ze vstupu ZV soustavy na vlastní vstup

zesilovače (přímého členu),
a = uo

ui

∣∣
A=0 je „nepřímý“ přenos ze vstupu ZV soustavy na její

výstup (a = 0, pokud je ZV člen unilaterální nebo pro Ro = 0),
β = u1

u2
je částečný přenos otevřené ZV smyčky z výstupu zesilovače

na jeho vstup,
b = uo

u2
je částečný přenos otevřené ZV smyčky z výstupu zesilovače

na výstup ZV soustavy,
βA = u1A

u2
je pak evidentně celkový přenos otevřené ZV smyčky.

Obrázek 10.6: Obecné blokové uspořádání obvodové ZV soustavy
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Signály jsou ve výše uvedeném blokovém zapojení značeny jako napětí (u), nicméně mohou odpovídat i proudům.
Z toho je zřejmé, že zesilovač lze konstruovat jak s proudovým, tak napěťovým výstupem a jak s proudovým, tak
napěťovým řízením a jeho převodní konstanta (zisk) nemusí být bezrozměrná, což platí samozřejmě i pro ZV člen.
A vzhledem ke konečným/nenulovým vnitřním odporům (Ri, Ro) nemusí být výstup signál ZV soustavy napěťový,
i když je zesilovač napěťový.2

Použití obecného popisu ukážeme na příkladech reálných ZV systémů.
Příklad 10.1

Zadání: Určete napěťový přenos, vstupní i výstupní od-
por ZV soustavy dle níže uvedeného obrázku pomocí
dílčích přenosů ZV smyčky.
Jedná se o zapojení klasického invertujícího zesilovače
s vlastním zesilovačem se zesílením A, vstupním odpo-
rem Ri a výstupním odporem Ro.

ui

R1

R2

Ri

Ro

ur uo

Rin Rout

Aur

2Jaký by byl výstupní signál a výstupní odpor Rout obvodového systému z obrázku 10.3 (b), pokud by zesilovač byl tvořen napětím
řízeným zdrojem napětí se zesílením A a vstupní odpor ZV členu je Riβ?
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Řešení: Vzhledem k tomu, že ZV člen vykazuje zpětný
přenos (není unilaterární) a Ro 6= 0, bude i přenos a 6= 0.
Nejprve definujme pomocné odpory:

R1i = R1||Ri, Ri2o = Ri||(R2 +Ro)

Pak pro jednotlivé dílčí přenosy ZV smyčky platí:

a = uo
ui

∣∣∣∣
A=0

= Ri2o
R1 +Ri2o

Ro
R2 +Ro

ui

R1

R2

Ri

Ro

ur uo

Rin Rout

Aur

α = ur
ui

∣∣∣∣
A=0

= − Ri2o
R1 +Ri2o

, β = ur
u2

= − Ri1
Ro +R2 +Ri1

, b = uo
u2

= R2 +Ri1
Ro +R2 +Ri1

kde u2 je budicí napětí na místě řízeného zdroje rozpojené ZV smyčky. Přenos ZV systému je pak dán (10.7)
a výstupní odpor dle (10.4), resp. tabulky 10.1, přičemž orientace obvodových veličin (ZZV) je zahrnuta
v dílčích přenosech, proto je použit člen pro obezný systém 1− βA:

A′ = uo
ui

= a+ αbA

1− βA = − Ri(AR2 −Ro)(
(A+ 1)R1 +R2 +Ro

)
Ri +R1(R2 +Ro)

= −R2
R1

pro A→∞

Rout = Roc
1− βA = (R1Ri +RiR2 +R1R2)Ro(

(A+ 1)R1 +R2 +Ro
)
Ri +R1(R2 +Ro)

, kde Roc = Ro||(R2 +R1i)
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Vstupní odpor v tomto případě nezahrnuje R1, který je chá-
pán jako vnitřní odpor budicího zdroje ui. Je nutné si uvědo-
mit, že se jedná o paralelní ZV. Pokud bychom chtěli vstupní
odpor z hlediska zdroje ui přičteme k výsledku hodnotu R1.
Dle (10.5), resp. tabulky 10.1 pro Rin = −ur

iR1
platí:

Rin = Ri2o
1− βpA

, kde βp = ur
u2

∣∣∣∣
R1→∞

= − Ri
Ro +R2 +Ri

.

ui

R1

R2

Ri

Ro

ur uo

Rin Rout

Aur

Je zřejmé, že vstupní odpor bez vlivu ZV (pro A = 0) není pouze Ri, ale Ri2o = Ri||(R2 + Ro). Dále
je nutné pro výpočet Rin změnit ZV přenos na βp, který v případě paralelní ZV neovlivňuje vstupní zdroj
(buzení je proudové, tj. R1 →∞). I v případě výše uvedeného výstupního odporu byl výpočet založen na
Roc, tedy výstupním odporu bez vlivu ZV (pro A = 0) dle tabulky 10.1.
Výsledné vztahy i jejich ověření je uvedeno v symbolické analýze uvedeného obvodu. Viz také komentář.

V příkladu byla použita paralelní napěťová ZV. Následují dva jednoduché příklady, kde je použita sériová proudová
a opět paralelní napěťová ZV, ale na rozdíl od výše uvedeného jsou použity řízené zdroje („zesilovače“), jejichž
převodní konstanta („zesílení“) není bezrozměrná. Jak se ukáže, nebude pak bezrozměrný ani ZV přenos β.
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Příklad 10.2

Zadání: Určete napěťový přenos, vstupní i výstupní od-
por ZV soustavy dle níže uvedeného obrázku pomocí
dílčích přenosů ZV smyčky.
Jedná se o linearizované zapojení klasického jednostup-
ňového zesilovače SE s neblokovaným odporem RE .
Tranzistor (vlastní zesilovač) je reprezentován vstup-
ním odporem Ri a převodní vodivostí Gm s ideálním
proudovým výstupem (Ro →∞).

ui Rz

Ri ur

uo

Rin
Gmur

RE

Řešení: Vzhledem k tomu, že Ro → ∞ je evidentně i výstupní odpor soustavy Rout → ∞ a přenos
a = uo

ui

∣∣
Gm=0= 0. Zesílení A zde odpovídá převodní vodivosti A = Gm [S] a pro ostatní dílčí přenosy ZV

smyčky platí:

α = ur
ui

∣∣∣∣
Gm=0

= Ri
RE +Ri

, β = ur
i2

= −Ri||RE = − RiRE
Ri +RE

, b = uo
i2

= −Rz pro napěťový výstup.

kde i2 je budicí veličina, v tomto případě proud na místě řízeného zdroje rozpojené ZV smyčky.
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Přenos ZV systému je pak dán (10.7) a vstupní odpor dle (10.3), resp. tabulky 10.1:

A′ = uo
ui

= a+ αbA

1− βA = − GmRiRz
GmRiRE +Ri +RE

Rin = (Ri +RE)(1− βA) = GmRiRE +Ri +RE ,

kde Ri +RE je opět vstupní odpor bez vlivu ZV (Gm = 0).

Diskuse: Po absolvování základního kurzu jednostupňových tranzistorových zesilovačů bude zřejmé, že
GmRi = βF , což je proudový zesilovací činitel tranzistoru a vztah pro zesílení pak lze upravit na: A′ = − Rz

RE
pro βF � 1 a Ri ≈ RE . Viz také komentář.
Pokud bychom vzali v úvahu výstupní odpor Ro zesilovače (zdroje proudu), jsou výsledné vztahy poměrně
složité, ale lze ukázat výrazný vliv ZV na zvýšení Rout jako v případě kaskódového zapojení či Wilsonova
proudového zrcadla (viz. podkapitoly 16.1.2, 16.1.3, 16.1.6, 16.4).

Výsledné vztahy i jejich ověření je uvedeno opět v symbolické analýze uvedeného obvodu.

Následující příklad ukazuje základní zapojení s transimpedančním zesilovačem, tj. proudem řízeným zdrojem napětí.
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Příklad 10.3

Zadání: Určete napěťový přenos, vstupní odpor ZV
soustavy dle níže uvedeného obrázku pomocí dílčích
přenosů ZV smyčky.
Vlastní zesilovač je reprezentován vstupním odporem
Rs a převodním odporem RT (tzv. transimpedanční
zesilovač) s ideálním napěťovým výstupem (Ro = 0).

ui

R1

RT ir

ir

Rs

R2

uo

ii

Rin

u1

Řešení: Vzhledem k tomu, že Ro = 0 je evidentně i výstupní odpor soustavy Rout = 0 a přenos a =
uo
ui

∣∣
RT=0= 0. Zesílení A zde odpovídá převodní vodivosti A = RT [S] a pro výpočet ostatních přenosů ZV

smyčky definujme opět pomocné odpory:
R1s = R1||Rs, Rs2 = Rs||R2
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Pak pro ostatní dílčí přenosy ZV smyčky platí:

β = ir
u2

= − R1s
(R2 +R1s)Rs

, b = uo
u2

= 1

kde u2 je budicí napětí na místě řízeného zdroje rozpo-
jené ZV smyčky. Přenos ZV systému je pak dán (10.7)
a vstupní odpor dle (10.5), resp. tabulky 10.1, pro kte-
rý je nutné určit modifikovaný přenos βp jako v případě
příkladu 10.1. Výsledky je možné opět ověřit symbolic-
kou analýzou daného obvodu. Viz také komentář.

ui

R1

RT ir

ir

Rs

R2

uo

ii

Rin

u1

A′ = uo
ui

= a+ αbA

1− βA = − RTR2

(Rs +R2 +RT
)
R1 +RsR2

.=
−R2
R1

R2
RT

+ 1

∣∣∣∣∣
Rs�R1,R2

.= −R2
R1

∣∣∣∣
RT�R2

(10.8)

Rin = Rs2
1− βpA

= RsR2
Rs +R2 +RT

, kde βp = − Rs
(R2 +Rs)Rs

(10.9)

I v případě symbolických simulátorů, kdy není nutný ruční výpočet, umožňuje tento přístup snadno určit jaké prvky
obvodu mají dominantní vliv na daný parametr obvodu. Např. u invertujícího zesilovače (příklad 10.1) by v případě
ideálního OZ byl Ri = ∞. Pokud bychom aplikovali přímo vztah 10.5, vyšel by i Rin → ∞, což je evidentně
nesmysl (viruální zkrat). Proud samozřejmě neteče do Ri, ale do R2, proto se ve vztahu pro Rin musí vyskytovat!
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Další výklad je zaměřen na vliv záporné ZV na vlastnosti obvodových struktur ze signálového hlediska.

10.5. Vliv ZZV na změnu zesílení zesilovače A′
Obecně lze vyšetřovat vliv ZV na změny všech typů parametrů. Zde je ukázán vliv ZZV na změny celkového zesílení
A′ dle (10.1) pro změny zesílení SA = dA

A vlastního zesilovače.

SA′ = dA′
A′

= dA′
dA

dA
A′

=
(

1
1− βA + βA

(1− βA)2

)
dA
A′

= 1
(1− βA)2

dA
A′

= dA
AF

(10.10)

Příklad 10.4

Jak velké zesílení A′ lze dosáhnout se zesilovačem s A = 105 a relativní změnou zesílení SA = 50 % po
zavedení ZV, když je požadována maximální relativní změna výsledného zapojení SA′ = 0,5%.

Řešení:
F =

dA
A

dA′
A′

= 50
0.5 = 100 ⇒ A′ = A

F
= 1000.

Diskuse: Je zřejmé, že např. OZ s A = 105 má pro velké hodnoty F (malá A′) malý vliv na celkové zesílení
A′. I při odchylkce A až o 50% vykazuje výsledné zesílení chybu maximálně 0,5% až do zesílení A′ = 1000.
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10.6. Vliv ZZV na šumové vlastnosti
Prakticky každý elektronický prvek generuje šum (šumový signál/napětí). Např. u zesilovače lze jeho celkový vlastní
šum vyjádřit vstupním zdrojem šumu un, který se přičítá k užitečnému vstupnímu signálu ui, viz obrázek 10.7.

ui uoA

un

u2

Obrázek 10.7: Zesilovač se zdrojem šumového signálu reprezentujícího vlastní šum zesilovače.

Pro výstupní napětí lze psát
uo = Aui +Aur. (10.11)

Výstupní napětí zesilovače se skládá jednak ze složky odpovídající budicímu signálu ui, jednak ze složky odpovídající
šumovému (rušivému) napětí zesilovače ur na jeho vstupu. Odstup signál-šum (Signal-to-Noise Ratio, SNR) je
definován jako podíl výkonů užitečného a šumového signálu, tj. podílem kvadrátů výše uvedených napěťových
složek (kvadrátů efektivních hodnot napětí):

SNR = Psignal
Pnoise

= (Aui)2

(Aun)2 = u2
i

u2
n

≡ 10 log
(
ui
un

)2
= 20 log ui

un
[dB]. (10.12)
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Zesilovač s definovaným odstupem signál-šum SNR zapojíme do obvodu ZZV s bezšumovým předzesilovačem A1
tak, jak udává obrázek 10.8. Pro určení výstupního napětí uo lze použít např. metodu superpozice.

A

A1

β

ui uou1

βuo

A2

un

u2

Obrázek 10.8: Zesilovač se zdrojem šumového
signálu ve ZV struktuře.

Vliv ZZV na šumové vlastnosti ZV systému

uo = ui
A1A2

1 +A1A2β
+ un

A2
1 +A1A2β

(10.13)

Pro odstup signál-šum celého ZV systému evidentně platí:

SNR′ = (uiA1)2

u2
n

= SNR ·A2
1, (10.14)

kde SNR je odstup signál-šum zesilovače A2.

Odstup signál-šum původního zesilovače se zvětšil A2
1-krát, kde A1 je zesílení předzesilovače. Z tohoto důvodu se

v kaskádní struktuře zesilovače se zavedenou ZV snažíme zesílení soustředit do prvních stupňů. Šum následujících
stupňů se pak v celkovém odstupu s/š prakticky neuplatní. Na výsledné rušivé složce výstupního signálu se pak
podílí zejména šum prvního (prvních) stupňů zesilovače, které se z tohoto důvodu konstruují jako nízkošumové.

X-18/38

https://geec.fel.cvut.cz/#/1448


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

10.7. Vliv ZZV na linearitu obvodu
Pokud zesilovači An se symetrickou nelineární převodní charakteristikou (a) zavedeme zápornou ZV (A′ = A

1+βA )
s různým činitelem záporné vazby β snížíme zesílení a tím i nelinearitu převodní charakteristiky, viz obrázek (b).

−4

−2

2

4

−3 −2 −1 x1 x2 3

−5

y1

y2

A1

A2

A3

A2

A3

An

ui uo

ui [mV]

uo [V]

−10 −5 5 10

−4

−2

2

4

x′1 x′2

−5

y1

y2An
ui uo

β

A2 A′2

A′1

A′1 ui [mV]

uo [V]

β = 0
β = 1/1000
β = 1/100

(a) (b)
Obrázek 10.9: Převodní charakteristika nelineárního systému bez ZV a ze zavedenou ZZV pro různé činitele β.
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x′2

−5

y1

y2An
ui uo

β

A2

A1

A′1

ui [mV]

uo [V]

β = 0
β = 1/100

x′1

Zlomy nastávají při stejných hodnotách výstupního
napětí. To je dáno napěťovou ZZV (výstupní napětí
zesilovače je přímo výstupním napětím celé soustavy,
což pro vstupní napětí neplatí). Z tohoto důvodu se
mění vstupní napětí, při kterém nastává zlom – viz
následující tabulka.

β A′1 A′2 x′1 [mV] x′2 [mV]
0 1000 4000 1 2

1/1000 500 800 2 7
1/100 91 98 11 52

Tabulka 10.2: Souřadnice xi zlomových bodů a jed-
notlivých zesílení A′i pro různé hodnoty ZV přenosu
β.

Obrázek 10.10: Převodní charakteristika nelineárního systému pro větší rozsah vstupního napětí.

Následuje ukázka typického přechodového zkreslení, které se vyskytuje v koncových stupních tranzistorových ze-
silovačů pracujících ve třídě B. jedná se o neaktivní oblast kolem počátku převodní charakteristiky, kterou lze
minimalizovat pomocí ZZV3.

3Toto přechodové zkreslení se také minimalizuje DC předpětím – tzv. třída AB.

X-20/38

https://asinus.feld.cvut.cz/geec/#/1452


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Nechť pro nelineární koncový stupeň An se saturačním napětím 5V platí:

uo =





0 u1 ≤ 0,7 V,
u1 − 0,7 0,7 < u1 < 5,7 V,
5 u1 ≥ 5,7 V,

pak pro ZV systém dle obrázku 10.11 s předzesilovačem A,
koncovým stupněm An a zavedenou ZZV se ZV přenosem β se
převodní charakteristika změní v „aktivní“ oblasti 1. kvadrantu
na (10.15). Kompletní charakteristika je na obrázku 10.12.

uo =
A
(
ui − 0,7

A

)

1 + βA
pro ui >

0,7
A

V a uo < 5 V. (10.15)

An

ui u1 uo
A

β

Obrázek 10.11: ZV systém s koncovým stupněm An.

−6 −4 −2 2 4 6

−4

−2

2

4

u1,ui [mV]

uo [V]

bez ZV
se ZZV

Obrázek 10.12: Převodní charakteristika koncového
stupně An bez ZV a celého systému se ZZV obsa-
hující koncový stupeň An, zesilovač A = 10 a ZV
přenos β = 1.
Detail přechodové charakteristiky v okolí počátku je
pak na obrázku 10.13.
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Je zřejmé, že silnější ZZV (vyšší hodnota ZV přenosu β, resp. vratného rozdílu F ) vede na spolu se snížením
celkového zesílení i ke snížení nelinearity systému. Zvýšením rozdílu F , tj. zesílení které je uzavřeno ve ZV (na
úkor „vnějšího“ zesílení ZV soustavy) se zlepšují vlastnosti soustavy. V tomto případě je pouze F .= 10. Je zřejmé,
že v případě velkého zesílení A a stejné hodnoty β ≈ 1, nevzroste celkové zesílení, ale vzroste F a tím klesne
přechodové zkreslení. To lze jednoduše ověřit analýzami obvodů, na které vedou odkazy (případ 1 a případ 2).

−20

20

−100 −70 −40 40 70 100

ui [mV]

uo [mV]

Obrázek 10.13: Detail přechodové charakteristi-
ky ZV systému s koncovým stupněm An.

Vliv ZZV na činitel harmonického zkreslení (THD)

Nelinearitu můžeme charakterizovat činitelem harmo-
nického zkreslení (THD – Total Harmonic Distortion
viz (6.7)), pro který pak lze psát:

THD’ =

√
U2
o2
F 2 + U2

o3
F 2 + U2

o4
F 2 + · · ·

Uo
= THD

F

kde Uo je efektivní hodnota výstupního napětí,
Uoi jsou vyšší harmonické Uo,
THD je zkreslení systému bez ZV,
THD’ je zkreslení ZV systému a
F je velikost vratného rozdílu.
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10.8. Vliv ZZV na dynamické vlastnosti soustavy
10.8.1. Kmitočtové vlastnosti napěťového zesilovače se ZZV
Uvažujme napěťový zesilovač s napěťovou sériovou ZZV dle obrázku 10.14, přičemž předpokládejme, že přenos
vlastního zesilovače A(s) obsahuje jeden pól přenosu na kmitočtu ω0 a zesílení pro stejnosměrný signál A0. Celkový
přenos ZV soustavy A′(s) s kmitočtově nezávislým ZV přenosem β = konst. lze pak vyjádřit následovně:

ui

(i) A
(o)

βuo uo

ud

Obrázek 10.14: Napěťový zesilovač
s přenosem A(s) a napěťovou séri-
ovou ZZV (neinvertující zapojení).

A(s) = A0
ω0

s+ ω0
, potom dle 10.2, resp. 10.7 je

A′(s) = Uo(s)
Ui(s)

= αbA(s)
1 + βA(s) = αbA0ω0

s+ ω0 − βA0ω0
.

Dále uvažujme přenosy αb = 1 (neinvertující zapojení dle obrázku), výraz
rozšíříme a po úpravě dostaneme:

A′(s) = 1 + βA0
1 + βA0

A0ω0
s+ ω0 − βA0ω0

= A0
1 + βA0

ω0(1 + βA0)
s+ ω0(1 + βA0) =

= A′0
ωc

s+ ωc
, kde A′0 = A0

1 + βA0
= A0

F
; ωc = ω0(1 + βA0) = ω0F

(10.16)
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Typické modulové charakteristiky uvedeného ZV systému se zesilovačem s A0 = 105 a f0 = 10Hz pro různé
velikosti vratného rozdílu F (např. pro A′10(jω) je F = 104 a β .= 1/10, atd.) jsou uvedeny na obrázku 10.15.

101 102 103 104 105 106

−20

0

40

60

80

f0 fc ft

A′0

A0

−20 dB/dek.

F = 103

F = 104

F = 105 f [Hz]

|A
′ (j
ω

)|
[d
B]

A(jω)
A′100(jω)
A′10(jω)
A′1(jω)

Obrázek 10.15: Modulové charakteristiky |A′(jω)| ZV systému s na-
pěťovým zesilovačem s přenosem A(s), viz analýzu a komentář.

Vliv ZZV na šířku pásma napěťo-
vého zesilovače

Zlomový kmitočet ωc celkového
přenosu ZV soustavy A′(jω) s na-
pěťovým zesilovačem s přenosem
A(s) obsahujícím jeden pól pře-
nosu na kmitočtu ω0 se násobně
zvětší vratným rozdílem F :
ωc = ω0(1 + βA0) = ω0F ,

(10.17)
předpokládáme-li ZZV a kmi-
točtově nezávislý přenos zpětno-
vazebního členu β.

Paralelní ZZV (invertující zapojení s napěťovým zesilovačem) má pro A′0 = −1, tj. α = β = 1/2 poloviční šířku
pásma fc = ft/2 oproti fc = ft pro zde uvedenému případu neinvertujícího zesilovače.
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10.8.2. Kmitočtové vlastnosti transimpedančního zesilovače se ZZV
Nyní uvažujme transimpedanční zesilovač (výstupní napětí řízený vstupním proudem) s napěťovou paralelní ZZV
dle obrázku 10.16. Opět předpokládejme, že přenos (přenosová impedance) vlastního zesilovače ZT (s) obsahuje
jeden pól přenosu na kmitočtu ω0 a transimpeanci pro stejnosměrný signál RT . Pro celkový přenos ZV soustavy
A′(s) získáme ze vztahu (10.8) odvozeném v příkladu 10.3, kde místo RT uvedeme RT ⇒ ZT (s) = RT

1+s/ω0
. Pak

ui

R1

ZT ir
ir

Rs

R2

uo

ii

Zin

u1

Obrázek 10.16: Transipedanční zesilovač
s transimpedancí ZT (s) a napěťovou paralelní
ZZV. Pro kmitočtové charakteristiky viz ana-
lýzu, komentář a také kapitolu 17.3.4.

A′(s) = Uo(s)
Ui(s)

=
−R2
R1

R2
RT

+ s R2
ω0RT

+ 1

∣∣∣∣∣
Rs�R1,R2

.=
−R2
R1

1 + s R2
ω0RT

∣∣∣∣∣
RT�R2

(10.18)

Šířka pásma transimpedančního zesilovače

Zlomový kmitočet celkového ZV přenosu s transimpedanč-
ním zesilovačem obsahujícím jeden pól přenosu na kmi-
točtu ω0 je v ideálním případě (Rs � R1,R2) nezávislý
na zesílení R2/R1 a šířka pásma je úměrná hodnotě R2:

ωc
.= ω0RT

R2
, (10.19)
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10.8.3. Dynamické vlastnosti zpětnovazebních struktur vyšších řádů
Pro kmitočtové závislosti vyšších řádů (n ≥ 2) mohou být póly přenosu ZV systému jak reálné, tak komplexní a
pro n > 2 je vždy nutno provést kontrolu stability soustavy.
Vlastnosti takových systémů budeme demonstrovat na jednoduchém příkladu zesilovače se dvěma, resp. třemi
póly a se zavedenou sériovou napěťovou ZZV. Ukážeme jejich kmitočtové charakteristiky v závislosti na velikosti
zpětnovazebního přenosu β, resp. vratného rozdílu F a jejich souvislost s polohou pólů, tj. i stabilitou systému.

ui

A

β

uo

Obrázek 10.17: ZV systém se sériovou ZZV.

H(s) = Uo(s)
Ui(s)

= A(s)
1 + βA(s)

H(0) .= 1
β
∀ A(0)β = A0β � 1

Uvažujme následující případy:

1. A1(s) = A0
(1 + s/ω1)(1 + s/ω2) , kde A0 = 105, ω1 = 2π100, ω2 = 2π2 · 106 [rad/s]

2. A2(s) = A0
(1 + s/ω1)(1 + s/ω2)(1 + s/ω3) , kde A0 = 105, ω1 = 2π100, ω2 = 2π2 ·106, ω2 = 2π4 ·106 [rad/s]
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Následují ukázky modulových charakteristik a jim odpovídají rozložení pólů přenosů H1(jω) a H2(jω) a pro různé
velikosti zpětnovazebního přenosu β. Ověření všech charakteristik, včetně časových odezev lze pomocí analýzy.

102 103 104 105 106 107 108

100

80
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40

20

−20

−40

f [Hz]|H
1(
jω

)|
[d
B]

β = 0
β = 1/100
β = 1/10
β = 1
β = 10

0

Obrázek 10.18: Modulové charakteristiky ZV systému H1(jω) = A1(jω)
1+βA1(jω) pro β = 0, 1/100, 1/10, 1, 10.
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β = 1
20 → dvojnásovbý pól

β = 1
10 → σp = ωp

<spi [107rad/s]

=spi [107rad/s]β = 0
β = 1/100
β = 1/30
β = 1/20
β = 1/10
β = 1
β = 10

Obrázek 10.19: Póly ZV systému H1(s) = A1(s)
1+βA1(s) pro β = 0, 1/100, 1/30, 1/20, 1/10, 1, 10.
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Obrázek 10.20: Modulové charakteristiky ZV systému H2(jω) = A2(jω)
1+βA2(jω) pro β = 0, 1/100, 1/10, 1, 10.
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Obrázek 10.21: Póly a nuly ZV systému H2(s) = A2(s)
1+βA2(s) pro β = 0, 1/100, 1/40, 1/26, 1/15, 3/5, 1.
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Je samozřejmé, že převýšení na modulové charakteristice vzniká v důsledku komplexně sdružených pólů (dokonce
při σp < ωp). Z rozložení pólů je zřejmá i nestabilita ZV soustavy pro n = 3, tj. H2(s) a β ≥ 3/5, s čímž souvisí
i pokles převýšení na modulové charakteristice pro β = 10. Chování v časové oblasti je demonstrováno analýzou
přechodové charakteristiky, viz také komentář. Stabilitou ZV soustav se zabývá poslední podkapitola.

10.8.4. Stabilita zpětnovazebních soustav
Nejčastěji se nestabilita ZV soustav vyšetřuje na základě přenosu otevřené ZV smyčky (10.20) pomocí Nyquistova
kritéria. Zásadní výhodou tohoto kritéria např. pro praxi (měření) je, že tato metoda vychází z charakteristik
rozpojené ZV, tj. stabilního systému. Dále tato metoda nabízí i klasifikaci „kvality“ stability v podobě parametrů.

A

ui=0

β

uo

Rz

u1uβ

Obrázek 10.22: Určení přenosu rozpojené
ZV smyčky βA.

βA = Uo(s)
U1(s) ·

Uβ(s)
Uo(s)

= Uβ(s)
U1(s) (10.20)

Rozpojenou ZV smyčku je nutné správně zakončit, aby její přenos
(10.20) odpovídal realitě (při zavedení ZV). Smyčku rozpojujeme ob-
vykle na vstupu zesilovače (v jeho řízení) – viz obrázek 10.22, kvůli
snadnému zakončení. Zatěžovací odpor Rz je určen podle zapoje-
ní ZV (sériová/paralelní) vstupním odporem/impedancí zesilovače a
vnitřním odporem budicího zdroje tak, aby zatížení zpětnovazebního
členu bylo stejné jako před rozpojením ZV smyčky.
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Kmitočtová charakteristika přenosu rozpojené ZV smyčky βA v komplexní rovině nesmí pro stabilní ZV systém
obepínat bod 1 na reálné ose. V tomto případě obrázku 10.23 se jedná o systém na mezi stability.

−1 1

ω = 0 ω →∞
<{βA(jω)}

={βA(jω)}

0

ω

Obrázek 10.23: Příklad kmitočtové charakteristiky přenosu rozpojené ZV smyčky v komplexní rovině.
Protne-li modulová charakteristika tohoto přenosu kmitočtovou osu při úhlovém kmitočtu ω0M , tj. |βA(ω0M )| = 1,
pak jeho fázová charakteristika nesmí dosáhnout pro tento kmitočet a stabilní ZV systém bodu ϕβA(ω0M ) ≤ 0◦.
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Doporučení: U stabilního systému by fáze otevřené ZV smyčky pro ω = ω0M měla být tzv. fázová jistota
ϕa = ϕβA(ω0M ) > 30 ◦, přičemž úhlový kmitočet ω0M je definován relací |βA(jω0M )| = 1, nebo by pro tzv.
doplňkový zisk Ma mělo platit Ma = 20 log(GM) = −20 log

(
βA(jω0ϕ)

)
> 10dB, přičemž ϕβA(jω0ϕ) = 0, viz.

obrázek 10.24 a 10.25.

1

1
GM 1

ω0M

ω0ϕ

β0 > β

β0
β0 < β

GM = 1
βA(jω0ϕ )

<{βA(jω)}

={βA(jω)} stabilní
mez stability
nestabilní

0

ω

ω

ω

ϕa

|βA
(ω0M

)| =
1

Obrázek 10.24: Detail charakteristik z obrázku 10.23 pro při různé ZV přenosy β.
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103.42
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A
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)|
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0◦
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β
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Obrázek 10.25: Modulová a fázová charakteristika otevřené ZV smyčky stabilního systému (ϕa > 0◦, Ma > 0 dB).
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Příklad 10.5 Stabilita ZZV soustavy

Zadání:. Zesilovač s kmitočtově závislým zesílením A1(jω) = −A0
(1+jω/ω1)(1+jω/ω2)2 , kde A0 = 100dB,

ω1 = 2π106 a ω2 = 2π107 [rad/s], má zavedenou ZZV dle obrázku 10.17 s přenosem ZV členu β = 1.
1. Zjistěte zda je soustava stabilní.
2. Zjistěte zda je soustava stabilní, pokud přenos zesilovače (A2) bude vykazovat další pól na kmitočtu
ω0 = 2π10 [rad/s].

3. Ověřte stabilitu/nestabilitu ZV systémů H1(s) a H2(s) uvedených v sekci 10.8.3 pomocí analýzy
rozpojené ZV smyčky.

Řešení: Ve všech případech budeme stabilit zjišťovat podle kmitočo-
vé charakteristiky rozpojené ZV smyčky βA(jω), kterou určíme jako
v předešlých případech z následujícího zapojení. Vzhledem k tomu, že
pro první dva případy je β = 1 je βA(jω) = A(jω) a stačí vyšetřovat
pouze A1, resp. A2, jejichž kmitočtové charakteristiky jsou na obráz-
cích 10.26 a 10.27. Komentář řešení je uveden zde a experimentální
ověření motivační ukázky zde.

A1,2

ui=0

β

uo

Rz

u1uβ
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Obrázek 10.26: Bodeho aproximace modulové a fázové charakteristiky otevřené ZV smyčky systému se
zesilovačem A1.
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Obrázek 10.27: Aproximace kmitočtových charakteristik otevřené ZV smyčky jak ZV systému se zesilovačem
A1, tak systému s kmitočtově kompenzovaným zesilovačem A2 pomocí dominantního pólu f0.
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Diskuse: Z obrázku 10.26 je zřejmé, že ZV systém se zesilovačem A1 bude po zapojení zpětné vazby
nestabilní, tj. kmitat na f0ϕ ≈ 10MHz, kdy ϕβA1(jf0ϕ) = 0, tj. kdy se ZZV změní na kladnou ZV. Právě
to, že fáze rozpojené ZV smyčky vychází (pro malé kmitočty) z ϕβA = 180◦ je důkaz ZZVa. Pro stabilní
soustavu se zesilovačem A1 by bylo nutné aby β < 1/104, aby |βA1(jf0ϕ)| < 0 dB, což by vedlo na celkové
zesílení ZV soustavy A′ > 105/11 ≈ 104. Pokud však přidáme zesilovači další pól (A2), bude soustava
stabilní i pro β = 1, tj. i pro celkové zesílení ZV soustavy A′ .= 1, jak je zřejmé z obrázku 10.27. Takto
jsou „kmitočtově kompenzovány“ operační zesilovače, aby při zavedení ZZV byly stabilní i pro β = 1.

aPozor některé publikace, zejména publikace zbývající se řízením, uvažují rozpojenou smyčku ZZV bez znaménka – neberou
v úvahu např. odečítání na vstupu, i když je míněna záporná ZV. Pak fáze rozpojené ZV smyčky vychází z 0◦ a kritický bod
je naopak 180◦, tj. −1 v komplexní rovině místo bodu 1, jak je uvedeno na obrázku 10.23, resp. 10.24.

Pomocí této metody lze stanovit stabilitu ZV systému z kmitočtové charakteristiky jeho otevřené ZV smyčky, tedy
stabilního systému před jejím spojením. A to např. i měřením bez toho, aby bylo nutné ZV zapojovat a v případě
nestability podstupovat riziko případné poruchy systému vlivem nekontrolovatelného nárůstu amplitudy výstupní
veličiny (např. mechanické výchylky). To jiná kritéria neumožňují. Viz také analýzu zde, dodatek B a příklad 19.4.
Závěr: Zpětná vazba umožňuje realizaci přesných regulátorů a dalších nejenom elektronických systémů. ZV zlepšuje
mnohé vlastnosti zesilovačů, pokud je značná část jejich zesílení uzavřena ve ZV – je velký vratný rozdíl. Toho se
hojně využívá u operačních zesilovačů se ZZV, kde je A→∞ a pak A′ .= 1/β. Pokud je však soustava dynamická
(téměř vždy je), musíme dávat pozor na stabilitu!
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Kapitola 11
Ideální operační zesilovač a operační sítě
Tato kapitola představuje operační zesilovač (OZ)
prvek analogových elektronických obvodů. Definu-
je chování ideálního operačního zesilovače a uvádí
jeho základní aplikace. Uživatel se seznámí s růz-
nými typy zapojení od elementárních zesilovačů
(invertující/neinvertující) přes sumátor, převodníky
proud/napětí a napětí proud, rozdílový zesilovač až
po operační usměrňovač a ideální komparátory. Bu-
de také ukázán postup analýzy takových zapojení,
který vychází z pochopení základního principu OZ
pracujícího se zápornou zpětnou vazbou.

OZ

R1

R2

ui

uo
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ud

0
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nastavit uo = −ui

R2
R1

⇒ ud = 0i1 = u1
R1

i2 = i1 uo = −i2R2
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11.1. Operační zesilovač – motivace20 FEKT VUT v Brně 

 

Zesílení je neprakticky velké (v aplikacích většinou požadujeme jedničky až stovky), je 

vhodné jej N krát snížit zápornou zpětnou vazbou. Tím současně zabijeme další mouchy: 

skutečný OZ má neideální další parametry (viz přednášky), které po zavedení záporné zpětné 

vazby „automaticky“ N krát vylepšíme. Jinými slovy, čím více ustoupíme od požadavku na 

vysoké zesílení, tím více si polepšíme jinde. Ustupujeme snadno, pokud vysoké zesílení není 

naším konečným cílem. Pak je důležité, aby „zásoba zesílení“ byla co největší, tedy aby OZ 

měl „nepřirozeně“ vysoký zisk. 

Zisk můžeme snížit pomocí odporového děliče R1, R2 podle obrázku s obvodem ZV4. 

Porovnáním s blokovým schématem zpětnovazebního systému je možné identifikovat, že 

tento dělič je zpětnovazebním blokem „beta“ a že zpětnovazební napětí Uzv, tj. napětí na R2, je 

přiváděno na invertující vstup operačního zesilovače. Pro zadané číselné parametry vychází 

stupeň vazby N = 10001 > 0, zpětná vazba je tedy záporná a hodně „silná“, výsledné zesílení 

kleslo prakticky na stovku. 

Dosadíme-li do Blackova vztahu symboly R1, R2 a A namísto čísel, vyjde  
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což je známý vzorec pro zesílení neinvertující varianty zesilovače s OZ při uvažování 

ideálního OZ s nekonečným zesílením. Předchozí vzorec je přesnější – uvažuje konečnou 

hodnotu zesílení OZ. 

+5V

-5V

0

Uzdroje = Uvstup

Uvstup = Ud

Uvystup

Mám za úkol nastavovat Uvyst = A Ud.
Pro A = 1.000.000 to znamená Uvyst [V]= Ud [mV].
Pro Ud  5 mV jsem na horním dorazu 5V (saturace).
Pro Ud  -5 mV jsem na spodním dorazu -5V (saturace).
Jsem v lineárním režimu (= v pohodě) jen mezi těmito 
dorazy, kdy Ud je prakticky nula. Pak mohu spojitě

měnit výstup v závislosti na vstupu.

Ubat = 5V

Ubat = 5V

Operační zesilovač o zesílení A = 1.000.000 (milión). Uvnitř

operuje trpaslík podle přesného zadání (viz text v bublině).

Ivstup = 0

0

 

Obrázek převzat z https://user.unob.cz/biolek/vyukaVUT/skripta/Sbirka_OZ3.pdf. Viz také komentář.
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Použití struktury se zápornou zpětnou vazbou (viz sekci 10.2) a zesilovače s vysokým zesílením je základní
principem stabilizátorů (regulátorů), zesilovačů, apod. a vede na realizaci struktur s operačními zesilovači.

ui

(i) A
(o)

βuo uo

ud uo = udA = (ui − βuo)A ⇒ uo = uiA

1 + βA

A′ = uo
ui

= A

1 + βA
Blackův vztah

lim
A→∞

A′ = 1
β

Pro extrémně vysoké hodnoty zesílení vlastního zesilovače A→∞ je zesílení ZV soustavy A′ nezávislé na
velikosti A a je dáno pouze ZV přenosem A′ = 1/β. Vstupní napětí vlastního zesilovače je pak ud = 0.

Pro konečné zesílení vlastního zesilovače A je závislost zesílení ZV soustavy A′ na A velmi malá, pokud A dosahuje
velkých hodnot. Např. pro A = 100 000 a β = 1/10 je zesílení ZV soustavy A′ .= 9,999 .= 1/β. Pro vstupní napětí
ui = 1 V a vstupní napětí zesilovače vlastního zesilovače ud .= 0,1mV.
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Použití ZV struktury s ideálním zesilovačem a napěťovou ZV

22 FEKT VUT v Brně 

 

 

 

 

 

Nepřehlédněme významný myšlenkový zlom při přechodu od úkolu „Mám nastavovat 

Uvyst = 1.000.000 Ud“ k úkolu „Mám nastavovat Ud = 0“. V druhém případě trpaslík nemá 

potřebu sledovat výstup, který nastavuje, nýbrž jen Ud. Postupuje přitom tak, že bedlivě 

sleduje sebemenší změnu Ud. Při náznaku, že by Ud mělo růst nad nulu, výstupní napětí zvýší, 

při poklesu Ud jej sníží. Smyčka záporné zpětné vazby pak ve spolupráci s trpaslíkem dokoná 

svoji základní regulační funkci: stabilizaci regulační odchylky na nulu. 
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-5V
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Uzdroje ≠ Uvstup

Uvstup = Ud

Uvystup

Mám za úkol 
nastavovat Ud = 0

Ubat = 5V
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Ivstup = 0
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R 1 = 99 k

R 2 = 1 k

= Uzdroje - Uzv

Uzv = 0,01 Uvystup = Uzdroje

= 0

Uvystup = 100 Uzdroje

Z toho vyplývá, že Uzdroje = Uzv



100x zeslabuje



zdroj A∞
Uzdroje

Uvyst = A Uvst = 1/ Uzdroje
Uvst=Ud = 0



Uzv =  Uvyst = Uzdroje

smyčka ZV

Uvyst 1
-------------- =  Azv = ----- =  100
Uzdroje 

-

Obrázek převzat z https://user.unob.cz/biolek/vyukaVUT/skripta/Sbirka_OZ3.pdf
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11.2. Ideální operační zesilovač (OZ)

ud
uo = Aud

u+

u−

u+

u−

ud Aud

uo

A→∞

+UN

−UN

(a) (b) (c)
Obrázek 11.1: Schématická značka OZ (a), model ideálního OZ (b) a připojení napájecího zdroje (c).

10 10

UN = 10V

10

−10

0
ud [µV]

uo [V]A = 106

A→∞ Obrázek 11.2: Převodní charakteristika OZ s ko-
nečným a nekonečným zesílením (ideální OZ) a
s omezením výstupního napětí díky konečnému
napájecímu napětí.
Pro konečné napájecí napětí (reálný případ) je
nutné, aby napětí na vstupních svorkách bylo
maximálně v rozsahu u+ i u− ∈ (−UN ,+ UN ).
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11.3. Neinvertující a invertující zesilovač s ideálním OZ

R1

ui

ud

0

0

uo

R2
R1

R2

ui

ud

0

0 uo

(a) (b)
Obrázek 11.3: Zapojení neinvertujícího (a) a invertujícího (b) zesilovače.

Pro analýzu zapojení v případě ideálního OZ vyjdeme ze dvou předpokladů: 1. vstupní proudy OZ jsou nulové a 2.
jeho zesílení A→∞ ⇒ ud → 0. První podmínka musí být zajištěna implementací OZ na čipu (např. MOSFET),
druhá podmínka A → ∞ je jednak závislá na vlastnostech OZ, jednak musí být reálný zesilovač provozován
v lineárním režimu, tj. výstupní napětí musí být menší než napájecí napětí. V opačném případě mluvíme o tzv.
saturaci a zesílení A→ 0, viz převodní charakteristiku 11.2). Aby toto platilo je nutné, aby byla zavedena stabilní
záporná zpětná vazba (ZZV), tj. vazba (vodivé spojení, v našem případě R2) z výstupu na invertující vstup „–“.
Pokud by existovala zároveň i kladná ZV (z výstupu na neinvertující vstup „+“) je nutné aby přenos ZZV byl
větší, viz 10.8.4.
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R1
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i uR2
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ii
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ui
uR1
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ud

ii

i = ii

0

0u+

u−

uo

(a) (b)
Obrázek 11.4: Zapojení neinvertujícího (a) a invertujícího (b) zesilovače s označením obvodových veličin.

S využitím výše uvedeného pak lze pro obě jednotlivá zapojení odvodit:

uR1 = ui − ud = ui ⇒ i = uR1

R1
= ui
R1

uo = uR1 + uR2 = iR1 + iR2 = ui

(
1 + R2

R1

)

⇒ Au = uo
ui

= 1 + R2
R1

(11.1)

ii → 0 ⇒ Rin = ui
ii
→∞

u− = −ud = 0, uR1 = ui − u− = ui ⇒ ii = ui
R1

uR2 = iiR2 = −uo

⇒ Au = uo
ui

= −R2
R1

(11.2)

Rin = ui
ii

= R1
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R1

ui

0
0

0

uo

R2
R1

R2

ui

0
0

0 uo

Au = 1 + R2
R1

, Rin =→∞ Au = −R2
R1

, Rin = R1

Ověření výsledných vztahů lze ověřit symbolickou i semisymbolickou analýzou s ideálním operačním zesilovačem
v simulátoru GEEC jak pro neinvertující zapojení, tak pro zapojení invertující. Viz také dodatek C, videoukázku
analýzy a ověření experimentem.
Použití zesilovačů: Hlavní výhoda neinvertujícího zapojení je jeho velký vstupní odpor, který je v ideálním případě
nekonečný. Velikost vstupního odporu invertujícího zapojení je omezena hodnotou rezistoru R1, která nemůže být
pro velké Au vysoká (více viz. přednáška). Zapojení obrací směr/znaménko vstupního napětí, což je v řadě aplikací
výhodné a dále je velmi dobře použitelné pro mnoho aplikací, které jsou uvedeny níže (sumátor apod.).1

1Další vlastnosti pak budou uvedeny v přednášce o reálných vlastnostech OZ.
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11.4. Analýza obvodů s ideálním OZ
Pro analýzu obvodových struktur s ideálními OZ lze využít následujících pravidel. Nejprve je třeba se přesvědčit,
zda je v obvodu zavedena záporná zpětná vazba (ZZV), tj. existuje signálová cesta z výstupu na invertující (–)
vstup s nenulovým přenosema. Pokud je tato podmínka splněna lze postupovat podle níže uvedených kroků:

Analýza obvodů s ideálním OZ

1. Označíme nulový rozdíl napětí na vstupech OZ (oba vstupy mají stejné napětí – tzv. virtuální zkrat).
2. Proudy do vstupů zesilovače označme jako nulové.
3. Obvod lze řešit známými metodami analýzy obvodů: postupným zjednodušením, přímou aplikací Ki-

rchhoffových zákonů, metodou superpozice, apod., přičemž předpokládáme, že výstupní proud OZ
pochází z napájecího zdroje, případně řízeného zdroje modelu OZ dle obr. 11.1 (platí 1. Kirchhoffův
zákon).

Pozor: Počítačová analýza obvodů s ideálním OZ (A→∞, např. symbolická a semisymbolická analýza v geec)
nerozlišuje invertující a neninvertující vstup – vždy počítá s tím, že je v obvodu zavedena ZZV.

aV případě složitějších a kmitočtově závislých obvodů je nutno stabilitu ověřit např. pomocí Nyquistova kritéria stability, viz 10.8.4.
V obvodech s reálnými parametry OZ je nutné navíc zahrnout do výpočtu i kmitočtové vlastnosti vlastního OZ. Při uvažování konečného
napájecího napětí je nutné, aby všechna napětí (jak na vstupech, tak na výstupu OZ) byla menší než napájecí napětí.
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11.5. Sumátor signálů s ideálním OZ
Pro součet analogových signálů se používá následující zapojení. Opět předpokládejme, že vstupní proudy OZ jsou
nulové a zesílení vlastního OZ A → ∞ ⇒ ud → 0 (ZZV). Mluvíme o tzv. virtuálním zkratu mezi invertujícím
a neinvertujícím vstupem OZ. Pak je napětí invertujícího vstupu také nulové, jak je naznačeno v obrázku. Pokud
jsou velikosti vstupních napětí vůči zemnímu potenciálu u1, u2, · · · un, pak napětí na jednotlivých rezistorech
je také u1, u2, · · · un) a jejich proudy se dají snadno vyjádřit. Velikost výstupního napětí je pak dáno součtem
těchto proudů a velikostí ZV rezistoru R:

R1

R2

Rn

R

0

i1

i2

in

u1

u2

un

uo

i

i

Obrázek 11.5: Zapojení invertujícího sumátoru.

i = i1 + i2 + · · ·+ in = u1
R1

+ u2
R2

+ · · ·+ un
Rn

uo = −uR = −iR = −R
n∑

i=1

ui
Ri

(11.3)

Komentář: Jedná se o jednoduché zapojení pro váhovaný součet analogových napětíJednoduchost vychází ze
skutečnosti, že jednotlivé vstupní proudy se neovlivňují – jsou závislé pouze na velikosti příslušného vstupního
napětí a rezistoru. Je to dáno nulovým napětím na invertujícím vstupu, kam jsou druhé strany rezistorů zapojeny.
Zapojení opět obrací směr/znaménko vstupních napětí.
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11.6. Invertující zesilovač s vyšším vstupním odporem
Jak je uvedeno výše, je u invertujícího zapojení 11.3 nevýhodou jeho malý vstupní odpor, zejména pro vysoké
hodnoty zesílení (ZV odpor je obvykle nutné volit R2 ≤ 1 MΩ). Jednou z možností jeho zvýšení, pokud např.
nepředřadíme neinvertující zapojení je níže uvedené zapojení. Pro velikost zesílení lze pak odvodit vztah 11.4.

R1

R2

R3

R4

ui

ii

0

ii

uo

uR3

i3 i4
Au = uo

ui
= −R2

R1

(
1 + R4

R2
+ R4
R3

)
(11.4)

Rin = ui
ii

= R1

Obrázek 11.6: Alternativní zapojení invertujícího zesilovače pro zvýšení vstupního odporu při vyšších zesílení.

Postup odvození nechám na čtenáři – je obdobný jako v předchozích případech a lze ho ověřit v simulátoru po
kliknutí na obrázek (symbolické výsledky jsou uspořádány ve shodě s postupem odvození).
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Příklad 11.1 Neinvertující sumátor

Zadání: Určete výstupní napětí uo zapojení s ideální OZ dle obrázku, pokud jsou hodnoty rezistorů zadány
jednak obecně, jednak při R1 = R2 = R3 = R4 = R.

R1

R2

R3 R4

u1 u2

uo

u+

u−

i

i

Řešení: Nejprve vyřešíme napětí u+ např. pomocí metody superpozice a dále lze použít vztah (11.1):

u+ = u1
R4

R3 +R4
+ u2

R3
R3 +R4

, uo = u+
(

1 + R2
R1

)
,

uo =
(u1

2 + u2
2

)
2 = u1 + u2 pro R1 = R2 = R3 = R4 = R.
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11.7. Superpozice dvou signálů pomocí ideálního OZ

R1

R2

ui

i

i

ub

uoub

R1 R2

uoub

ui

i i
ui

Obrázek 11.7: Zapojení superponující 2 signály. Obvykle se používá pro DC posuv výstupního napětí, resp. pro
odstranění DC složky vstupního napětí ui, kds ub je stejnosměrné napětí. Pak lze rozlišit neinvertující a invertující
zapojení.

uo = −iR2 + ub = −ui − ub
R1

R2 + ub

uo = −ui
R2
R1

+ ub

(
1 + R2

R1

)
uo = −iR2 + ui = −ub − ui

R1
R2 + ui

uo = ui

(
1 + R2

R1

)
− ub

R2
R1
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11.8. Převodníky proud-napětí a napětí-proud

R

i

i

uo = −iR
0

Rz

R

ui

ui

i

i = ui
R

0

Rz

R

M1

UN
ui

i

i = ui
R

ui
0

0

(a) (b) (c)

Obrázek 11.8: Zapojení převodníků proud-napětí (a), napětí-proud v základním variantě (b) a variantě pro věší
rozsah napětí a proudů (c).
Zapojení (a) je invertujícím zapojením zesilovače, kde místo vstupního napětí a rezistoru, který převádí vstupní
napětí na proud, je vstupem snímán proud „virtuálním zkratem“ do společného uzlu (vstup má potenciál 0 V).
Zapojení (b) zajišťuje proud „plovoucí“ zátěží Rz, který je dán velikostí vstupního napětí a odporem rezistoru R,
nikoli odporem zátěže Rz. Pro zvýšení limitu proudu a napětí na zátěži je možné použít zapojení (c), kde však
proud i musí mít daný směr. Diskuse (velikost limitů, možnost uzemnění zátěže, . . . ), viz přednáška.

XI-14/40

https://youtu.be/vgMeozgGEOM?t=2172
https://geec.fel.cvut.cz/#/278
https://geec.fel.cvut.cz/#/280
https://geec.fel.cvut.cz/#/279
https://youtu.be/vgMeozgGEOM?t=2172


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

11.9. Rozdílový (diferenční) zesilovač
• Proč se používá k přenosu rozdíl signálů a pro zpracování rozdílový zesilovač?
• Jaké má nevýhody „klasické“ uspořádání?
• A jak je řeší rozdílový zesilovač?

11.9.1. Vlastnosti klasického zesilovače

t
ui(t)

uoui t

uo(t)

uo = Auui
Klasický (nesymetrický) zesilovač zpracovává signál jako napětí ui vůči společné svorce2. V reálných podmínkách
však může být užitečný vstupní signál us rušen (např. indukcí do kabelu) a vůči potenciálu společné svorky se
v signálové cestě objeví také rušivé napětí un. Pak se signál bude zesilovat spolu s tímto rušením uo = Auui =
Au(us + un).

2V uvedeném schématu není znázorněna.
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Nevýhody klasického uspořádání (zesilování signálu vztaženého k referenčnímu potenciálu)

t
us(t) užitečný signál na vstupním přívodu

+
t

un(t)
rušení indukované na vstupním přívodu vůči „zemi“

⇓

t
ui(t)

uoui t

uo(t)
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11.9.2. Ideální rozdílový zesilovač

t
ui1(t)

t
ui2(t)

ui1

ui2
uo

ud
t

uo(t)

uo = Ad(ui1 − ui2) = Adud

t
ui1(t)

t
ui2(t)

ui1

ui2
uo

ud
t

uo(t)

Ideální rozdílový zesilovač zesiluje pouze rozdíl vstupních signálů, tj. ui1 − ui2. Pokud jsou vstupní signály stejné,
výstupní signál je nulový, pokud jsou vzájemně inverzní, výstup je úměrný dvojnásobku vstupního signálu.
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t
ui1(t)

t
ui2(t)

ui1

ui2
uo

ud
t

uo(t)

Pokud budou oba vstupní signály obsahovat identickou část (rušení), nebude tato složka obsažena ve vý-
stupním signálu. Aby se rušení indukovalo shodně (jako tzv. souhlasné buzení), je v praxi nutné symetrizovat
užitečné napětí i vedení (včetně případného stínění) a impedance obou vstupů proti zemi musí být shodná.

t
ui1(t)

t
ui(t)

ui1

ui2
uo

ud
t

uo(t)
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11.9.3. Reálný rozdílový zesilovač

ui1

ui2
uo

ud

ui1

ui2

uo

ud

ud
2

ud
2us

(a) (b)
Obrázek 11.9: Označení vstupních a výstupního napětí rozdílového zesilovače (a) a schéma pro určení jednotlivých
zesílení (b).

uo = Adud +Asus, kde ud = ui1 − ui2, us = ui1 + ui2
2 , CMRR =

∣∣∣∣
Ad
As

∣∣∣∣ (11.5)

Přičemž Ad = uo
ud
|us=0 je rozdílové (diferenční) zesílení a As = uo

us
|ud=0 je zesílení souhlasné. Aby se souhlasná

složka vstupního napětí (rušení) neuplatnila, je nutné u zesilovače maximalizovat tzv. činitel potlačení souhlasné
složky (Common Mode Rejection Ratio).
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11.9.4. Rozdílový zesilovač realizovaný pomocí operačního zesilovače
R1 R2

R3

R4

ui2

ui1
uo

Obrázek 11.10: Rozdílový
zesilovač s OZ.

R1 R2

R3

R4

ui1
uo1

ui1′

R1 R2

R3 R4

ui2

uo2

(a) (b)
Obrázek 11.11: Obvody pro výpočet napěťového zisku metodou superpozice.

Výpočet zisku, resp. výstupního napětí zesilovače na obrázku 11.10 lze provést s výhodou pomocí metody super-
pozice dle obrázku 11.11. Pro příspěvky jednotlivých budicích zdrojů a celkové výstupní napětí pak platí:

uo1 = ui1′

(
1 + R2

R1

)
= ui1

R4
R3 +R4

(
1 + R2

R1

)
, uo2 = −ui2

R2
R1

,

uo = uo1 + uo2 = R2
R1

(ui1 − ui2) pro R4
R3

= R2
R1

, kdy se zesiluje pouze požadovaný rozdíl signálů. (11.6)

Rid = R1 +R3 je pak vstupní odpor pro rozdílový signál. (11.7)
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11.9.5. Přístrojový zesilovač
Nevýhodou předchozího zapojení je zejména malý vstupní odpor a dále skutečnost, že výstupní napětí mohou
výrazně ovlivnit vnitřní odpory vstupních zdrojů ui. Z tohoto důvodu se implementuje na čip níže uvedené zapoje-
ní 11.12. Odstraňuje jednak uvedenou nevýhodu a dále zlepšuje CMRR, jelikož první stupeň složený ze zesilovačů
A1 a A2 přenáší na svůj výstup uo2, uo1 souhlasnou složku se zesílením 1, kdežto rozdílovou složku násobí zesílením
1 + 2R2/R1. Proto se celkové zesílení nastavuje v tomto prvním stupni a zesílení 2. stupně se volí 1, tj. R3 = R4.

A3

R3 R4

R3

R4

ui2

ui1

uo

R1

R2

R2

A1

A2

uR1 = ui2 − ui1

i1

i1

i1

ui2

ui1

uo2

uo1

Obrázek 11.12: Zapojení přístrojového zesilovače.

i1 = ui2 − ui1
R1

,

uo2 = ui2 +R2i1 = ui2 +R2
ui2 − ui1

R1
,

uo1 = ui1 −R2i1 = ui1 −R2
ui2 − ui1

R1
,

uo1 − uo2 = (ui1 − ui2)− 2R2
R1

(ui2 − ui1) =

= (ui1 − ui2)
(

1 + 2R2
R1

)
,

uo = R4
R3

(
1 + 2R2

R1

)
(ui1 − ui2) (11.8)
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11.10. Integrátor s OZ

C

R
ui

uo

0
i

i i = ui
R
, uo(t) = −uc(0)− 1

RC

∫ t

0
ui(x)dx, RC = τ

H(s) = Uo(s)
Ui(s)

∣∣∣∣
uc(0)=0

= − 1
sτ

= −ZC(s)
R

(11.9)

Modulová charakteristika |H(jω)| =
∣∣ j
ωτ

∣∣ je uvedena níže, fá-
zová charakteristika je evidentně konstantní ∠H(jω) = π

2 .

0
1
τ

−20 dB/dek.

logω|H
(j
ω

)|
[d
B]

0

− t
τ

t

w(t)

Obrázek 11.13: Zapojení ideálního invertujícího integrátoru, jeho přenos, modulová a přechodová charakteristika.
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C

R1
ui

uo

R2

H(s) = −Z2
R1

= −
R2

1+sCR2

R1
= −R2

R1

1
1 + sCR2

= H0
1 + sτ2

(11.10)

H0 = −R2
R1

, τ2 = R2C, ω0 = 1
τ2
,

ωτ = ω0
R2
R1

= 1
R1C

= 1
τ1
, přičemž |H(jωτ )| .= 1 pro R2

R1
� 1.

0
ω0 ωτ

−20dB/dek.

20 log |H0|

logω|H
(j
ω

)|
[d
B]

H0

0,63H0

0 τ2 t

w
(t

)

0

Obrázek 11.14: Zapojení ztrátového invertujícího integrátoru, jeho přenos, modulová a přechodová charakteristika.

Zapojení AC_OZ7 v tabulce U.4.3 částečně funguje jako neinvertující integrátor pro R2 = 0. Výstup však vždy
obsahuje složku o velikosti Ku1, kde K > 1, viz analýza. Měření na invertujícím integrátoru viz dodatek C.
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Ideální neinvertující integrátor lze implementovat se dvěma OZ, přičemž jeden je zapojen jako invertující integrátor
a druhý jako invertor. Následující obrázek ukazuje dvě velmi podobné varianty.

C

R2

R2

ui
uo

R

−uo

C

R2

R2

uo

R

ui

−uo

H(s) = Uo(s)
Ui(s)

∣∣∣∣
uc(0)=0

= 1
sτ

, τ = RC (11.11)

Modulová charakteristika |H(jω)| je stejná jako na obrázku 11.13,
fázová charakteristika je evidentně konstantní ∠H(jω) = −π2 .
Přechodové charakteristiky obou výstupů, tj. neinvertujícího i in-
vertujícího integrátoru jsou na obrázku vpravo.

0

uo(t) = t

τ

−uo(t) = − t
τ

t

w(t)

Obrázek 11.15: Dvě varianty zapojení ideálního neinvertujícího integrátoru, jeho přenos, modulová a přechodová
charakteristika.
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11.11. Derivátor s OZ

C

R

ui 0
i

i

uo

i(t) = C
dui(t)
dt

uo(t) = −Ri(t) = −RC dui(t)
dt

H(s) = Uo(s)
Ui(s)

= −sRC = −sτ

0
1
τ

20dB/dek.

logω|H
(j
ω

)|
[d
B]

0

−Dirac(t)

0 t
w(t)

Obrázek 11.16: Zapojení ideálního invertujícího derivátoru, jeho přenos, modulová a přechodová charakteristika.
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Integrátor je jedním ze základních stavebních bloků pro realizaci kmitočtově závislých obvodů (např. filtrů). Dále
se používá v měřicích aplikacích (integrační A/D převodníky), jeho princip je využíván v regulátorech a mnoha
dalších aplikací. Ideální integrátor je astatickým obvodem, jehož výstupní signál absolutně roste pro konstantní
nenulový vstupní signál (pro t → ∞ nade všechny meze). Jelikož pól přenosové funkce ideálního integrátoru
leží na imaginární ose, neměla by existovat jeho kmitočtová charakteristika. Zde je však vykreslena s tím, že
modulová charakteristika jakékoli realizace neroste nade všechny meze (nekonečné zesílení) pro nulový kmitočet,
ale je omezena (byť velkou hodnotou zesílení). Pak je zřejmé, že pól leží v levé polorovině, ale ke zlomu modulové
charakteristiky dochází při velmi nízkých kmitočtech. U ztrátového integrátoru přidáváme záměrně další pól. Pak
je obvod stabilní, nicméně se na nízkých kmitočtech (ω < ω0) nechová jako integrátor, ale pouhý zesilovač.

Opakem integrátoru je derivátor, jehož idealizované zapojení je uvedeno i s příslušnými vlastnostmi. Na rozdíl od
integrátoru se prakticky nepoužívá (minimálně). Důvodem jsou kmitočtové vlastnosti reálného OZ, které na rozdíl
od integrátoru omezují použití na signály poměrně nízkých kmitočtů, kde se zapojení ještě chová jako derivátor.
To je také příčinou nestabilit zapojení, kde jsou derivátory použity ve složitějších zpětnovazebních strukturách. Zde
je zapojení derivátoru uvedeno pouze pro úplnost. Obdobně jako u ideálního integrátoru neexistuje ani v tomto
případě kmitočtová charakteristika. Důvodem je vyšší stupeň čitatele než jmenovatele přenosové funkce. Nicméně
opět vlivem zmíněných reálných kmitočtových vlastností OZ (přenosová funkce bude vykazovat i pól(y)), lze
charakteristiku nakreslit. Viz také experiment.
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11.12. Zesilovač s potlačením nízkých kmitočtů

R2

ui

i i uo

R1

C

ui

H(s) = Uo(s)
Ui(s)

= 1 + R2

R1 + 1
sC

= 1 + sCR2
1 + sCR1

=

= 1 + sC(R1 +R2)
1 + sCR1

= 1 + sτ1
1 + sτ2

ω1 = 1
τ1
, ω2 = 1

τ2
, H∞ = τ1

τ2
= 1 + R2

R1

0
ω1 ω2

20 dB/dek.

20 logH∞

logω

|H
(j
ω

)|
[d
B]

Obrázek 11.17: Aproximace modulové charakteristiky zesilova-
če.

Zesilovač se obvykle používá pro (částečné) po-
tlačení stejnosměrné složky vstupního signálu
ui, kdy je zároveň nutné zajistit velký vstupní
odpor, tj. nelze použít oddělovací vstupní kapa-
citor (derivační RC článek). Z přenosu a modu-
lové charakteristiky je zřejmé, že stejnosměrná
složka vstupního signálu se přenáší na výstup
s jednotkovým zesílením, kdežto střídavá složka
vstupního signálu je od kmitočtu ω2 přenášena
se zesílením H∞ = 1 + R2

R1
.
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11.13. Negativní impedanční konvertor
Jedná se o modifikaci neinvertujícího zapojení, kde impedance Z1 a poměr impedancí Z3/Z2 určuje výstupní napětí
v závislosti na Ui a tím vstupní proud, resp. vstupní impedanci. Pokud bude mít vstupní zdroj nenulovou vnitřní
impedanci, je rezistorem R1 zavedena kladná zpětná vazba (KZV) a je nutné dodržet podmínky stability (KZV
nesmí převážit ZZV na jakémkoli kmitočtu)!

R2

Ui

I2
I2 Uo

R1

Ui

R3

Zin

I1

I1
I2 = Ui

Z3
, Uo = (Z2 + Z3)I2 = Ui

(
1 + Z2

Z3

)
, I1 = Ui − Uo

Z1
=

=
Ui

(
1− 1− Z2

Z3

)

Z1
= −Ui

Z2
Z3Z1

⇒ Zin = Ui
I1

= −Z3Z1
Z2

Příklady použití:
1. Z1 = R1, Z2 = R2, Z3 = R3 ⇒ Rin < 0,
2. Z2 = R2

1+sC2R2
⇒ Zin = −R3R1

R2
− sC2R3R1 = −Req − sLeq, . . .

Obrázek 11.18: Zapojení impedančního konvertoru a odvození jeho vstupní impedance.

Jedná o ukázku realizace základní „uzemněné“ impedance (mezi vstupní a společnou svorkou). Další vylepšená
zapojení umožňující realizovat např. „plovoucí“ impedanci přesahují rozsah tohoto materiálu.
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11.14. Izolační zesilovač

ui

uo

+UN1

−UN1

−UN2

+UN2

ia i
iai

i+ia
i+ia

iD
R1 R2A1

A2

O1

O2

i = ui
R1

,

uo = iR2 = ui
R2
R1

.

Poznámka: Funkci optočlenu si
lze zjednodušeně představit jako
galvanicky (optickou vazbou) od-
dělený zdroj proudu (fototranzis-
tor) řízený proudem iD (diody).

Obrázek 11.19: Základní zapojení izolačního zesilovače s optočleny.

Obvod se používá pro přenos analogového signálu mezi místy s rozdílným referenčním/zemním potenciálem. Princip
je patrný ze zapojení. Při identických vlastnostech optočlenů je proud tekoucí tranzistory shodný, a tudíž je výstupní
napětí lineární funkcí napětí vstupního. Pro přenos se však dnes stále více používá digitalizovaný signál, viz např.
AMC1311, který se na výstupu převede zpět na analogový. Více, viz přednáška.
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11.15. Vzorkovací (Sample&Hold) obvod
ui

ur

S

uo
C

ui

ur

S
uo

C

(a) (b)
Vzorkovací obvod se používá před A/D převodníkem při digitali-
zaci časově proměnných signálů. Základem (a) je spínač S řízený
hodinovým signálem ur pro vzorkování signálu a paměťový ka-
pacitor C pro „držení“ napětí během rozpojení spínače (během
převodu). Nevýhodou je možné vybíjení kapacitoru, které řeší va-
rianta (b) a dále pomalé nabíjení kapacitoru přes vnitřní odpor
zdroje signálu ui a odpor spínače. To řeší přidání dalšího OZ a
zavedení ZV přes celý obvod (c). V případě rozepnutí spínače je
však první OZ bez ZV a aby nepřešel do saturace jsou ve variantě
(d) přidány antiparalelně řazené diody. Více viz přednáška.

ui

ur

S

uo
C

(c)

ui

ur

S

uo
C

R

(d)

Obrázek 11.20: Principiální schéma S&H obvodu a jeho vylepšené varianty.
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11.16. Invertující operační usměrňovač
Tak jedná opět o nelineární obvod, nicméně jeho převodní charakteristika je po částech lineární. Diody si lze
představit jako řízené spínače (velntily proudu), s téměř konstantním úbytek napětí uD v propustném stavu.
Z tohoto důvodu je jednoduchý usměrňovač založený pouze na diodě zcela nepoužitelný pro malá napětí (menší
než zmíněný úbytek). Řešením může být níže uvedené zapojení, které lze popsat následovně:

1. Pro ui > 0 ⇒ i > 0, i = iD1 = ui
R1

, iD2 → 0 ⇒ uR3 → 0 platí: u2 = −iD1R2 = −ui
R2
R1

, u3 = 0

2. Pro ui < 0 ⇒ i < 0, i = −iD2 = ui
R1

, iD1 → 0 ⇒ uR2 → 0, pak: u2 = 0, u3 = iD2R3 = −ui
R3
R1

R3

ui

i

iD2

R2

R1

iD1
u2

uo

u3

D1

D2

u2 = 0

u2 = −ui R2
R1

u3 = 0

u3 = −ui R3
R1

ui

u2, u3

u2
u3

Obrázek 11.21: Zapojení jednocestného invertujícího usměrňovače s OZ a jeho převodní charakteristika.
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R3

ui

i

iD2

R2

R1

iD1
u2

uo

u3

D1

D2

0
T/2 T 3

2T 2T

A

−A

t

u
i

0
T/2 T 3

2T 2T
−A

u
2

0
T/2 T 3

2T 2T

A

u
3

0

T/2 T 3
2T 2T

−(A+ uD)

−uD

uD

A+ uD

t→

u
o
,u

i

uo
ui

0

Obrázek 11.22: Časové průběhy jednotlivých napětí invertujícího usměrňovače s OZ pro R1 = R2 = R3.
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11.17. Neinvertující operační usměrňovač
Jedná se analogický obvod k předchozímu zapojení. Z níže uvedených vlastností je zřejmá nevýhoda zapojení, kdy
se výstupní napětí u2, u3 6= 0 mimo bod ui = 0. Vzhledem k tomu je využití tohoto zapojení velmi omezené.

1. Pro ui > 0 ⇒ i > 0, i = iD1 = ui
R1

, iD2 → 0 ⇒ uR3 → 0 platí: u2 = ui + iD1R2 = ui

(
1 + R2

R1

)
, u3 = ui.

2. Pro ui < 0 ⇒ i < 0, i = −iD2 = ui
R1

, iD1 → 0 ⇒ uR2 → 0, pak: u2 = ui, u3 = ui − iD2R3 = ui

(
1 + R3

R1

)

R3

ui

i
iD2

R2

ui

R1

iD1

D1

D2

u2

uo

u3 u2 = ui

u2 = ui

(
1 + R2

R1

)
u3 = ui

u3 = ui

(
1 + R3

R1

)
ui

u2

u2
u3

Obrázek 11.23: Zapojení jednocestného neinvertujícího usměrňovače s OZ a jeho převodní charakteristika.
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11.18. Zesilovač absolutní hodnoty
Invertující operační usměrňovač lze využít pro realizaci zesilovače absolutní hodnoty – dvoucestného operačního
usměrňovače. Pokud přičteme ke vstupnímu signálu jednocestně usměrněný signál s dvojnásobnou amplitudou
dostaneme záporně vzatou absolutní hodnotu vstupního signálu (ui + 2u2 = −|uo|), viz obrázek 11.24.

0
T/2 T 3

2T 2T

A

−A

t
u
i

0
T/2 T 3

2T 2T

−2A

t

2u
2

uo = −(ui + 2u2) = |ui|

0
T/2 T 3

2T 2T

A

t→u
o

0

Obrázek 11.24: Časové průběhy napětí pro dvoucestný usměrňovač.
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Implementace zesilovače absolutní hodnoty vychází z principu výpočtu. Ten lze realizovat invertujícím sumáto-
rem, který bude ve správném poměru sčítat vstupní napětí ui s jeho jednocestně usměrněným a invertovaným
průběhem u2. Viz také komentář k analýze.

R3

R2 u2

R1

A1

D1

D2

R4

R5

A2

R6

uoui

u3

Obrázek 11.25: Realizace dvoucestného usměrňovače s OZ (zesilovače absolutní hodnoty) pomocí invertujícího
sumátoru.

Pro správnou funkci obvodu jako absolutního zesilovače je třeba dodržet poměry rezistorů, např.:
R1 = R2, R5 = 2R4 (= R6),
⇒ uo = −(ui + 2u2).

O nevýhodách, resp. vlivu reálných vlastností na uvedená zapojení se student může dozvědět v navazujícím kurzu.
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11.19. Porovnávání analogového signálu – komparátory
Při porovnávání/komparaci signálu zjišťujeme obvykle, zda je vstupní signál (např. ui) větší nebo menší než
referenční hodnota Ur. V nejjednodušším případě jsou oba signály přivedeny přímo na vstupy komparátoru (OZ)
a výstup se pak nachází pouze v krajních hodnotách U+

o např. pro ui > Ur a U−o pro ui < Ur pro neinvertující
zapojení. Hodnoty U±o výstupního napětí jsou dány úrovněmi napájecího napětí U±o

.= ±Un. Při zjišťování polarity
ui je tedy Ur = 0 a situace je ilustrována níže:

U−o

U+
o

ui
uo

t

u(t)

ui
uo
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V mnoha případech však komparovaný signál obsahuje šum nebo rušení, které je na níže uvedeném obrázku pro
jednoduchost ilustrováno další složkou signálu. V uvedeném případě má pak signál několik průchodů nulou, což
může vést na nechtěné „zákmity“výstupního signálu.

U−o

U+
o

ui
uo

t

u(t)

ui
uo
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Pro odstranění výše uvedených „zákmitů“ při komparování se často využívá hystereze, tj. změny komparační úrovně
v závislosti na úrovni výstupního signálu. Pro uo = U+

o je např. nastaveno Ur = Ul < 0 a pro překlopení je nutné,
aby vstupní napětí kleslo pod tuto hodnotu (ui < Ul). Naopak pro uo = U−o je Ur = Uh > 0 a pro překlopení je
nutné, aby vstupní napětí stouplo nad tuto hodnotu (ui > Uh). Velikost hystereze (Uh, Ul) se nastavuje dle úrovně
rušení. Obvodové řešení je uvedeno níže. Více, např. rozdíl mezi reálným OZ a komparátorem, viz přednáška.

U−o

Ul

Uh

U+
o

ui
uo

Ur

ui = Ur = Ul

ui = Ur = Uh

t

u(t)

ui
uo
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11.19.1. Invertující komparátor s hysterezí

R1

R2

ui

uo

u+

0

i
i

Pouze pro překlápění platí
u+ = ui. Úrovně pro pře-
klápění pak jsou:

U+
i = U+

o

R1
R1 +R2

,

U−i = U−o
R1

R1 +R2

U+
iU−i

U+
o

U−o

ui

uo

U−o

U−i

0
U+
i

U+
o

t

u
i,
u
o

ui ↑ ui ↓
uo

Obrázek 11.26: Zapojení OZ jako invertujícího komparátoru s hysterezí, jeho převodní charakteristika a odezva na
trojúhelníkový signál.
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11.19.2. Neinvertující komparátor s hysterezí

R1

R2

ui

uo

u+

0

i

i

Pouze pro překlápění platí u+ = 0.
Úrovně pro překlápění pak jsou:
U+
i

R1
= −U

−
o

R2
⇒ U+

i = −U−o
R1
R2

U−i
R1

= −U
+
o

R2
⇒ U−i = −U+

o

R1
R2

U+
iU−i

U+
o

U−o

ui

uo

U−o

U−i

0
U+
i

U+
o

t

u
i,
u
o

ui ↑ ui ↓
uo

Obrázek 11.27: Zapojení OZ jako neinvertujícího komparátoru s hysterezí, jeho převodní charakteristika a odezva
na trojúhelníkový signál.
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Kapitola 12
Reálné vlastnosti operačního zesilovače
Tato kapitola uvádí základní reálné vlastnosti ope-
račního zesilovače. Definuje chování ideálního ope-
račního zesilovače a uvádí jeho základní aplikace.
Uživatel se seznámí jak se statickými chybami ja-
ko je vstupní napěťová nesymetrie (ofset), vstupní
proudy, . . . , tak s dynamickými vlastnostmi reálné-
ho OZ včetně nelineárního chování vlivem rychlosti
přeběhu. Bude také ukázána analýza vlivu uvede-
ných parametrů na chování elementárních operač-
ních sítí. V závěru je nastíněna otázka modelování
reálného OZ v simulačních programech a jsou uká-
zány parametry vybraných typů vyráběných OZ.

OZ

ur

Rdvd

Advd

Ro

I+

I−

R−cm

R+
cm

+

−

https://youtu.be/_dmtOWaDiZk
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12.1. Reálný operační zesilovač20 FEKT VUT v Brně 

 

Zesílení je neprakticky velké (v aplikacích většinou požadujeme jedničky až stovky), je 

vhodné jej N krát snížit zápornou zpětnou vazbou. Tím současně zabijeme další mouchy: 

skutečný OZ má neideální další parametry (viz přednášky), které po zavedení záporné zpětné 

vazby „automaticky“ N krát vylepšíme. Jinými slovy, čím více ustoupíme od požadavku na 

vysoké zesílení, tím více si polepšíme jinde. Ustupujeme snadno, pokud vysoké zesílení není 

naším konečným cílem. Pak je důležité, aby „zásoba zesílení“ byla co největší, tedy aby OZ 

měl „nepřirozeně“ vysoký zisk. 

Zisk můžeme snížit pomocí odporového děliče R1, R2 podle obrázku s obvodem ZV4. 

Porovnáním s blokovým schématem zpětnovazebního systému je možné identifikovat, že 

tento dělič je zpětnovazebním blokem „beta“ a že zpětnovazební napětí Uzv, tj. napětí na R2, je 

přiváděno na invertující vstup operačního zesilovače. Pro zadané číselné parametry vychází 

stupeň vazby N = 10001 > 0, zpětná vazba je tedy záporná a hodně „silná“, výsledné zesílení 

kleslo prakticky na stovku. 

Dosadíme-li do Blackova vztahu symboly R1, R2 a A namísto čísel, vyjde  

99,99
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1
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Azv
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Vzhledem k číselným hodnotám je první člen ve jmenovateli o mnoho řádů menší než 

druhý člen. Proto 

1001
1

1
lim

2

1

2

21 ==


==



 R

R

R

RR

A

A
A

A
zv


, 

což je známý vzorec pro zesílení neinvertující varianty zesilovače s OZ při uvažování 

ideálního OZ s nekonečným zesílením. Předchozí vzorec je přesnější – uvažuje konečnou 

hodnotu zesílení OZ. 

+5V

-5V

0

Uzdroje = Uvstup

Uvstup = Ud

Uvystup

Mám za úkol nastavovat Uvyst = A Ud.
Pro A = 1.000.000 to znamená Uvyst [V]= Ud [mV].
Pro Ud  5 mV jsem na horním dorazu 5V (saturace).
Pro Ud  -5 mV jsem na spodním dorazu -5V (saturace).
Jsem v lineárním režimu (= v pohodě) jen mezi těmito 
dorazy, kdy Ud je prakticky nula. Pak mohu spojitě

měnit výstup v závislosti na vstupu.

Ubat = 5V

Ubat = 5V

Operační zesilovač o zesílení A = 1.000.000 (milión). Uvnitř

operuje trpaslík podle přesného zadání (viz text v bublině).

Ivstup = 0

0

 

Obrázek převzat z https://user.unob.cz/biolek/vyukaVUT/skripta/Sbirka_ OZ3.pdf
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Q1
in−

Q2

in+

I1

Q3

−UN

Q4

Q5

Q6

I2

+UN

Q7

Q8

out

Obrázek 12.1: Ukázka principiálního vnitřního zapojení operačního zesilovače.

Obrázek slouží pouze jako ilustrace, jak lze operační zesilovač realizovat, že se skládá z tranzistorů, má nenu-
lové vstupní proudy, posunutou převodní charakteristiku (tzv. napěťový ofset), ze které je patrné také konečné
zesílení, . . . Čtenář si může tyto parametry v simulaci ověřit. Podrobný rozbor a analýza struktury je předmětem
magisterského studia, viz kapitolu 16.18. Následující struktury konkrétních obvodů z tohoto konceptu vycházejí.
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C1
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IN +
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1080 Ω ÎÎÎ1080 Ω
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TL071 Only
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NULL
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NULL
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Obrázek 12.2: Vnitřní zapojení konkrétního OZ typu TL071.

XII-4/41



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Obrázek 12.3: Vnitřní zapojení konkrétního OZ typu LM741.
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Ideální OZ lze modelovat pomocí řízeného zdroje na-
pětí s převodní konstantou A→∞. Reálné vlastnosti
se k tomuto ideálu více či méně blíží. Pro jejich po-
pis a analýzu jejich vlivu se používají tzv. makromo-
delya. Lineární model OZ postihující základní reálné
parametry tohoto konceptu je na obrázku 12.4. Výčet
parametrů je uveden níže a jejich význam bude dále
diskutován.
• konečné zesílení Ad(jω) včetně kmitočtové závis-
losti,

• výstupní odpor Ro,
• vstupní odpory pro rozdílový i souhlasný signál,
• vstupní proudy I± (včetně proudového šumu),
• rušivé napětí ur, které může modelovat jak static-
ké chyby, tak další nedokonalosti včetně vstupního
šumu.

amísto tranzistorových zapojení, které nejsou většinou k dis-
pozici a jejich analýza je příliš náročná

ur

Rdvd

Advd

Ro

I+

I−

R−cm

R+
cm

+

−

Obrázek 12.4: Základní lineární model reálného OZ.
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Absolute Maximum Ratings (Note 2)

If Military/Aerospace specified devices are required, please contact the National Semiconductor Sales Office/
Distributors for availability and specifications.

(Note 7)

LM741A LM741 LM741C
Supply Voltage ±22V ±22V ±18V
Power Dissipation (Note 3) 500 mW 500 mW 500 mW
Differential Input Voltage ±30V ±30V ±30V
Input Voltage (Note 4) ±15V ±15V ±15V
Output Short Circuit Duration Continuous Continuous Continuous
Operating Temperature Range −55˚C to +125˚C −55˚C to +125˚C 0˚C to +70˚C
Storage Temperature Range −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C
Junction Temperature 150˚C 150˚C 100˚C
Soldering Information

N-Package (10 seconds) 260˚C 260˚C 260˚C
J- or H-Package (10 seconds) 300˚C 300˚C 300˚C
M-Package

Vapor Phase (60 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C
Infrared (15 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C

See AN-450 “Surface Mounting Methods and Their Effect on Product Reliability” for other methods of soldering
surface mount devices.
ESD Tolerance (Note 8) 400V 400V 400V

Electrical Characteristics (Note 5)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Input Offset Voltage TA = 25˚C

RS ≤ 10 kΩ 1.0 5.0 2.0 6.0 mV

RS ≤ 50Ω 0.8 3.0 mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

RS ≤ 50Ω 4.0 mV

RS ≤ 10 kΩ 6.0 7.5 mV

Average Input Offset 15 µV/˚C

Voltage Drift

Input Offset Voltage TA = 25˚C, VS = ±20V ±10 ±15 ±15 mV

Adjustment Range

Input Offset Current TA = 25˚C 3.0 30 20 200 20 200 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 70 85 500 300 nA

Average Input Offset 0.5 nA/˚C

Current Drift

Input Bias Current TA = 25˚C 30 80 80 500 80 500 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 0.210 1.5 0.8 µA

Input Resistance TA = 25˚C, VS = ±20V 1.0 6.0 0.3 2.0 0.3 2.0 MΩ
TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX, 0.5 MΩ
VS = ±20V

Input Voltage Range TA = 25˚C ±12 ±13 V

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX ±12 ±13 V

LM
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Obrázek 12.5: Část katalogového listu s výpisem parametrů OZ LM741.
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Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Large Signal Voltage Gain TA = 25˚C, RL ≥ 2 kΩ
VS = ±20V, VO = ±15V 50 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 50 200 20 200 V/mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

RL ≥ 2 kΩ,

VS = ±20V, VO = ±15V 32 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 25 15 V/mV

VS = ±5V, VO = ±2V 10 V/mV

Output Voltage Swing VS = ±20V

RL ≥ 10 kΩ ±16 V

RL ≥ 2 kΩ ±15 V

VS = ±15V

RL ≥ 10 kΩ ±12 ±14 ±12 ±14 V

RL ≥ 2 kΩ ±10 ±13 ±10 ±13 V

Output Short Circuit TA = 25˚C 10 25 35 25 25 mA

Current TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 10 40 mA

Common-Mode TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

Rejection Ratio RS ≤ 10 kΩ, VCM = ±12V 70 90 70 90 dB

RS ≤ 50Ω, VCM = ±12V 80 95 dB

Supply Voltage Rejection TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

Ratio VS = ±20V to VS = ±5V

RS ≤ 50Ω 86 96 dB

RS ≤ 10 kΩ 77 96 77 96 dB

Transient Response TA = 25˚C, Unity Gain

Rise Time 0.25 0.8 0.3 0.3 µs

Overshoot 6.0 20 5 5 %

Bandwidth (Note 6) TA = 25˚C 0.437 1.5 MHz

Slew Rate TA = 25˚C, Unity Gain 0.3 0.7 0.5 0.5 V/µs

Supply Current TA = 25˚C 1.7 2.8 1.7 2.8 mA

Power Consumption TA = 25˚C

VS = ±20V 80 150 mW

VS = ±15V 50 85 50 85 mW

LM741A VS = ±20V

TA = TAMIN 165 mW

TA = TAMAX 135 mW

LM741 VS = ±15V

TA = TAMIN 60 100 mW

TA = TAMAX 45 75 mW

Note 2: “Absolute Maximum Ratings” indicate limits beyond which damage to the device may occur. Operating Ratings indicate conditions for which the device is
functional, but do not guarantee specific performance limits.
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Electrical Characteristics (Note 5) (Continued)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max
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LM741 VS = ±15V

TA = TAMIN 60 100 mW

TA = TAMAX 45 75 mW

Note 2: “Absolute Maximum Ratings” indicate limits beyond which damage to the device may occur. Operating Ratings indicate conditions for which the device is
functional, but do not guarantee specific performance limits.
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Electrical Characteristics (Note 5) (Continued)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max
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Ratio VS = ±20V to VS = ±5V
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RS ≤ 10 kΩ 77 96 77 96 dB
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Slew Rate TA = 25˚C, Unity Gain 0.3 0.7 0.5 0.5 V/µs

Supply Current TA = 25˚C 1.7 2.8 1.7 2.8 mA
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Note 2: “Absolute Maximum Ratings” indicate limits beyond which damage to the device may occur. Operating Ratings indicate conditions for which the device is
functional, but do not guarantee specific performance limits.
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Obrázek 12.6: Část katalogového listu s výpisem parametrů OZ LM741.
Měření parametrů tohoto typu operačního zesilovače je uvedeno v dodatku D, včetně komentářů a ukázek analýz.
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12.2. Statické chyby reálného OZ
Pro určení statických chyb OZ budeme z modelu 12.7 uvažovat pouze základní statické parametry: vstupní napě-
ťovou nesymetrii Uos, vstupní proudy I+

b , I−b , konečné statické zesílení Ad, případně i nenulové CMRR.

Uos

vd
Advd

I+
b

I−b

+

−

ud
uo

−Uos −10 10

U+
o

U−o

0

duo
dud

= Ad

ud [µV]

uo

ideální
ideální s U±o

reálný

(a) (b)
Obrázek 12.7: Statický model reálného OZ a typická převodní charakteristika ideálního OZ s neomezeným a
omezeným výstupním napětím a reálného OZ.
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12.2.1. Vliv napěťové nesymetrie OZ na invertující zapojení
Vstupní napěťová nesymetrie (offset) vzniká jako nedokonalost vstupního rozdílového zesilovače vnitřní struktury
OZ a projevuje se tak, že pro nulové výstupní napětí OZ bez ZV je nutné přivést mezi vstupy OZ malé napětí, jehož
velikost je právě Uos. Model zesilovače na obrázku 12.7 (a) obsahuje napěťový zdroj Uos, jehož vliv se přiložením
stejného, opačně orientovaného napětí mezi vstupy OZ kompenzuje.
Výpočet vlivu napěťové nesymetrie OZ na zapojení provedeme tak, že model 12.7 (a) se zdrojem Uos aplikujeme
namísto OZ. Vzhledem k tomu, že ostatní parametry uvažujeme ideální (ideální OZ až na Uos), lze model OZ
překreslit s využitím ideálního OZ A a zdroje Uos (šedý box), jak je uvedeno na obrázku 12.8. Pak platí:

A

R1

R2

ui

0
ii

i

0

0
Uos

uoUos

ii = i⇒ ui − Uos
R1

= Uos − uo
R2

uo = −R2
R1

ui + Uos

(
1 + R2

R1

)
(12.1)

Obrázek 12.8: Vliv vstupní napěťové nesymetrie (offsetu) na invertující zesilovač.
Je zřejmé, že vliv napěťové nesymetrie na neinvertující zapojení bude identický (viz analýzu a komentář), jako
v případě zapojení invertujícího – vzhledem k principu superpozice dostáváme pro vliv zdroje Uos stejné zapojení
jak pro invertující, tak neinvertující zesilovač.
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12.2.2. Vliv vstupních proudů OZ na invertující zapojení
Podobně jako v předchozím případě určíme vliv vstupních proudů OZ tak, že v zapojení použijeme ideální OZ a
proudové zdroje I±b na místě vstupů OZ. Pro invertující zapojení tedy dostáváme obrázek 12.9 (a). Pro výstupní
napětí vlivem Ib platí uo = R2Ib (pro ui = 0 je ii = 0⇒ i = −Ib), což evidentně platí i pro invertující zapojení.

Pro zesilovače realizované CMOS technologií je tento vliv téměř vždy zanedbatelný (Ib ≈ 10−11), pro OZ im-
plementovaný v bipolární technologii lze využít jednoduché kompenzace dle obrázku 12.9 (b), kde na rezistoru
R3 vzniká průchodem vstupních proudů stejný úbytek jako na paralelní kombinaci R1||R2 (uvažujeme uo = 0 a
I+
b = I−b , tj. nulovou vstupní proudovou nesymetrii) a tím je vliv vstupních proudů na výstupní napětí kompenzo-
ván. Viz také komentář k analýze.

A

R1

R2

ui

0
ii

i

0

0
0

uoIb

Ib
R1

R2

ui

0
Ib uo

Ib

R3

Obrázek 12.9: Vliv vstupních proudů OZ na invertující zesilovač a jejich kompenzace.
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12.2.3. Vliv napěťové nesymetrie a vstupních proudů OZ na integrátor
Vliv uvedených parametrů se sčítá (resp. odčítá v závislosti na polaritě) a lze ho jednoduše určit i v dalších
zapojeních1. Následuje ukázka vlivu napěťové nesymetrie a vstupních proudů OZ na integrátor. Z výsledku je
zřejmé chování: vzhledem k astatickému obvodu je výstupní napětí lineární funkcí času i pro ui = 0. Bez dalších
podpůrných obvodů (např. zavedení další ZZV dle 11.14) je takový obvod nepoužitelný. Bez nich bude výstupní
napětí postupně růst až do napájecího napětí, kde se projeví nelinearita (omezení výstupního napětí) a obvod
přestane plnit požadovanou funkci. Pro vliv uvažovaných parametrů na uo(t) při nulovém buzení platí:

A

R

ui
0

ii

0

0
Uos

uoUos
Ib

C

uciC

Ib

Obrázek 12.10: Vliv vstupních proudů a off-
setu OZ na invertující integrátor.

ui = 0 ⇒ ii = −Uos
R
, iC = −ii + Ib

uo(t) = Uos + uc(0) + 1
C

∫ t

0

(
Uos
R

+ Ib

)
dτ =

= Uos + uc(0) +
(
Uos
CR

+ Ib
C

)
t (12.2)

1Vzhledem k linearitě platí princip superpozice a vliv jednotlivých parametrů lze tedy určit odděleně.
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12.2.4. Vliv konečného zesílení OZ na základní operační sítě
Vzhledem k tomu, že zesílení Ad reálných OZ je vždy konečné, způsobí tato skutečnost jistou statickou chybu
v celkovém zesílení soustavy Au. Tu určíme jednoduše tak, že nebudeme uvažovat napětí ud mezi vstupy OZ
nulové a výstupní napětí jako uo = Adud a aplikujeme základní metody analýzy. Pro výstupní napětí uo a celkové
zesílení Au pak platí:

R1

ui
ud

0

uo

i

i = ui − ud
R1

R2
ui−ud

uo = Adud = R2
R1

(ui − ud) + ui − ud = ui

(
R2
R1

+ 1
)
− uo
Ad

(
R2
R1

+ 1
)
,

⇒ Au = uo
ui

=
R2
R1

+ 1

1 + 1
Ad

(
R2
R1

+ 1
) = Auid

1 + Auid
Ad

= Ad(R2 +R1)
AdR1 +R2 +R1

. (12.3)

Obrázek 12.11: Vliv konečného zesílení OZ na neinvertující zesilovač.

Relativní chyba zesílení Au daná konečným zesílením OZ Ad pak je:

ε = Au −Auid
Auid

= − Auid
Auid +Ad

kde Auid = R2
R1

+ 1. (12.4)
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Podobně jako v předchozím případě určíme vliv konečného zesílení Ad reálného OZ v případě invertujícího zesilo-
vače. Pro proud i a pak pro celkové zesílení Au platí:

R1

R2

ui
udi

i

0
−ud

uo

i = ui + ud
R1

= −ud − uo
R2

⇒ −R2
R1

ui = ud

(
R2
R1

+ 1
)

+ uo kde ud = uo
Ad

⇒ −R2
R1

ui = uo
AdR1 +R2 +R1

AdR1
,

⇒ Au = uo
ui

= − AdR2
AdR1 +R2 +R1

= Auid

1 + 1−Auid
Ad

kde Auid = −R2
R1

(12.5)

Obrázek 12.12: Vliv konečného zesílení OZ na invertující zesilovač.

Relativní chyba zesílení Au daná konečným zesílením OZ Ad pak je:

ε = Au −Auid
Auid

= − 1−Auid
Ad + 1−Auid

= − 1 + |Auid|
Ad + (1 + |Auid|)

(12.6)
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Příklad 12.1 Zesilovač před A/D převodník

Zadání: Určete minimální zesílení Ad a maximální napěťový offset Uos operačního zesilovače v neinvertují-
cím zapojení se ziskem Auid = 10 pro zpracování stejnosměrného signálu, pokud je předřazen 12-bitovému
A/D převodníku schopnému zpravovat napětí 0 až 3V.

Řešení: Požadované parametry je třeba určit tak, aby chyba výstupního napětí byla menší nebo rovna
napěťové úrovni LSB, která je uLSB = 3/(212) .= 0,73 mV.

Pro neinvertující zesilovač lze jednoduše ukázat, že pro složku výstupního napětí vyvolanou napěťovou
nesymetrií platí také vztah (12.1), tj. uo = Uos

(
1 + R2

R1

) ∣∣∣
ui=0

= UosAuid|ui=0, pak

UosAuid ≤ uLSB ⇒ Uos ≤
uLSB
Auid

.= 73µV
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Největší absolutní chyba (odchylka) výstupního napětí je uLSB při maximálním výstupním napětí 3V. Tuto
chybu lze vyjádřit relativně jako :

ε = (3− uLSB)− 3
3 = −uLSB3

.= −0,24 · 10−3 = −0,24%� (12.7)

Tato chyba je pak chybou zesílení neinvertujícího zesilovač vlivem konečného zesílení A operačního zesilo-
vače dle (12.4), tj.:

ε = − Auid
Auid +Ad

⇒ Ad = −Auid(ε+ 1)
ε

⇒ Ad ≥ 41 · 103

Požadavek na zesílení OZ není kritický, ale Uos ≤ 73µV je již poměrně zásadní pro výběr typu OZ, nicméně
lze ho bez problému splnit.
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12.2.5. Potlačení souhlasné složky signálu (CMRR)
OZ je v podstatě rozdílovým (diferenčním) zesilovačem
s vysokým rozdílovým zesílením Ad. Vzhledem k tomu
bude v reálném případě vykazovat i souhlasné zesílení
As. Jak víme z předchozího výkladu kvalita rozdílového
zesilovače se určuje parametrem – potlačením souhlas-
né složky signálu, který vyjadřuje poměr rozdílového a
souhlasného zesílení CMRR = X = Ad/As.
Modelovat tento parametr lze podobně jako jako vstup-
ní ofset, tj. zdrojem napětím, jehož hodnota je ale
v tomto případě závislá na souhlasném napětí – je ří-
zen napětím us = u++ u−

2 a jeho převodní konstanta
je As/Ad, tj. hodnota zdoje pak je us/X. Tím je pak
zajištěno chování modelu jak pro rozdílový vstupní sig-
nál (pokud bude us = 0 model se chová stejně jako
v předchocím případě – zesiluje pouze rozdíl vstupních
signálů), tak pro souhlasný signál, jak je uvedeno dále.

ur = us
X

Rdvd
Advd

Ro

I+

I−

R−cm

R+
cm

u+

u−

us = u+ + u−

2 , X = Ad
As

Obrázek 12.13: Model reálného OZ včetně vlivu souhlasného zesílení.

XII-17/41

https://youtu.be/_dmtOWaDiZk?t=2347


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Chování modelu OZ s vlivem CMRR na souhlasné buzení

us
X

vd

Advd

I+
b

I−b

+

−

ud

us

uo

X = Ad
As

, us = u+ + u−

2 ,

pro ud = u+ − u− = us − us = 0 je

vd = us
X

= usAs
Ad

⇒

⇒ uo = Advd = Asus

Vliv CMRR se uplatní u neinvertujícího zesilovače (us .= ui), ale nikoli u invertujícího zesilovače, kde us .= 0.
Pro neinvertující zesilovač s OZ konečným X = Ad

As
lze ukázat, že se vztah pro zesílení (12.3) se změní na

Au =
Auid

(
1 + As

2Ad

)

1− As
2Ad + Auid

Ad

. (12.8)
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12.3. Základní dynamické parametry OZ
12.3.1. Kmitočtová závislost zesílení OZ
Jedna ze základních vlastností OZ v kmitočtové oblasti
je závislost rozdílového zesílení na kmitočtu. V nejjed-
nodušším případě jí lze vyjádřit následujícím vztahem:

Ad(jω) = A0
1 + j ωω0

= A0ω0
jω + ω0

, (12.9)

který obsahuje zesílení pro stejnosměrný signál A0 a
vykazuje jeden (dominantní) pól ω0, jak ukazuje i ob-
rázek 12.14. U OZ se však nejčastěji udává tzv. tranzit-
ní kmitočet ωt, kdy zesílení |Ad(jωt)| = 1. Vztah pro
zesílení lze pro ω � ω0 jednoduše vyjádřit jako:

Ad(jω) .= A0ω0
jω

= ωt
jω

pro ω � ω0, (12.10)

ze kterého je evidentní, že ωt = A0ω0, aby platilo
|Ad(jωt)| = 1.

100 101 102 103 104 105 106

0

20

40

60

80

f0 ft

A0

−20 dB/dek.

A0 − 3 dB

f [Hz]

|A
d
(j
ω

)|
[d
B]

Obrázek 12.14: Typická kmitočtová závislost zesílení
OZ.
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12.3.2. Vliv kmitočtové závislosti zesílení OZ na základní zapojení
Vyjdeme-li ze vztahu (12.3) pro zesílení neinvertující zesilovače, resp. ze vztahu (12.5) pro zesílení invertujícího
zesilovače a za zesílení Ad vlastního OZ dosadíme vztah (12.10) dostaneme:
Přenos neinvertujícího zesilovače

Au(s) =
1 + R2

R1

1 + s

A0ω0

R1 +R2
R1

= Auid

1 + s

ωc

, kde ωc = A0ω0
R1

R1 +R2
= ωt

R1
R1 +R2

= ωt
Auid

. (12.11)

Přenos invertujícího zesilovače

Au(s) =
−R2
R1

1 + s

A0ω0

R1 +R2
R1

= Auid

1 + s

ωc

, kde ωc = A0ω0
R1

R1 +R2
= ωt

R1
R1 +R2

= ωt
|Auid|+ 1 . (12.12)

Je zřejmé, že s velikostí zesílení Auid se nepřímo úměrně mění šířka pásma ωc zesilovače prakticky nezávisle na za-
pojení. Rozdíl je zřejmý až pro jednotkové zesílení, kdy invertující zapojení vykazuje zlom modulové charakteristiky
na ωt/2, na rozdíl od zesilovače neinvertujícího, jehož šířka pásma je ωt. Vykreslení amplitudových kmitočtových
charakteristik Au(jω) pro jednotlivá zesílení ukazuje následující obrázek 12.15, ověření analýzou a experimentem.
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Ad(jω)
neinvertující
invertující

Obrázek 12.15: Typická kmitočtová závislost zesílení invertujícího a neinvertujícího zesilovače.
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12.3.3. Časové odezvy dané dominantním pólem přenosu
Z přenosů (12.11) a (12.12) je zřejmé, že dominantní pól na ω0 bude mimo kmitočtových vlastností ovlivňovat i
chování zapojení v časové oblasti. Vypovídající charakteristikou je v tomto směru odezva na jednotkový skok.
Přechodovou charakteristiku např. neinvertujícího zesi-
lovače lze vyjádřit následovně:

w(t) = L−1
{
Au(s) · 1

s︸ ︷︷ ︸
W (s)

}
= L−1





Auid

s
(

1 + s

ωc

)





=

= Auid(1− e−
t
τc ), pro t > 0 (12.13)

Vzhledem k tomu, že je časová konstanta exponenciály
závislá na zesílení τc = 1/ωc = Auid/ωt, je pro větší
zesílení soustavy časová odezva delší, jak ukazuje obrá-
zek 12.16 a potvrzuje analýza. To je nutné si při návrhu
uvědomit zejména v případech, kdy je rychlost ustále-
ní důležitým parametrem (k ustálení s chybou pod 1%
dojde pro t > 5τc, jelikož w(5τc)

.= 0,99Auid, pokud je
statická chyba zesílení A0 vlastního OZ výrazně menší).

0

5

10

τ2 τ10 2τ10 3τ10 4τ10 5τ10

1
2

τc = Auid
ωt

, τ2 = 2
ωt
, τ10 = 10

ωt

čas

u
o
[V

]

Auid = 1
Auid = 2
Auid = 10

0

Obrázek 12.16: Odezva w(t) neinvertujícího zapojení.
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Podobně lze určit časovou odezvu pro klasický invertující integrátor dle obrázku níže s OZ s dominantním pólem
na ω0. Dosaďme do (12.5) ideální přenos ve tvaru Auid = − 1

sτ , kde τ = R1C1 a dále uplatněme vztah (12.10).2
Pak přenos integrátoru a jeho přechodovou charakteristiku lze vyjádřit v níže uvedeném tvaru:

R1

ui

(i)

C1

(o)

H(s) = − ωt
s(sτ + τωt + 1)

w(t) = L−1
{
H(s)
s

}
= − 1

τ + 1
ωt

(
t+ e−t(ωt+ 1

τ ) − 1
ωt + 1

τ

)
.=

.= −1
τ

(
t+ e−tωt − 1

ωt

)
pro τ � 1

ωt
, a dále

w(t) .= t

(
−1
τ

+ 1
τωt

)
pro t� 1

ωt
, (12.14)

kde člen 1
τωt

představuje „statickou“ chybu integrátoru po
odeznění přechodného děje (exponenciály).

0
0

1
ωt

1
τωt

w(t) .= − 1
τ

(
t− 1

ωt

)

pro t� 1
ωt

wid(t) = − t
τ

čas
w(t)

real w(t)
ideal wid(t)

Obrázek 12.17: Přechodová charakteristika reál-
ného a ideálního integrátoru.

2Integrátor je použitelný cca pro τ > 10/ωt a pro 10ω0 < ω < ωt/10 (neuplatní se ω0, resp. konečné A0 ani zanedbání v (12.10)).
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Pro některé typy OZ je v případě integrátoru doporučeno zapojení s přidáním nuly přenosu dle 12.18 (a). Důvodem
je udržení stability zapojení, kterou mohou porušit další póly zesílení OZ (mimo pólu dominantního), viz. analýzu
a rozbor v kapitolách 10.8.3 a 10.8.4, včetně příkladu 10.5. V případě integrátoru je pro vysoké kmitočty zesílení
(|H(jω)|) menší než jedna, což se blíží případu β = 1 neinvertujícího zapojení diskutovaného v kapitole 10.8.3.
Tato technika se používá i v dalších případech, např. v integrátoru
(X2) pro nulování stejnosměrné složky výkonových zesilovačů (X1),
jak ukazuje obrázek (b). Zde lze přidáním R5 naopak částečně kom-
penzovat šířku pásma zesilovače (má vliv i na snížení zesílení), viz
časovou odezvu a kmitočtové charakteristiky analýzy a její popis.

R1

R2

R3C

ui

uo

(a)

C

R4

X1

R1

R2

R3

R5

X2

ui
uo

(b)
Obrázek 12.18: Integrátor s nulou přenosu (a) a jeho použití pro minimalizaci DC složky v zapojení zesilovače (b).
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12.3.4. Vliv kmitočtové závislosti zesílení OZ na ztrátový integrátor
Pro odvození vlivu kmitočtové závislosti OZ na ztrátový integrátor dle 11.14 vyjdeme ze vztahu (12.5) pro zesílení
invertujícího zesilovače, kde Ad = Ad(jω) dle (12.9), resp. (12.10) a pro A0 � R2/R1 dostaneme:

C

R1
ui

uo

R2

τ2 = R2C = 1
ω2

, τi = R1C = 1
ωi
.

pro ω → 0 : H(s) .= R2
R1

= H0, (12.15)

pro ω � ωt : Z2(s) = R2
1 + sCR2

, H(s) .= A0Z2(s)
A0R1

= H0
1 + sτ2

, (12.16)

pro 1
τ2
� ω < ωt : H(s) .= R2

R1sτ2
= 1
sR1C

= 1
sτi

, (12.17)

pro ω ≈ ωt : Z2(s) .= 1
sC

, Ad(s)
.= ωt
s
, H(s) = Ad(s)Z2(s)

Ad(s)R1 +R1 + Z2(s)
.=

.= ωt
sCR1

1
ωt + ωi + s

=
∣∣∣
ωt�ωi

.= 1
sτi
· 1

1 + s
ωt

(12.18)

Kmitočtové charakteristiky jsou určeny podle hodnot prvků z analýzy a vykresleny na následujícím obrázku 12.19.
Vzhledem k tomu, že pro ideální invertující integrátor je ϕH = 90◦, je ztrátový integrátor použitelný jako ideální
pouze v omezeném kmitočtovém rozsahu. Pokud by se jednalo o zapojení ideálního integrátoru (R2 → ∞), tak
je pak ω2 dáno dominantním pólem ω0 OZ, což je třeba vzít v úvahu zejména u kmitočtových filtrů, kde se tyto
struktury využívají s další ZV, která umožňuje i přímé použití právě ideálního integrátoru.
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ϕ
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Obrázek 12.19: Kmitočtové charakteristiky H(jω) ztrátového integrátoru.
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12.3.5. Rychlost přeběhu
Rychlost přeběhu S je základním dynamickým parametrem OZ, udávající nelineární chování v časové oblasti. Je
to maximální změna výstupního signálu (napětí) za čas, která se u OZ udává v V [V/µs].

Harmonický signál uo = Am sin(ωt) vyka-
zuje nejvyšší rychlost pro t = 0, T/2, T, . . .
Tu lze vyjádřit jako max

∣∣duo
dt

∣∣ = duo
dt

∣∣∣
t=0

=
Amω. Vliv S na výstupní signál OZ je uká-
zán na obrázku 12.20. Pokud je S ≥

∣∣duo
dt

∣∣,
tak se její vliv neuplatní (Am = A1). Pokud
je však S < Amω, rychlost změny výstupní-
ho signálu je omezena na S a tudíž dochází
k nelineárnímu zkreslení (Am = A2).
Udává se tzv. výkonový kmitočet ωp, což je
maximální kmitočet signálu pro danou (maxi-
mální) amplitudu Am, kdy se ještě neuplatní
S, tj. S = Amωp. Pak je tento kmitočet:

fp = S

2πAm
[MHz],[V/µs],[V].

(12.19)

0

T/2 T 3
2T 2T

−A2

−A1

A1

A2

duo2r
dt = S

duo2i
dt

∣∣∣
T
2

> S duo1
dt

∣∣∣
T
2

< S

time

uo

uo1
uo2i
uo2r

0

Obrázek 12.20: Vliv rychlosti přeběhu na výstupní napětí OZ
buzeného harmonickým signálem, viz. analýzu a komentář.
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Časová odezva neinvertujícího zesilovače s uvažováním rychlosti přeběhu
Je zřejmé, že časová odezva w(t), která byla řešena v sekci 12.3.3 nemusí být dána pouze dominantním pólem.
Nyní do úvahy zahrneme i vliv konečné rychlosti přeběhu S, která je menší než strmost odezvy v počátku.
Vyjdeme ze vztahu (12.13) pro přechodovou charakte-
ristiku w(t) OZ s dominantním pólem ω0 a vezmeme
v úvahu i velikost vstupního pulzu Ui. Pak rychlost ná-
běhu výstupního signálu Uiw(t) je v(t) = dUiw(t)

dt =
Uiωteωct, která (pouze) v počátku samozřejmě není
funkcí zesílení. Pokud dále vezmeme v úvahu rychlost
přeběhu OZ S < v(0), bude náběh výstupního na-
pětí uo(t) dán pouze rychlostí přeběhu až do úrovně
Uiw(tS), kde S = v(tS). Řešením pak dostaneme:

tS = 1
ωc

ln
(
Uiωt
S

)
,

uo(tS) = Uiw(tS) = UiAuid −
AuidS

ωt
,

tk = uo(tS)
S

= UiAuid
S

− Auid
ωt

,

kde τz = tk − tS je zpoždění signálu uo(t) oproti
Uiw(t), u kterého není uvažována rychlost přeběhu.
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U
iw

(t
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u
o

[V
]
→

S →∞
S = 1

Obrázek 12.21: Vliv S i ωt OZ na přechodovou charak-
teristiku napěťového sledovače. Viz také videoukázku.
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Příklad 12.2

Zadání: Určete parametry OZ z příkladu 12.1, pokud je však zpracováván časově proměnný signál, který
je před ADC vzorkován kmitočtem fc = 20MHz.

Řešení: Zadání vede jednak na požadavek na rychlost přeběhu, jednak na zesílení. Rychlost přeběhu musí
být dostatečná pro změnu výstupního napětí z 0 na 3V (nejhorší případ) za Tclk = 1/fclk = 50 ns, tj.

S ≥ 3
Tcclk

= 60 V/µs.

Vzhledem k vzorkovacímu kmitočtu fclk = 20MHz lze zpracovávat signál až o kmitočtu až fmax =
10MHz. Pro tento kmitočet (a maximální amplitudu výstupního signálu Am = 1,5V) lze rychlost přeběhu
určit dle vztahu (12.19):

S = 2πfmaxAm
.= 94 V/µs.

To je však zbytečně vysoká hodnota. Vzhledem k tomu, že vzorkujeme pouze jednou za Tclk = 50 ns není
třeba dodržet sinusový tvar signálu (je třeba správně určit vzorky signálu, nicméně z nich už nelze stanovit,
zda snímaný signál je harmonický či trojúhelníkový . . . ).
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Nakonec určíme tranzitní kmitočet OZ pro dodržení chyby zesílení zesilovače (ZV soustavy). Jak bylo
uvedeno výše, je maximální kmitočet zpracovávaného signálu fmax = 10MHz. Pokud by i pro tento
kmitočet měla být dodržena chyba zesílení dle (12.7), tj. zesílení by pro f = fmax mělo dle (12.4) být
|Au(jfmax)| = A′(1 + ε), kde Au(jω) je dáno vztahem (12.11), pak

Auid(1 + ε) =
∣∣∣∣∣

Auid

1 + jfmax
fc

∣∣∣∣∣ = Auid√
1 + f2

max

f2
c

⇒ fc = fmax√
1

(1 + ε)2 − 1
(12.20)

V uvedeném případě vychází ft = fcAuid > 4,5 GHz, což je naprosto nesplnitelná hodnota. V praxi se
však vyhýbáme extrémní případu fmax = fclk/2. Např. při minimálním počtu 20 vzorků na periodu vychází
fmax = fclk/20 = 1MHz. Dále většinou postačuje, aby absolutní chyba modulu přenosu pro maximální
kmitočet byla −3 dB. Pak je fc = fmax = 1MHz a ft = fcAuid = 10 MHz, což už je současnou
součástkovou základnou snadno splnitelné.

Řešení příkladů 12.1 a 12.2 by vycházelo mnohem nepříznivěji, pokud by nároky na zesilovač byly vyšší (např.
pro A′ = 100 nebo 1000, případně pro 16-bitový převodník by nároky na zesilovač byly zcela extrémní, jak se lze
snadno přesvědčit).
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Příklad 12.3 Zesilovač pro teplotní senzor

Zadání: Navrhněte zesilovač pro měření teploty pomocí teplotního senzoru s napěťovým výstupem (před-
pokládejte nulový vnitřní odpor čidla). Senzor vykazuje výstupní napětí 0 V při 0◦C s převodní konstantou
−2mV/◦C, linearitou Le = 0,2% v požadovaném rozsahu měření teplot −20 až 105◦C a maximální static-
kou chybou te = ±0,3◦C. Navrhněte zesilovač s nesymetrickým napájením tak, aby byl schopen zpracovat
napětí čidla v celé uvedeném teplotním rozsahu, přičemž odpovídající výstupní napětí uo má být v rozsahu
0 až 3V. Dále určete minimální zesílení operačního zesilovače Ad tak, aby chyba zesílení celého zesilovače
způsobila maximálně třikrát menší relativní chybu než je linearita čidla. Nakonec určete maximální napěťo-
vou nesymetrii operačního zesilovače tak, aby se statická chyba zesilovače uplatnila 5x méně, než statická
chyba vlastního čidla.

Řešení: Zesilovač budeme konstruovat jako invertující (1. bude schopen zpracovat záporné napětí i při
kladném nesymetrickém napájení a 2. výstupní napětí bude přímo úměrné teplotě) s kladným referenčním
napětím připojeným na neinvertující vstup a se zesílením daným rozsahem vstupního a výstupního napětí:

Auid = ∆uo
∆ui

= 3− 0(
105− (−20)

)
· (−2 · 10−3)

= −12.
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A

R1

R2

Uref

ϑ
ui

uo

Ucc

Obrázek 12.22: Zapojení zesilovače pro snímání teploty.

Pro výstupní napětí lze psát (princip superpozice):

uo = ui

(
−R2
R1

)
+ Ur

(
1 + R2

R1

)
= uiAuid + Ur(1 + |Auid|)

Velikost referenčního napětí určíme z předchozí relace např. pro krajní hodnotu T = 105◦C, tj. uo(105◦) =
3 V a ui(105◦) = 105 · (−2 ·10−3) = −0,21V (vzhledem k tomu, že pro ui(0◦) = 0)⇒ Ur

.= 36,9231mV.

Ve výpočtu je zanedbán vliv vnitřního odporu snímače teploty ϑ , který uvažujeme nulový (ideální zdroj
napětí), resp. zanedbatelný oproti hodnotě R1.
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Zesílení OZ lze vypočítat z relace (12.6), odkud pro zesílení platí:

Ad = (Auid − 1)
(

1− 3
Le

)
.= 20 · 103.

Napěťovou nesymetrii pak lze určit ze vztahu (12.1), podle něhož pro výstupní napětí obou chybových
složek platí:

|te|
5 Auid = Uos(1−Auid)⇒ |Uos| =

|te|
5
|Auid|

1−Auid
.= 0,11 mV

Diskuse výsledků:
Požadavky na OZ nejsou nikterak zasádní, lze je bez problému splnit. Navíc napěťovou nesymetrii a tím i
statickou chybu snímače lze (v konkrétní realizaci) kompenzovat vhodným nastavením velikosti referenčního
napětí Uref . Pokud by navíc Ad > 200 · 103, pak lze jeho vliv zanedbat a vliv linearity může dále snížit
nároky na napěťovou nesymetrii vzhledem k tomu, že Le = odchylka teploty

celkový rozsah, tj. 125◦C .

Je však zřejmé, že OZ musí být typu „Rail-to-rail IO“ se zanedbáním saturačního napětí na výstupu (min.
pro nulovou úroveň při napájení např. Ucc = 3,3V) a dále je nutné, aby referenční napětí bylo stabilní –
pokud by mělo kompenzovat vliv Uos, neměla by být jeho absolutní chyba/změna vetší než Uos/10! Více
viz přednáška.
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12.4. Makromodel operačního zesilovače
Jednoduchý lineární model OZ zahrnující uvedené parametry vychází ze struktury 12.4 a je na obrázku 12.23.
Rozdílové zesílení lze určit jako Ad = GmRtA, přičemž se obvykle nastaví Rt = 1 Ω a E = 1 a pak je Ad
dáno transkonduktancí přímo Gm. Kapacitor pak slouží pro nastavení polohy dominantního pólu ω0 = 1

RtCt
, resp.

tranzitního kmitočtu ωt = Gm
Ct

. Zdroj ur může zahrnovat napěťový offset Uos i CMRR (není rozkresleno)3.

ur
I−

I+

R+
cm

R−cm
Rdvd

u+

u−

Gmvd Rt
Ct

Eut

Ro

ut

uo

Obrázek 12.23: Lineární model OZ zahrnující dominantní pól přenosu.

V případě nelinearit, jako je omezení výstupního napětí, lze využít nelineárního zdroje s omezením napětí. Rychlost
přeběhu je možné modelovat omezením maximálního proudu řízeného zdroje Gmvd. Pak lze řešit i nelinearitu
vstupního dílu, např. tzv. Boyleho modelem [11] nebo SPICE-Compatible Op Amp Macro-Models, případně dalších.

3Kmitočtovou závislost vykazuje i potlačení souhlasné složky signálu CMRR (viz. např. lineární model OZ v GEEC). Model lze dále
obohatit o vstupní kapacity, omezovací diody, detailněji modelovat Ad(jω) i s nulou přenosu v pravé polorovině, . . . . XII-34/41
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12.5. Vliv reálných vlastností OZ na nelineární zapojení
V předchozí části byl ukázán vliv základních reálných parametrů OZ na elementární lineární zapojení. V případě
dalších lineárních obvodů je postup výpočtu obdobný. Čtenáři doporučuji použití simulátoru GEEC a použití lineár-
ního modelu OZ, u něhož lze lze jednoduše aktivovat/deaktivovat jednotlivé parametry pro zjištění dominantních
vlivů na chování analyzovaného zapojení. Pro zkoumání dalších vlivů jako vliv vstupních odporů a kapacit, složitější
kmitočtové závislosti, a šumové vlastnosti, které nebyly vůbec zmíněny, odkážu čtenáře např. na [10].
Další skupinou obvodů jsou nelineární obvody s OZ: Ty lze dělit podle typu nelinearit a u těch, kde se jedná
o obvody po částech lineární jako je např. S&H, lze pro statické chyby postupně (v jednotlivých lineárních úsecích
aplikovat výše uvedené metody. Jiná je však situace u dynamických vlastností, kde je situace komplikovanější,
zejména v přechodech jednotlivých stavů obvodu, jak dále ukážeme.
U obvodů typu logaritmátor, exponenciátor, kde se jedná o klasický případ (spojitého) nelineárního obvodu neplatí
princip superpozice a není možné vyšetřovat vliv jednotlivých parametrů odděleně – jejich působení závisí na
velikosti každého z nich a samozřejmě na velikosti signálu. Tato partie opět přesahuje rámec kurzu a zájemce
odkazuji na zmíněnou literaturu.
Dále je ukázán vliv dominantních reálných vlastností OZ na operační usměrňovač, který lze považovat za po
částech lineární obvod (pokud budeme diody považovat za spínače s konstantním úbytkem). Pak lze vliv statických
parametrů jako Uos, Ib a další analyzovat stejně, jako u lineárního obvodu. Budeme se proto věnovat dynamickému
chování, kde se ukáže jako kritickým parametrem rychlost přeběhu. Kvantitativní vyšetřování parametrů takového
obvodu je však nutné dělat numericky zvlášť danou míru vybuzení – nelze hovořit o kmitočtové charakteristice
obvodu, ale o kmitočtové závislosti např. střední hodnoty výstupního napětí pro danou velikost buzení.
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12.5.1. Vliv reálných vlastností OZ na operační usměrňovač
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Obrázek 12.24: Časové průběhy jednotlivých napětí invertujícího usměrňovače s ideálním OZ pro R1 = R2 = R3.
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Obrázek 12.25: Časové průběhy jednotlivých napětí invertujícího usměrňovače s reálným OZ, pro Ad = 105,
ft = 106 Hz a S = 0,3µ/Vs, tj. hodnoty zesilovače LM741 a pro R1 = R2 = R3.

Je zřejmý zásadní vliv rychlosti přeběhu na uo, které „nestačí“ otevírat/zavírat diody v daných časech, což vede
na dynamické chyby (pulzy) v časových průbězích výstupních napětí u2 a u3. Vliv ft je patrný pouze v hladkosti
křivky uo, viz analýzu, její videoukázku a případně i dodatek F.
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Známým řešením (přidáním invertujícího sumátoru) dostává-
me dvoucestný usměrňovač pro

R1 = R2, R5 = 2R4 (= R6) pak uo = −(ui + 2u2).

Nevýhodou je sčítání ideální (vstupní) půlvlny s neideálním a
fázově posunutým průběhem (u2). Další možností je využití
rozdílového (přístrojového, kdy ii → 0!) zesilovače a absolutní
hodnotu realizovat jako

u3 − u2 = R2
R1
|ui| pro R2 = R3,

kdy se sčítají obě půlvlny vždy s nulovým potenciálem, viz
výsledky na obrázku 12.27 a také analýzu.

R3

R2 u2

R1

A1

D1

D2

R4

R5

A2

R6

uoui

u3

Obrázek 12.26: Realizace dvoucestného usměrňo-
vače pomocí invertujícího sumátoru.

T/2 T 3
2T 2T

A

time

uo ideal
real uo

real u3 − u2

0
0

Obrázek 12.27: Reálné časové průběhy napětí pro různé realizace dvoucestného usměrňovače.
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Další možností realizace zesilovače absolutní hodnoty je použití jednoduchého po částech spojitého obvodu s ří-
zeným elektronickým spínačem. Minimalizují se tím chyby OZ, nicméně realizace přesného komparátoru zejména
pro nízká napětí není elementární záležitostí. Funkce je evidentní z níže uvedeného popisu a analýzy.

uo
R2

R1
ui

u−

u+

R3ur
S

ui
ur

(a) (b)
Obrázek 12.28: Realizace dvoucestného usměrňovače pomocí operační sítě s řízeným spínačem (a), komparátor
pro řízení spínače (b).

pro S rozepnutý: ui = u+ = u− = u0 ⇒ zisk = 1,
pro S sepnutý: u+ = 0 = u− → u0 = −ui ⇒ zisk = −1
Pokud je S řízen logickou úrovní podle polarity vstupního signálu a je např. rozepnut pro kladnou půlvlnu a sepnut
pro zápornou půlvlnu funguje celé zapojení jako „neinvertující“ dvoucestný usměrňovač. Viz videoukázku analýzy.
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12.6. Příklady vyráběných OZ a jejich parametry

OPA189 – Low-noise, Zero-Drift, RRO, CMOS Precision Operational Amplifier:
• Ultra-Low Offset Voltage: 3µV (Maximum)
• Zero-Drift: 0.005µV/◦C
• Input Bias Current: 300 pA (Max)
• CMRR: 168 dB
• Open-Loop Gain: 170 dB
• Low Noise: 5.2 nV/

√
Hz at 1 kHz

0.1Hz to 10Hz Noise: 0.1µVpp
• Gain Bandwidth: 14MHz
• Slew Rate: 20V/µs
• Supply Range: 4.5 V to 36V
• Quiescent Current: 1.7mA (Maximum)
• Rail-to-Rail Output
• Input Includes Negative Rail
• see datasheet
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LT1028 – Ultra Low Noise Precision High Speed Op Amps:
• Offset Voltage: 40µV (Maximum)
• Zero-Drift: 0.8µV/◦C
• Input Bias Current: 300 nA (Max)
• CMRR: 120 dB
• Open-Loop Gain: 7 Million (Min.)
• Ultra Low Noise: 0.85 nV/

√
Hz at 1 kHz (Typ.)

0.1Hz to 10Hz Noise: 35 nVpp
• Gain Bandwidth: 50MHz
• Slew Rate: 11V/µs
• Supply Range: ±22V
• Quiescent Current: 10mA (Maximum)
• see datasheet

OPA2x11 – Low Noise, Low Power, Precision OA (THD+N:–136 dB|G=1, f=1 kHz)
LTC2050 – Zero-Drift Operational Amplifiers,
ADA4528-1 – Precision, Ultralow Noise, RRIO, Zero-Drift Single Op Amp,
AD8000 1.5 GHz, LTC6400 1,9 GHz Ultrahigh Speed Op Amp,
OP1177, AD8605, LME49990 → OPA1611, . . . , AD620, . . . , OPA1632, . . .
see Linear Technology, Analog Devices, Texas Instruments . . .
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Kapitola 13
Základní elektronické prvky a jejich modely
Tato kapitola ukazuje principy a vlastnosti základ-
ních polovodičových prvků elektronických obvodů,
tj. diodu, bipolární a unipolární tranzistory. Uživatel
se seznámí s matematickým popisem těchto prvků
a charakteristikami uvedených prvků, včetně jejich
obvodových modelů, které se pak používají při ana-
lýze i v simulačních programech. Jedná se o prvotní,
stručné seznámení s touto problematikou, přičemž
důraz je kladen na výsledný popis, který je nutný
pro řešení obvodů s těmito prvky. Podrobnější po-
pis fyzikální podstaty prvků a odvození uvedených
vztahů přesahuje rámec tohoto materiálu a je uve-
den v citované literatuře.
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13.1. Polovodič
13.1.1. Vlastní (intrinzický) polovodič
Polovodičový materiál lze vytvořit na různých materiálech, nejčastěji však na prvcích 4. skupiny periodické tabulky.

Obrázek 13.1: 2-D znázornění krystalové mřížky
křemíku, (obrázek převzat z old.spsemoh.cz).

Nejčastěji je základním prvkem pro výrobu elektronických
součástek křemík, který má ve valenční (poslední) vrstvě
čtyři elektrony. Tyto elektrony vytvářejí vazby mezi ato-
my v krystalové mříži, viz ilustrativní obrázek 13.1. Tako-
vý ideálně krystalický materiál prakticky nevede el. proud
– nemá volné nosiče náboje (elektrony). Elektron však
může být snadno vytržen z krystalové mřížky takového-
to čistého polovodiče (vlastního – bez příměsí) zahřátím
či ozářením materiálu fotony a pod., jak ukazuje šipka
v obrázku. Pak vede elektrický proud a používá se např.
ve snímačích teploty, detektorů světla a pod.
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13.1.2. Nevlastní polovodič
Zvýšení vodivosti lze uskutečnit pomocí nevlastní vodivosti tím, že do krystalové mřížky křemíku přidáme nuď
prvek 3. nebo 5. skupiny, tj. často (Indium nebo Arsen). Tím ve struktuře bude buď chybět nebo přebývat elektron
od každého atomu. To se projeví jako volný nosič náboje (díra nebo elektron), který bude majoritním nosičem.
Dle typu příměsi rozeznáváme polovodič typu P (majoritními nosiči náboje jsou díry) a N (majoritními nosiči jsou
elektrony), jak je ilustrováno na následujících obrázcích.

Obrázek 13.2: 2-D znázornění krystalové mřížky polovodiče typu P a N, (obrázky převzaty z old.spsemoh.cz).
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13.2. Vytvoření PN přechodu
Velké možnosti nabízí přechod jednoho a druhého typu polovodiče – technologicky vytvořený PN přechod.

(a)

↓

(b)

Obrázek 13.3: 2-D znázornění krystalové mřížky PN
přechodu, (obrázky převzaty z old.spsemoh.cz).

V přechodu dojde ihned při jeho vzniku k přemístění vol-
ných nosičů náboje, tj. v jeho struktuře nebude rozložení
nábojů odpovídat předchozím obrázkům – zde případu
(a). V takovém případě by byl náboj v každé oblasti vy-
rovnaný (pokud měl dotovaný prvek o elektron méně, měl
i o jeden proton méně a opačně). Volné nosiče náboje (v P
polovodiči díry, v N elektrony) se díky opačnému náboji
přitahují a elektrony z oblasti N přecházejí do oblasti P,
kde „rekombinují“ s volnými děrami a tím se mění roz-
ložení náboje v oblasti přechodu – v každé oblasti zů-
stávají z dotovaných prvků ionty, jelikož jim chybí jeden
elektron či naopak je ve struktuře navíc (rekombinoval
s dírou). V oblasti přechodu zůstane tzv. vyprázdněná
oblast (depletiční) – chybí v něm volné nosiče náboje,
jak ukazuje obrázek (b).
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13.3. Rozložení náboje v PN přechodu
Situaci z předchozí ilustrace lze znázornit ná-
sledujícím grafem: v oblasti P je kolem v blíz-
kosti přechodu rozložen záporný náboja (ionty
v krystalové mříži) s celkovou velikostí QP do
vzdálenosti xp od přechodu, v oblasti N je po-
dobně rozložen náboj s QN = QP do vzdá-
lenosti xp, přičemž je např. xp = 2xn, pak
je koncentrace příměsi v oblasti N 2× vyšší.
Vlivem tohoto náboje vzniká v okolí přecho-
du elektrické pole, jehož intenzita Ê bude mít
lineární průběh (v grafu na pbrázku 13.4 vyne-
seno −Ê) v závislosti na souřadnici. Pak prů-
běh elektrického potenciálu ϕ v okolí přechodu
ukazuje, že na vyprázdněné oblasti vznikne tzv.
difuzní napětí Ud, které zabraňuje dalším re-
kombinacím (odpuzuje zbylé volné elektrony a
díry).

apředpokládejme rovnoměrně

vyprázdněná oblast

Ud

P N

xp xn

Ud

QP

QN x

−Ê(x)
ϕ(x)

0

Obrázek 13.4: Ilustrativní 2-D znázornění rozložení náboje PN
přechodu a odpovídající rozložení náboje, intenzity elektrického
pole a potenciálu přechodu.
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13.4. PN přechod s vnější polarizací

(a) (b)
Obrázek 13.5: 2-D znázornění krystalové mřížky křemíku, (obrázky převzaty z old.spsemoh.cz).

Pokud na nakontaktovaný PN přechod připojíme vnější napětí ve stejné orientaci jako difuzní napětí, tj. záporný
pól zdroje na P a kladný pól na N, dojde k dalšímu rozšíření vyprázdněné vrstvy – volné nosiče jsou z oblastí
přitahovány k připojovacím kontaktům, jak ukazuje obrázek (a). Proud struktura v tomto případě nepovede.
Při opačné polaritě jsou volné nosiče od kontaktů naopak odpuzovány a tím se zmenšuje vyprázdněná vrstva.
V případě dostatečného vnějšího napětí (pro křemík cca 0,6 V) vyprázdněná vrstva prakticky zmizí, celá struktura
je zaplavena volnými nosiči náboje a prochází jí elektrický proud, viz. obrázek (b). Viz také video.
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13.5. Polovodičová dioda

DuD

iD

anoda

katoda

≡ uD
iD

RD

−100 −80 −60 −40 −20

−80

−60

−40

−20
lavinový průraz

závěrný směr

uD [V]

i D
[n

A
]

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7

1

2

3

4

propustnný směr

uD [V]

i D
[m

A
]

Obrázek 13.6: Schématická značka a voltampérová charakteristika diody.

Dioda je jedna ze základních elektronic-
kých součástek. Polovodičová dioda je
tvořena přechodem PN. Na obě oblas-
ti jsou opatřeny elektrodami nazývaný-
mi anoda a katoda, přičemž anoda je
zapojena na oblast typu P a katoda na
oblast N. Pokud budeme polarizovat di-
odu v propustném směr, tj. dle obráz-
ku 13.5 (b), dioda (Si) se otevře asi při
0,6V a proud v zásislosti na uD strmě
narůstá. Pokud budeme polarizovat di-
odu naopak ve směru závěrném, tj. dle
obrázku 13.5 (a), pak je dioda uzavřena
a protéká jí velmi malý prakticky kon-
stantní zbytkový proud (100 nA pro Si).
Pro vysoké závěrné napětí se však dioda
prorazí. Více viz přednáška.
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DuD

iD Vztah mezi proudem diody a napětím na diodě lze analyticky odvodit a vyjádřit následovně:

iD = IS

(
e
uD
NUT − 1

)
,

1
NUT

= q

NkT
≈ 38 V−1 pro Si diodu při pokojové teplotě, (13.1)

kde Is je tzv. saturační proud (cca 10−15 až 10−10 A),
q náboj elektronu (1,6·10−19 C),
T teplota v [K],
k Boltzmannova konstanta (1,38·10−23 J·K−1) a
N ∈ 〈1,2〉 je emisní koeficient.

Saturační proud IS udává proud diodou v závěrném smě-
ru, který je přímo úměrný ploše přechodu. Reálné diody
(zapouzdřené součástky) vykazují proudové svody, které
nejsou oproti proudu IS nezanedbatelné a podílejí se tak na
celkovém závěrném proudu diodou, který je obvykle v řá-
du 10−9 A. Mimo uvedené teplotní závislosti napětí UT je
teplotou výrazně ovlivňována i velikost saturačního prou-
du IS , který je mimo jiné úměrný třetí mocnině absolutní
teploty, viz. např. [7]. Výrazná závislost VA charakteristiky
diody (obrázek 13.7) se někdy využívá pro měření teploty.
(teplotní koeficient αϑ je v širokém rozsahu teplot lineární).

0 0.2 0.4 0.6
0

2

4

0.1 0.3 0.5 0.7

1

3
αϑ = ∆uD

∆T = −2 mV/◦C

uD [V]

i D
[m

A
]

T = 20 ◦C
T = 50 ◦C

Obrázek 13.7: Teplotní závislost voltampérové (VA)
charakteristiky, viz také videoukázku.
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13.5.1. Obvodový model diody
Aby bylo možné se součástkou pracovat např. v simulačním programu, je nutné pro ni na základě matematického
popisu vytvořit model. Základní model diody popisující dominantní vlastnosti (mimo průrazů, dynamických vlast-
ností, . . . ) je velmi jednoduchý – jedná se o nelineární rezistor dle 13.6 popsaný vztahem (13.1). Pokud by měl
model postihovat i základní dynamické chování, je třeba ho doplnit akumulačními prvky – v tomto případě tzv.
bariérovou kapacitou CB , která odpovídá kapacitě vyprázdněné oblasti PN přechodu v závěrném směru a tzv.
difuzní kapacitou CD, která odpovídá kapacitě zaplaveného PN přechodu pro propustný směr, viz obrázek 13.8 a
vztahy 13.2 a 13.3, více viz. přednáška.

D CB CDuD

iDA

K

CB = CJO(
1 + |uD|

UJ

)m , uD < 0, (13.2)

CD = τT
NUT

iD, iD > 0, (13.3)

Obrázek 13.8: Nelineární model diody s akumulačními prvky.
kde CJO je kapacita přechodu při nulovém napětí uD,

UJ je tzv. difuzní potenciál (pro křemík UJ ∈ 〈0,6, 0,8〉V)
m ∈ 〈1/3, 1/2〉 je koeficient závislý na koncentracích dotování obou polovodičů a
τT je efektivní doba života menšinových nosičů náboje (průměrná průletová doba), viz. [7].
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13.5.2. Základní použití diody jako spínače
Nejčastější použití diody je ve funkci spínače. Zjednodušeně řečeno, dioda spojí dva uzly obvodu v případě, že
uzlové napětí kde je připojena anoda je cca o 0,6 V větší než uzlové napětí, kde je připojena katoda. Nejedná se
o dokonalé spojení, ale mezi uzly je udržováno napětí 0,6 až 0,8 V v závislosti na procházejícím proudu. V ostatních
případech diodou neprochází proud (je uzavřena). Jedná se tedy o spínač řízený napětím na sobě samém.
Toho se využívá u usměrňovačů – obvodů, které propouštějí jen jednosměrný (kladný nebo záporný) signál, viz
obrázek 13.9. Vstupní napětí u2 je harmonického průběhu, výstupní napětí je pouze kladné a časový průběh závisí
na zátěži. Pokud není připojen kapacitor, je výstupní průběh v případě kladné půlvlny zmenšen o uD ≈ 0,7 V oproti
průběhu vstupnímu. V případě záporné půlvlny je výstupní napětí nulové nebo je „drženo“ kapacitorem – Iz teče
pouze z kapacitoru (dioda je uzavřena). Více, viz přednáška včetně videoukázky analýzy a experimentu.

u2

D

C

zátěž

uz1

Iz

uD
5 10 15 20 25 30 35 40

−5

0

55− uD

uD t[ms]
u

2,
u
z
1

[V
]

u2

uz1|C=0

uz1|Iz=0

uz1|C>0,Iz>0

(a) (b)
Obrázek 13.9: Zapojení jednocestného usměrňovače (a) a odpovídající časové průběhy napětí (b). XIII-10/38

https://youtu.be/bDRWhWpSZUc?t=1557
https://youtu.be/bDRWhWpSZUc?t=2009
https://youtu.be/bDRWhWpSZUc?t=2098
https://geec.fel.cvut.cz/#/1531


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

13.6. Tranzistory
Vynález tranzistoru – polovodičového prvku řízeného ex-
terním napětím/proudem je zcela průlomový pro další vý-
voj elektroniky a integrovaných obvodů. Vyrábí se jednak
jako diskrétní součástka v různých pouzdrech (viz níže),
jednak je používán jako základní součást všech integrova-
ných obvodů. Dnešní procesor v PC jich obsahují miliardy!
Rozlišujeme dva základní typy tranzistorů: „bipolární“ a
dnes nejčastěji používaný „unipolární“ tranzistor.

Obrázek 13.10: Replika prvního tranzistoru vyna-
lezeného r. 1947 Johnem Bardeenem, Walterem
Brattainem a Williamem Shockleyem v laborato-
řích společnosti Bell, USA (b), (obrázek převzat
z www.gettyimages.co.uk).
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13.6.1. Struktura bipolárního tranzistoru a jeho princip

UBE

B

C

E

IC = βF IB

IE = IC + IB

IB

UCE

IE

ICIB

Obrázek 13.11: Struktura bipolárního tranzistoru
NPN a jeho pólování v aktivním režimu.

Bipolární tranzistor (BJT – bipolar junction transistor) je
tvořen dvěma PN přechody – emitorovým a kolektorovým
dle názvů elektrod (kolektor C, emitor E a prostřední báze
B). Pokud otevřeme emitorový přechod (připojením kladného
napětí cca 0,6V na bázi vůči emitoru) budou elektrony z emi-
torové oblasti přecházet do oblasti báze a zde rekombinovat
s děrami a tím vytvářet uzavírat proud stejně jako u diody.
Pokud však zároveň připojíme na kolektor větší napětí než na
bázi (kolektorový přechod polarizujeme v závěrném směru)
bude většina elektronů, které jsou v oblasti báze minoritními
vosiči náboje přecházet do kolektorové oblasti (kolektorový
přechod je pro ně otevřen), do které jsou navíc přitahová-
ny kladným napětím uCE . Podíl proudů IC/IB = βF na-
zýváme proudovým zesilovacím činitelem, který málo závisí
na velikosti obvodových veličin a je dán zejména konstrukcí
tranzistoru. Pokud bude oblast báze málo dotovaná (malá
koncentrace děr) a tenká bude minimum elektronů rekom-
binovat v bázi a proudovým zesilovacím činitelem bude tím
větší (βF ≈ 100 ÷ 400). Viz také video. Tuto činnost dobře
ilustrují VA charakteristiky tranzistoru na obrázku 13.12 (b).

XIII-12/38

https://youtu.be/bDRWhWpSZUc?t=2859
https://youtu.be/7ukDKVHnac4?t=240


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL
Schématické značky a po-
larizace (označení kladných
směrů obvodových veličin)
pro tranzistor NPN:

C

B

E

iB

iC

iE

uCE

uCB

uBE
iB

uCE

a tranzistor PNP:

Pro tranzistor PNP jsou
charakteristiky stejné, po-
kud změníme uBE na uEB
a uCE na uEC .
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Obrázek 13.12: „Kladná“ polarizace tranzistoru NPN a PNP (a) a charakteristiky NPN tranzistoru (b).
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13.6.2. Obvodové modely bipolárního tranzistoru
Bázový přechod se chová jako dioda (vstupní charakteristika – 3. kvadrant) a kolektorový proud je násobek
bázového proudu a je prakticky nezávislý na napětí kolektoru (převodní a výstupní charakteristika – 2. a 1.
kvadrant). Podobně jako NPN lze charakterizovat i PNP tranzistor (místo elektronů budou díry a naopak a kladné
směry obvodových veličin se změní dle obrázku 13.12 (a). Více viz linky na analýzy a přednášku. Výše popsaná
činnost bipolárního tranzistoru a zejména vztah iC/iB = βF platí pouze v aktivním režimu, tj. kolektorový
přechod je polarizován v závěrném a emitorový v propustném směru, tj. uBE > 0,5 V a cca uCB > −0,4 V,
resp. uCE > 0,3 V pro NPN tranzistor. Pak lze tranzistor modelovat jednoduše s využitím nelineárního rezistoru
jako diody a řízeného zdroje proudu, viz obrázek 13.13. Řídící konstanta zdroje udává poměr αF = iC/iE .

uBE

iB

iC

iE

αF iE

C

E

B uCE

uEB
iB

iE

iC
αF iE

E

C

B uEC

(a) model NPN (b) model PNP
Obrázek 13.13: Ebers-Mollův nelineární statický tzv. T model bipolárního tranzistoru pro aktivní režim.
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Obvodové veličiny Ebers-Mollova modelu pro aktivní režim lze na základě popisu diody vyjádřit níže uvedenými
vztahy:

uBE

iB

iC

iE

αF iE

C

E

B uCE

iC = IS

(
e
uBE
NFUT − 1

)
, (13.4)

iE = iC
αF

= IS
αF

(
e
uBE
NFUT − 1

)
, (13.5)

iB = iE − iC =
(

1
αF
− 1
)
iC = iC

βF
= IS
βF

(
e
uBE
NFUT − 1

)
, (13.6)

kde IS/αF je zpětný saturační proud emitorového přechodu (cca 10−12 až 10−15 A) ,
NF je emisní koeficient pro aktivní režim (forward) αF je proudový zesilovací činitel nakrátko pro zapojení se
společnou bází opět v aktivním režimu.

Činitel 1
αF
−1= 1

βF
je převrácená hodnota proudového zesilovacího činitele βF pro zapojení se společným emitorem.

iC = βF iB , přičemž evidentně platí: (13.7)

βF = iC
iB

= αF
1− αF

, resp. αF = iC
iE

= βF
1 + βF

, vše pro: uCE > 0,3 V, uBE > 0,5 V . (13.8)

Poznámka: Pro standardní nízkovýkonové typy bipolárních tranzistorů bývá činitel βF v rozsahu 100 až 400, tj.
αF v rozsahu 0,99 až 0,997, pro výkonové typy mívá činitel βF velikost cca 30 až 70.
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Rovnice (13.4) až (13.6) popisovaly vztahy mezi obvodovými veličinami NPN tranzistoru. Relace pro tranzistor
PNP budou stejné, je však nutné vzít v úvahu opačnou polarizaci mezielektrodových napětí dle obrázku 13.12 (a).
Pak např. rovnice (13.4) přejde na tvar (13.9) a podobně se upraví i zbývající relace.

iC = IS

(
e
uEB
NFUT − 1

)
, pro: uEC > 0,3 V, uEB > 0,5 V. (13.9)

Bipolární tranzistor lze modelovat i pro případ, kde přechod B-E budeme modelovat v oblasti báze. Tou teče proud
iB při stejném napětí uBE a pro oba typy tranzistorů dostaneme modely, které jsou uvedeny na obrázku 13.14.
U odporového modelu diody (nelineárního rezistoru) je v závorce uveden i odpovídající saturační proud, podle
vztahu (13.6).

uBE

iB iC

iE
βF iB

C

E

B
uCEIS

βF
uEB

iB iE

iC
βF iB

E

CB

uECIS
βF

(a) model NPN (b) model PNP
Obrázek 13.14: Tzv. Π nelineární statický model bipolárního tranzistoru pro aktivní režim.

XIII-16/38



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

V některých případech je třeba modelovat i sklon výstupních charakteristik tranzistoru, který je demonstrován na
obrázku 13.15 pro velká napětí uCE . Tranzistor se nechová jako ideální proudový zdroj. Jev, který to způsobuje
se nazývá Earlyho a napětí, kde se protne prodloužení výstupních charakteristik Earlyho napětí UA > 0.

2

4

6

−UA −60 −40 −20 0 20 40 60 80

2µA

4µA

6µA

8µA

10µA

iB

iB

iC

uCE
uCE

iB

uCE [V]

iC [mA]

Obrázek 13.15: Demonstrace Earlyho jevu u bipolárního tranzistoru.

Pro matematický popis vyjdeme ze
vztahu (13.4), resp. (13.9) který lze
upravit na tvar (13.10), který popisu-
je i tuto závislost pro NPN tranzistor,
resp. (13.11) pro PNP tranzistor.

iC = Is

(
e
uBE
nFUT − 1

)(
1 + uCE

UA

)

(13.10)

iC = Is

(
e
uEB
nFUT − 1

)(
1 + uEC

UA

)

(13.11)

Je zřejmé, že pro uCE = UA se
proud iC zdvojnásobí, oproti počát-
ku (uCE ≈ 0,3 V ).
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Adekvátně lze upravit i model tranzistoru, jak je uvedeno na obrázku 13.16 (a) a (b). Tyto modely obsahují navíc
výstupní rezistor Ro = UA

Is

(
e

uBE
nFUT −1

) , který je řízen napětím uBE , resp. proudem iC .

Doposud jsme předpokládali, že tranzistor je polarizován v aktivním (forward) režimu, tj, přechod B-E je polarizován
v propustném a přechod B-C v závěrném směru. Proto jsme proudové zesilovací činitele označili indexem F . Pokud
však zaměníme elektrody kolektoru a emitoru a tranzistor bude provozován v tzv. reverzním režimu, tranzistorový
jev se při funkci takto polarizovaného tranzistoru uplatní také, nicméně celkové chování nebude identické (αR <
αF ). Je to dáno vlastní technologií výroby a zejména konstrukcí tranzistoru, která není ve skutečnosti symetrická.
Toto pak postihuje rozšířený model na obrázku 13.16 (c).

uBE

iB

iC

iE

αF iF

C

E

B uCERo

io

iF

uBE

iB iC

iE
βF iB

C

E

B

uCEDE Ro DEuBE

iB

iC

iE

αF iF

C

E

B uCERo

ioDC

αRiR
iF

iR

(a) T-model (b) Π-model (c) rozšířený T-model
Obrázek 13.16: Nelineární statické modely bipolárního NPN tranzistoru s uvažováním výstupního odporu Ro.
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Dynamický model bipolárního tranzistoru pro v aktivní režim
Stejně jako v případě diody, i v případě bipolárního tranzistoru je pro dynamické chování obohatit model o aku-
mulační prvky, které budou modelovat chování tranzistoru pro v čase proměnné signály. Vzhledem k tomu, že
tranzistor obsahuje dva PN přechody, ale využít dynamického modelu diody a do základního modelu tranzistoru
pro aktivní režim přidat bariérovou kapacitu CCB modelující chování kolektorového přechodu a difuzní kapacitu
CBE pro přechod emitorový. Vztahy pro hodnoty kapacit odpovídají vztahům 13.2 a 13.3 s příslušnými obvodovými
veličinami (uCB a iE).

αF iE

C

E

B

iE

CCB

CBE

Obrázek 13.17: Základní nelineární model bipolárního NPN tranzistoru s akumulačními prvky pro aktivní režim.

V simulačních programech je nutné podchytit většinu (i parazitních) vlastností prvku. Pro bipolární tranzistor se
používá tzv. Gummel-Poonův model, který částečně vychází z rozšířeného Ebers-Mollova modelu. Takový model
je pak podstatně složitější včetně vztahů popisujících jednotlivé nelineární prvky.
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Chování bipolárního tranzistoru v saturačním režimu (ve funkci spínače) a jeho model
Pokud budeme v zapojení na obrázku níže (NPN tranzistor) zvyšovat proud iB (emitorový přechod je otevřen), bude
se zpočátku zvyšovat i kolektorový proud dle iC = βF iB , jelikož kolektorový přechod je uzavřen (uCB > −0,4 V)
a tranzistor pracuje v aktivním režimu. Zároveň se bude snižovat napětí uCE díky zvětšujícímu se úbytku na RC :
uCE = UN − RCiC . Pokud však proud vzroste natolik, že uCE < 0,3 V začne se otevírat i kolektorový přechod
přechod (uCB = uCE−uBE ≈ 0,3−0,7 = −0,4 V) a tranzistor přechází z aktivního režimu do režimu saturačního,
kdy je proud kolektoru saturovaný vnějším obvodem (UN/RC) a iC < βF iB! Viz také obrázek 13.12 (b).

UN
iB

uCE
iB

iE

iC RC
uCB

0

5

10

i C
,i
E

[m
A

]

iC
iE

0

5

10

0 0.05 0.1 0.15 0.2

aktivní oblast oblast saturace

iB [mA]

u
C
E
,u
C
B

[V
]

uCE
uCB

Obrázek 13.18: Zapojení tranzistoru pro dosažení režimu saturace a odpovídající závislosti obvodových veličin na
velikosti buzení iB .
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Z grafu na obrázku 13.18 je zřejmé, jak lze jednoduše modelovat kolektorový obvod tranzistoru v saturaci. Napětí
uCE je téměř konstantní (≈ 0,1 až 0,2 V) a nepatrně se zmenšuje s rostoucím proudem iB , tj. RCEsat lze v většinou
zanedbat1. Pro PNP tranzistor platí výše uvedené samozřejmě také s tím rozdílem, že uvedené veličiny mají opačné
znaménko (aktivní režim PNP tranzistoru platí pro uCE < −0,3 V, uBE < −0,5 V, resp. uEC < 0,3 V, uEB <
0,5 V).

uCEsat

iB

iE

iCsatRCEsat

0,7 V 0,1 V

B C

E

uECsat

iB

iE

iCsatRCEsat
B C

E

0,7 V 0,1 V

(a) tranzistor NPN (b) tranzistor PNP
Obrázek 13.19: Statické modely bipolárních tranzistorů pro režim saturace.

Aktivní režim tranzistoru se používá zejména v lineárních aplikacích při zpracování (zesilování) analogových signálů,
saturační režim se využívá při spínání zátěží (s jednocestným proudem) a v digitální technice.

1Pro vysoké proudy lze použít zjednodušený vztah RCEsat ≈ 0,1
βF iB

při iC
.= βF

2 iB .
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13.6.3. Struktura unipolárního tranzistoru typu MOSFET

1.3.2. Funkce tranzistoru MOSFET

Substrát (Body - B)

Source (S)
Gate (G)

Drain (D)

n+
n+

p

W

L

SiO2

kov

Obrázek 1.38: Struktura unipolárního tranzistoru MOSFET s kanálem typu N
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Obrázek 13.20: Principiální struktura MOSFETu s kanálem N.

Unipolární tranzistory jsou tranzistory ří-
zené polem (FET – Field Effect Transis-
tor). Rozlišujeme dva základní typy: nej-
rozšířenější MOSFET (Metal Oxide Sili-
con) a méně používaný přechodový, tj.
JFET (Junction). Jejich princip je zalo-
žen na řízení proudu tzv. kanálu pomocí
elektrického elektrického pole vytvořené-
ho řídícím napětím. Principiální struktura
MOSFETu s kanálem typu N je uvedena
na obrázku 13.20. Řídící napětí se přivádí
na kovovou elektrodu Gate, která je od-
dělena izolantem od vlastního polovodiče-
substrátu (Body), kde vzniká vodivý kanál
(délky L a šířkyW ) mezi elektrodami Dra-
in a Source, které jsou analogií kolektoru a
emitoru tranzistoru bipolárního. Pro kanál
typu P jsou všechny polovodiče opačného
typu.
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13.6.4. Princip funkce tranzistoru typu MOSFET
IG = 0

UGS

iD

iS = iD

uDS

S G D

B

n+n+
uDS = 0 uDS > UGS − UTO

uDS = UGS − UTO

p substrát

Obrázek 1.39: Struktura unipolárního tranzistoru MOSFET s kanálem typu N
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Obrázek 13.21: Polarizace MOSFETu pro vytvoření vodivého kanálu typu N.

Pro vytvoření vodivého kaná-
lu mezi drainem a sourcem je
v případě kanálu typu N tře-
ba přivést na řídící elektrodu
(G) kladné napětí vůči substrá-
tu, který bývá spojen s elektro-
dou source. Toto kladné napětí
přitáhne volné elektrony (mino-
ritní ze substrátu a zejména ze
source vlivem elektrického po-
le) pod izolant, kterým je řídící
elektroda oddělena.

Některé z těchto elektronů zrekombinují, ale při dostatečně velkém řídícím napětí, větším než tzv. prahové napětí
UTO, tj. UGS > UTO koncentrace elektronů převáží a tím dojde k vodivému „kanálu“ mezi source s drainem
(substrát v této oblasti změní typ vodivosti). Pokud pak přivedeme mezi drain a source napětí (uDS) začne
procházet kanálem proud. Vlivem kladného napětí na drainu bude v této části docházet ke snížení elektrického
pole a zmenšování (zaškrcování) kanálu. Kanálem však bude i po „zaškrcení“ procházet saturovaný proud (pro
UDS > UGS − UTO) a jeho velikost nebude záviset na napětí uDS – saturační oblast (pozor neplést s oblastí
saturace BJT!). Více viz. přednáška a „externí“ video.
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13.6.5. Statické charakteristiky tranzistoru typu MOSFET
Popsanou činnost dokládají charakteristiky tranzistoru MOSFET. Na obrázku 13.22 jsou typické charakteristiky
MOSFET s N-kanálem, které lze získat v zapojení uvedeném vlevo: řídícím napětím uGS lze měnit proud iD při
daném napětí uDS (převodní charakteristiky), resp. pro dané napětí uGS vynášíme proud iD v závislosti na napětí
uDS (výstupní charakteristiky).

1.6 1.8UTO 2 2.2 2.4

převodní
charakteristiky

uGS [V]

uDS = 2 V
uDS = 6 V
uDS = 10 V

0 2 4 6 8 10

1

2

3

výstupní charakteristiky
2.1 V

2.2 V

2.25 V

2.3 V

2.35 V

2.4 Vsaturační oblast

vodivostní oblast

uDS [V]

i D
[m

A
]

uGSuGS

uDS

uGS

iD

iG=0

iS= iD

uDS

Obrázek 13.22: Převodní a výstupní charakteristiky tranzistoru MOSFET s kanálem typu N.
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Tranzistor se podobně jako BJT chová jako řízený zdroj proudu. V tomto případě je to proud iD, který je však
řízen napětím uGS a v saturační oblasti závisí minimálně na uDS . Hradlo je odděleno izolantem (SiO2), proto
do řídící elektrody prakticky neteče proud (iG ≈ 10−12 A). Podobně jako tranzistor s N-kanálem lze vykreslit i
charakteristiky MOSFETu s kanálem typu P – viz obrázek 13.23, včetně zapojení a orientace obvodových veličin.

uGS

iG=0
iD

iS= iD

uSD

uGS
uSD

−2.4 −2.2 −2 −1.8UTO

převodní
charakteristika

uGS [V]

uSD = 6 V

0 2 4 6 8 10

1

2

3

výstupní charakteristiky
−2.1 V

−2.2 V

−2.25 V

−2.3 V

−2.35 V

−2.4 Vsaturační oblast

vodivostní oblast

uSD [V]

i D
[m

A
]

uGS

Obrázek 13.23: Převodní a výstupní charakteristiky tranzistoru MOSFET s kanálem typu P.
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Kromě uvedených tranzistorů MOSFET s tzv. indukovaným kanálem (vytvořeným pouze elektrickým polem díky
napětí uGS) lze kanál připravit i technologicky, tak že kanálem prochází proud při nulovém napětí uGS , kterým
lze pak proud zvětšovat i zmenšovat – hovoříme o tzv. zabudovaném kanálu (prakticky se vyrábí minimálně).

uGS

uDS

uGS

iD

iG=0

iS= iD

uDS

uGS

iG=0
iD

iS= iD

uSD

uGS
uSD

−2.5 −2 −1.5 −1 −0.5 0 0.5 1 1.5 2 2.5

2

4

1

3

UTO UTO UTOUTO

uGS [V]

iD [mA]indukovaný N
zabudovaný N
indukovaný P
zabudovaný P

Obrázek 13.24: Převodní charakteristiky tranzistorů MOSFET dle typu kanálu (uDS = 6 V pro N-kanál, resp.
uSD = 6 V pro P-kanál).
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Schématické značení tranzistorů FET
Schématické značky tranzistorů FET jsou uvedeny na obrázku 13.25, přičemž (a) až (e) značí kanál typu N, (f)
až (j) pro kanál typu P. Schématické značky (e) a (j) značí tranzistory JFET (viz. déle), značky (b) a (g) značí
MOSFETy se zabudovaným kanálem, ostatní značky jsou pro MOSFETy s indukovaným kanálem, přičemž (c) a
(h) jsou alternativní schématické značky k (a), (f) a (d), (i) mají vyvedený substrát (Body, resp. Bulk).
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Obrázek 13.25: Schématické značky tranzistorů FET.
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13.6.6. Struktura unipolárního tranzistoru typu JFET
a jeho princip

1.3. tranzistory řízené elektrickým polem JFET a
MOSFET

1.3.1. Funkce tranzistoru JFET

IG = 0

−UGS

ID

IS = ID

UDS

S

G G

D

np p

Obrázek 1.32: Struktura unipolárního přechodového tranzistoru JFET s kanálem
typu N při malém napětí UGS
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Obrázek 13.26: Principiální struktura JFETu s kanálem typu N
pro UDS = 0.

Podobně jako MOSFET funguje i tranzistor JFET
(Junction Field Effect Transistor), který využí-
vá elektrického pole na zavřeném PN přechodu.
Jeho principiální struktura je uvedena na obráz-
ku 13.26. Řídící napětí UGS je záporné v tom-
to případě (přechod musí být ve všech případech
polarizován v závěrném směru) a zvětšuje vy-
prázdněnou oblast n, kde jsou volné elektrony pro
transport náboje. Pokud tedy přivedeme (malé)
napětí mezi drain a source bude procházet proud,
který můžeme měnit jak napětím UGS (čím men-
ší napětí tím menší proud ID), tak napětím UDS .
Tranzistor takto pracuje ve vodivostní oblasti (pro
malá napětí (UDS cca do 0,2 až 1 V v závislosti
na iD) a chová se jako odpor (mezi D-S) řízený
napětím UGS .
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IG = 0

−UGS

iD

iS = iD

uDS

S

GG

D

n pp

Obrázek 1.33: Struktura unipolárního přechodového tranzistoru JFET s kanálem
typu N
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Obrázek 13.27: Principiální struktura JEFTu s kanálem typu N
pro UDS = 0.

Pokud budeme napětí uDS zvětšovat, dojde stej-
ně jako u tranzistoru MOSFET k zaškrcení ka-
nálu (pro UDS > UGS − UTO), tranzistor přejde
do saturační oblasti, kde je proud iD minimálně
závislý na napětí uDS . Proud iD je saturován a
jeho velikost lze měnit/zmenšovat řídícím napě-
tím UGS od maximální hodnoty IDSS |UGS=0 (viz
obrázek 13.29) do nuly pro UGS < UTO (pro N-
kanál).
Popis uvádí pouze základní pohled na funkci po-
lovodičů – tranzistorů. Pro detailnější popis a po-
chopení fyzikálních principů viz např. [8, 9] . To
platí i pro odvození matematického popisu, který
následuje a uvádí pouze výsledné vztahy.
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13.6.7. Statické charakteristiky tranzistoru typu JFET
Popsanou činnost JFETu opět dokládají jeho charakteristiky. Na obrázku 13.28 jsou typické charakteristiky JFET
s N-kanálem, které lze získat v zapojení uvedeném vlevo: řídícím napětím uGS lze měnit proud iD při daném
napětí uDS (převodní charakteristiky), resp. pro dané napětí uGS vynášíme proud iD v závislosti na napětí uDS
(výstupní charakteristiky).
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Obrázek 13.28: Převodní a výstupní charakteristiky tranzistoru JFET s kanálem typu N.
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Charakteristiky jsou analogií charakteristik tranzistorů MOSFET. V tomto případě je širší vodivostní oblast, která
se využívá jako řízený odpor (lze použít i pro malá záporná napětí uDS – střídavé). Svodový proud gate je oproti
MOSFETu větší (iG ≈ 10−9 A). Podobně jako tranzistor s N-kanálem lze vykreslit i charakteristiky MOSFETu
s kanálem typu P – viz obrázek 13.29, včetně zapojení a orientace obvodových veličin. Tranzistor se dnes používá
pouze v bipolární technologii analogových obvodů.
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Obrázek 13.29: Převodní a výstupní charakteristiky tranzistoru JFET s kanálem typu P.
XIII-31/38

https://geec.fel.cvut.cz/#/1526


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

13.6.8. Matematický popis a modelování tranzistorů FET
Aby bylo možné s tranzistory pracovat – navrhovat obvodové struktury a analyzovat je, nutné popsat jejich činnost
matematicky. U tranzistoru FET obecně rozlišujeme následující oblasti: tranzistor uzavřený, vodivostní a saturační
oblast (neplést s oblastí saturace BJT!). Pro MOSFET s indukovaným (obohacovaným) kanálem pak platí:

1. tranzistor uzavřený: iD = 0 pro
{
uGS ≤ UTO pro kanál N,
uGS ≥ UTO pro kanál P,

2. vodivostníoblast, kde:

{
pro kanál N je 0 < UTO ≤ uGS a 0 ≤ uDS ≤ uGS − UTO,
pro kanál P je uGS ≤ UTO < 0 a 0 ≥ uDS ≥ uGS − UTO a

3. saturační oblast, kde:
{
pro kanál N je 0 < UTO ≤ uGS a uDS ≥ uGS − UTO,
pro kanál P je uGS ≤ UTO < 0 a uDS ≤ uGS − UTO.

Je zřejmé, že je v závislosti na typu kanálu nutné rozlišovat polaritu, resp. orientaci obvodových veličin. Pro
vlastní popis to už není nutné, jak se ukáže v následujícím textu (veličiny se buď vyskytují v kvadrátu nebo se
násobí/odečítají záporné veličiny navzájem).
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Pro proud drainem v saturační oblasti lze odvodit pro MOSFET vztah:

iD = 1
2KP

W

L
(uGS − UTO)2 (13.12)

kde KP [A/V2] je vodivostní (transkonduktanční) parametr tranzistoru,
W je šířka a L je délka kanálu – viz. obrázek 13.20 a
UTO je prahové napětí – napětí uGS , kdy se začíná otevírat, resp. zavírat kanál.

Vodivostní parametr je dán následující rovnicí
KP = µCox (13.13)

kde µ [m2/V/s] je pohyblivost volných nosičů náboje (elektronů pro N kanál µn, děr pro P kanál µp ≈ 0,25µn až 0,5µn)
a Cox [F/m2] je měrná kapacita hradla.

Sklon výstupních charakteristik, resp. závislost proudu iD na napětí uDS lze modelovat obdobně jako u bipolárního
tranzistoru, kde parametr λ [V−1] je analogií 1/UA a je nepřímo úměrný L, tzv. modulace délky kanálu [7]:

iD = 1
2KP

W

L
(uGS − UTO)2 (1 + λuDS), λ > 0 pro N-kanál, λ < 0 pro P-kanál. (13.14)

Pro proud drainem ve vodivostní oblasti lze odvodit následující vztah, což představuje zmíněný řízený odpor,
jelikož pro malá uDS je u2

DS ≈ 0.

iD = 1
2KP

W

L

(
2(uGS − UTO)uDS − u2

DS

)
(13.15)
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U tranzistoru JFET platí stejné relace pro pracovní oblasti jako u tranzistoru MOSFET (liší se pouze velikos-
ti/znaménka napětí uGS a UTO). Proud drainem u tranzistoru JFET v saturační oblasti má až na převodní
konstantu prakticky stejný tvar:

iD = IDSS

(
1− uGS

UTO

)2
= IDSS

U2
TO

(UTO − uGS)2 = Kβ (uGS − UTO)2 (13.16)

kde IDSS je proud drainu při nulovém řídícím napětí uGS = 0,
UTO je opět prahové napětí, pro otevření/zavření kanálu a
Kβ = IDSS

U2
TO

[A/V2] je vodivostní (transkonduktanční) parametr tranzistoru.

Stejně pak lze vyjádřit i sklon výstupních charakteristik.
iD = Kβ (uGS − UTO)2 (1 + λuDS), λ > 0 pro N-kanál, λ < 0 pro P-kanál (13.17)

a proud iD ve vodivostní oblasti platí:
iD = Kβ

(
2(uGS − UTO)uDS − u2

DS

)
. (13.18)

Poznámka: Zřejmě jste si v simulacích všimli, že u tranzistorů NPN a MOSFET-N počítají simulátory všechny
proudy dovnitř tranzistoru, ale u tranzistorů PNP a MOSFET-P počítá (pouze) numerický simulátor proudy ven
z tranzistoru. Dále numerický simulátor označuje opačně orientaci mezielektrodových napětí u PNP a MOSFET-P
(vBE , vCB a vGS , vDS místo vypočtených vEB = −vBE , atd.).
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N-kanál P-kanál
MOSFET MOSFETTyp

obohacovaný ochuzovaný JFET obohacovaný ochuzovaný JFET

Symbol

UTO <> 0 + ± − − ± +
otevření
tranzistoru uGS > UTO uGS < UTO

uDS <> 0 + −
uDS < uGS − UTO uDS > uGS − UTOvodivostní

oblast iD = K
(
2(uGS − UTO)uDS − u2

DS

)

uDS ≥ uGS − UTO uDS ≤ uGS − UTOsaturační
oblast iD = K(uGS − UTO)2 (1 + λuDS)

K 1
2µCox

W
L

IDSS
U2
TO

1
2µCox

W
L

IDSS
U2
TO

λ <> 0 + −

Tabulka 13.1: Základní vztahy a vlastnosti unipolárních tranzistorů dle typu.
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Statický a dynamický model unipolárního tranzistoru pro saturační oblast

Vzhledem k tomu, že gate je oddělen izolantem a neteče jím žádný proud, lze statický model FETů zjednodušit
na nelineární řízený proudový zdroj, jak je patrné z obrázků 13.30 (a) a (b), kde proud je nelineární funkcí
napětí iD = f(uGS) dle (13.12), resp.dle (13.16). Výstupní odpor lze modelovat stejně jako u BJT nebo může
být vliv modulace délky kanálu zaveden přímo do popisu proudového zdroje, tj. iD = f(uGS ,uDS) dle (13.14),
resp. (13.18). Dynamický model na obrázku 13.30 (c) obsahuje jak lineární kapacity CGS a CGD dané konstrukcí,
dielektrickými vlastnostmi SiO2, . . . a bariérovými kapacitami přechodů, ze kterých se při spojeném substrátu a
source uplatní pouze kapacita CBD. V simulačních programech je nutné podchytit většinu (i parazitních) vlastností
prvku. Složitost modelů je obrovská a liší se dle úrovní, kterých jsou desítky.

iDuGS uDS

G

S

D

iDuGS uSD

S

G D

iDuGS uDS

G

S

D

CGS

CGD

CDB

(a) (b) (c)
Obrázek 13.30: Základní nelineární modely FETů, kde iD = f(uGS ,uDS): (a), (b) – statické pro N a P-kanál a
(c) – dynamický pro N-kanál.
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Chování unipolárního tranzistoru ve vodivostní oblasti (ve funkci spínače) a jeho model

Stejně jako aktivní oblast tranzistoru se i saturační oblast FETů používá zejména v lineárních aplikacích při zpra-
cování (zesilování) analogových signálů. Vodivostní oblast se využívá při spínání zátěží (s jednocestným proudem)
a v digitální technice. Pokud omezíme proud např. iD pomocí RD dle obrázku 13.31 (typické zapojení pro spínání
zátěže RD) a napětí drainu díky tomu klesne pod hodnotu uDS < uDS −UTO, bude tranzistor pracovat ve vodi-
vostní oblasti a proud drainu bude dominantně dán relací iD .= UN/RD, podobně jako u bipolárního tranzistoru
v oblasti saturace.

UN

uDSiG = 0

iS = iD

iD RD

uGS

0

5

10

i D
[m

A
]

iD

2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
0

5

10

vodivostní oblast

sa
tu
ra
čn
í

ob
las

t
uGS [V]

u
D
S

[V
]

uDS

Obrázek 13.31: Zapojení tranzistoru N-FET pro dosažení vodivostní oblasti a odpovídající závislosti obvodových
veličin na velikosti buzení uGS .
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Na rozdíl od tranzistoru bipolárního se náhradní obvod FETu ve vodivostní oblasti chová pouze jako řízený rezistor
RDS , dle obrázku 13.32 (a). Jeho hodnotu lze jednoduše z relace (13.15), resp (13.18):

GDS = Kp
W

L
(uGS − UTO), RDS = 1

GDS
pro uDS < 1 V. (13.19)

uGS uDS

G

S

D

RDS

0
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G
D
S

[m
S]GDS

4 5 6 7 8
0

10

20

uGS [V]

R
D
S

[Ω
]

RDS

(a) (b)
Obrázek 13.32: Model FETu ve vodivostní oblasti a závislost GDS a RDS na řídícím napětí uGS .

Pro uGS > 2UTO je vodivost GDS prakticky lineární funkcí uGS – viz. obrázek 13.32 (b) a např. pro uGS = 5 V
je v případě parametrů FETu z uvedené simulace GDS = 1,6 · 16 · (5− 1,9) .= 80 mS, tj. RDS .= 12,5 Ω.
Pro uGS > 10 V se obvykle už RDS dále nezmenšuje, ale je dáno konstrukcí tranzistoru a sériovými odpory.
U většiny tranzistorů nesmí uGS překročit hranici ±20V! jinak dojde k průrazu dielektrika a zničení tranzistoru.
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Kapitola 14
Elektronické spínače elektrických signálů
Tato kapitola navazuje na kapitolu předchozí a uka-
zuje jednak použití známých prvků ve funkci elek-
tronického spínače a jednak principy a vlastnosti
dalších polovodičových prvků určených pro spínání
elektrických proudů. Uživatel se seznámí s funkcí ty-
ristoru a triaku i základních spínacích obvodů nejen
s těmito prvky. Dozví se jak nastavit buzení tranzis-
toru ve funkci spínače, jak navrhnout a základní spí-
nací obvod a určit hodnoty použitých komponent.
V závěru jsou pak uvedeny různé implementace in-
vertoru jako základního stavebního bloku digitálních
obvodů, včetně ukázky jejich charakteristik.
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14.1. Dioda – jednosměrný spínač řízený vlastním napětím
V sekci 13.5 byly ukázány základní vlastnosti polovodičové
diody. Podle volt-ampérové charakteristiky z obrázku 13.6
(viz také vpravo) je zřejmé, že při polarizaci diody v pro-
pustném směru se pro napětí uD > 0,6 V dioda otevírá,
přičemž napěťový úbytek na diodě závisí na procházejícím
proudu minimálně. Velikost proudu je pak dána vnějším ob-
vodem. V závěrném směru dioda proud prakticky nevede.
Pro diodu kov-polovodič (Schottky) je napětí pro pro pola-
rizaci přechodu do propustného stavu cca uD ≈ 0,25 V, ale
závěrný proud je již v řádu [µA], viz analýzu.

DuD
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i D
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uD [V]

i D
[m

A
]

Dioda jako elektronický spínač

Diodu chápat jako spínač s nenulovým napěťovým úbytkem v sepnutém stavu uD ≈ 0,7 V (pro Si) a malým
sériovým odporem. Spínání je řízeno napětím na diodě, které musí být pro sepnutý stav uD > 0,6 V. Pro
uD < 0,5 V je dioda uzavřena a její proud lze považovat za nulový.
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Skutečnosti, že dioda propouští proud pouze jedním směrem – od anody ke katodě se hojně využívá při usměrňování
signálů, jak bylo ukázáno v sekci 13.5.2 na obrázku 13.9, v analýze a také v experimentu. Úpravou uvedeného
zapojení 13.9 s použitím 4 diod lze snadno získat tzv. dvoucestný usměrňovač uvedený spolu s časovými průběhy
napětí na obrázku 14.1. Při kladné půlvlně ui se otevírají diody D1, D2 (ilustrováno na obrázku), při záporné
půlvlně pak diody D3, D4. Výstupní napětí je tak zmenšeno o dva úbytky na diodách, jak je patrné také z analýzy.
Další modifikace zapojení diodového usměrňovače jsou uvedeny v kapitole 19.
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Rz uo
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4 uD1 + uD2
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u
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V

]
ui(t)
uo(t)

Obrázek 14.1: Zapojení dvoucestného usměrňovače střídavého napětí ui(t).
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Další používanou aplikací je např. jednoduché spínání baterie v případě výpadku zdroje, tzv. „power management“,
což je v zásadě realizace logického součtu pomocí diodové logiky.
Zátěž je napájena ze zdroje U1, pokud je sepnutý spínač S a zároveň platí, že U1 > U2. V tom případě je otevřena
dioda D1 a dioda D2 je uzavřena (I1 > 0, I2 = 0). Při výpadku výpadku zdroje (U1 = 0, resp. U1 < U2 nebo
odpojení spínače) a baterií U2, přičemž se otevře naopak dioda D2 a dioda D1 se uzavře (I1 = 0, I2 > 0), viz
také analýzu.
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Obrázek 14.2: Řízení napájení zátěže ze záložní baterie U2 při výpadky napájecího zdroje U1.
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14.2. Diak – obousměrný spínač řízený vlastním napětím
Diak (Diac – Diode for Alternating Current) – je nelineární polovodičový spínací prvek se symetrickou VA charakte-
ristikou. Do průrazného napětí (25− 45 V) je minimálně vodivý, poté nastává lavinový průraz s úbytkem na diaku
jednotky voltu (typicky 1,5 V), přičemž je nutné zajistit omezení proudu např. rezistorem, aby nebyl překročen
maximální ztrátový výkon. Při snížení hodnoty proudu pod přídržnou hodnotu je opět nevodivý, viz také analýzu.

A2

A1

A2

A1

N

P

N P

N

10mA

IBO
IB-V +V

+I F

-I F

0,5V BO
VF VBO

A2

A1

5..10V 30..40V

Obrázek 14.3: Schématická značka, struktura a VA charakteristika diaku (převzata z https://en.wikipedia.org/).
Použití: ochranné obvody při spínání indukční zátěže, ovládání (spínání) řízených prvků (tyristor, triak).
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14.3. Tyristor – jednosměrný spínač řízený externím signálem
Sepnutí struktury diaku je iniciováno lavinovým průrazem daným technoliogií (koncentrací příměsí, . . . ). Tyristor
(Thyratron Transistor, Silicon Controlled Rectifier – SCR) je možné sepnout otevřením PN přechodu G-K „gate“
- proudem IG = 5 až 50mA (i krátkým pulzem), pak je tyristor vodivý až do zániku proudu I.
Tyristorem však prochází proud pouze jedné polarity (půlvlnný), jak je patrné z vol-
tampérové charakteristiky. Po zániku proudu (průchodu nulou) je sepnutí nutné
opět iniciovat proudem IG. Princip lze dobře demonstrovat na náhradním sché-
matu s tranzistory. Vlivemm sepnutí NPN tranzistoru proudem IG dojde k sepnutí
(saturaci) i tranzistoru PNP, přičemž úbytek v propustném stavu je typicky 1,5 V.
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Obrázek 14.4: Schématická značka, struktura, náhradní zapojení a voltampérová charakteristika tyristoru (převzata
z https://en.wikipedia.org/).
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Obrázek 14.5: Ilustrativní znázornění principu tyristoru pomocí řízeného ventilu v proudu vody.

Princip tyristoru lze vysvětlit i na řízeném ventilu v proudu vody
podle obrázku 14.5. Pokud je zarážka G uzavřena, ventil vodu ne-
propustí – obrázek (a). V elektrickém zapojení 14.6 to znamená
S rozpojen, iG = 0 a i = 0. Pokud zarážku G otevřeme – ob-
rázek (b), ventil se otevře proudem vody od A ke K (S sepnut,
uAC > 0⇒ iG > 0 a i > 0). Pokud proud vody ustane, resp. změ-
ní směr, ventil se uzavře – obrázek (c,d). V elektrickém zapojení
je pak uAC < 0⇒ iG = 0 a i = 0 bez ohledu na stav spínače S.

Dioda D v zapojení 14.6 zabraňuje průrazu přechodu G-K v závěr-
ném směru (uAC < 0), rezistor R1 omezuje iG při otevření tyristoru
a R2 zajišťuje rychlé uzavření přechodu G-K pro uAC < 0.
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Obrázek 14.6: Zapojení pro spínání tyristoru.
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Napětí na gate, resp. proud IG je možné přivést fázově posunutý (zpožděný), např. dle obrázku 14.7 (a), čímž lze
tyristor otevřít i na část ∆t < T

4 půlperiody (pro uN > 0 a cca uC > 0,7 V) a tím řídit výkon na zátěži téměř do
nuly, viz časové průběhy na obrázku 14.7 (b) a analýzu (pozor, modely těchto vícevrstvých prvků v simulačních
programech jsou nepřesné – neodpovídají přesně skutečnému chování reálných prvků).
Zpoždění a tím tzv. „úhel sepnutí“ lze měnit časovou konstantou RC článku, nejsnadněji hodnotou R. Pro C = 0
bude tyristor sepnut prakticky celou kladnou půlvlnu, viz také odkaz zde.
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Obrázek 14.7: Použití tyristoru pro regulaci výkonu na zátěži Rz fázově zpožděným napětím uC ve střídavé síti.
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Použití: v oblasti velmi vysokého výkonového spínaní – až jednotky kV
a kA!, viz např. zde.

Výhody: Malý úbytek při sepnutí (typicky do 2 V pro proudy do 1 kA),
rychlý nárůst proudu při sepnutí (di(t)

dt i 102 kA/µs).

Nevýhody: Spíná pouze jednu polaritu (lze řešit můstkovým zapojením
za cenu zvýšení napěťového úbytku), problematické rozpínání ve stejno-
směrných aplikacích, viz obrázky 14.8 (a) a (b).

T1 T2uN

D2 D1

G1 G2

Rz

G1

Rz Cp
Rp

G2

UN

pomocný obvod

TpTh
uC

(a) (b)
Obrázek 14.8: Zapojení pro spínání AC a vypínání DC proudu.
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14.4. Triak – obousměrný spínač řízený řídícím signálem
Jednou z evidentních nevýhod tyristoru je skutečnost, že vede proud pouze jedním směrem (řízená dioda). Tuto
nevýhodu řeší triak. Triak (Triode for Alternating Current) je vícevrstvá polovodičová struktura, která je někdy
nepřesně popisovaná jako dva antiparalelně zapojené tyristory s jednou řídící elektrodou, (viz obrázek 14.9 (c).
Proudem/napětím řídící elektrody G vůči elektrodě A1 obou polarit lze strukturu triaku otevřít a to pro obě polarity
hlavního napětí mezi elektrodami A2-A1.

A2

A1
G

A2

A1

N

P

NP

N N

G

N

P N

P

A2

A1

G

P

N

PN

(a) (b) (c)
Obrázek 14.9: Schématická značka, struktura a nepřesné tranzistorové náhradní zapojení triaku.
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Volt-ampérová charakteristika triaku je v 1. a 4. kvadrantu
analogická jako charakteristika tyristoru 1. kvadrantu, jak
ukazuje obrázek 14.11, včetně ilustrace možností polarizace
elektrod triaku pro jeho otevření. Popis otevření struktury
v jednotlivých kvadrantech je uveden např. na wikipedia.org.
Schéma zapojení triaku ve funkci spínače střídavého proudu
je uvedeno na obrázku 14.10, analýza zde.

uAC

S

R1

R2
iG

i

G

A2

A1

Rz

Obrázek 14.10: Zapojení triaku jako spínače střídavého
proudu.

−1.5 −1 −0.5 0.5 1 1.5
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Obrázek 14.11: Statická charakteristika triakku.
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Podobně jako v případě tyristoru lze i pomocí triaku regulovat výkon na zátěži Rz pomocí fázově posunutého napětí
na řídící elektrodě. V tomto případě to lze pro obě půlvlny (polarity) napájecího napětí uN . Na obrázku 14.12
(a) je základní schéma zapojení obvodu tyristorové regulace a na obrázku (b) jsou uvedeny odpovídající časové
průběhy důležitých veličin (viz také analýzu). Zpoždění je dáno jednak posunutým řídícím napětím na kapacitoru
a dále díky předřazenému diaku, který sepne až při cca 31 V.

uN

S

R

i

G

A2

A1

Rz

C uC

Di

−Im

− Im2

Im
2

Im

i(
t)0

T
2

T 3T
2

2T

−Um

−Um2

Um
2

Um

t

u
(t

)
uN (t) uC(t)
i(t)

0

(a) (b)
Obrázek 14.12: Použití triaku pro regulaci výkonu na zátěži Rz fázově zpožděným napětím uC ve střídavé síti.
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Vzhledem k možnosti spínání obou polarit se triak využívá v mnoha aplikacích elek-
trických rozvodů (stmívače, časové relé, . . . ). Dále se na základě triaku vyrábějí tzv.
Solid State Relay, kde je spínání výkonového triaku galvanicky odděleno (řídícím opto-
tranzistorem nebo opto-triakem, který spíná při osvětlení luminiscenční diodou). Na
obrázku 14.13 je ukázka možného zapojení elektronického relé, které spíná pouze při
průchodu proudu nulou (sepnutí je zakázáno, pokud hlavní napětí převýší velikost jed-
notek voltů), což výrazně snižuje rušení vznikající při spínání velkých proudů, více viz
přednáška. Na rozdíl od tyristoru se triak používá „pouze“ do cca 102 A a 2 kV.

Obrázek 14.13: Ukázka vnitřního zapojení tzv. Solid State Relay (převzato z https://www.edn.com, případně viz
také makingcircuits.com).
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14.5. Tranzistor jako řízený spínač jednosměrného proudu
Nevýhodou tyristoru či triaku je jejich řízení, kterým se ovládá pouze sepnutí. Struktura se uzavře pouze zánikem
protékajícího proudu (poklesem pod udržovací mez). Proto se používají zejména v obvodech střídavého proudu.
Naopak v obvodech stejnosměrného proudu je výhodné využít jako elektronický spínač tranzistor, který lze řídícím
signálem zapnout i vypnout. Na obrázku 14.14 je základní zapojení pro spínání stejnosměrného proudu zátěží Rz.

Q
R1

Rz

U1

Iz
IB

+UN

Uz

R1

Rz

U1

Iz
IB

+UN

Uz

0,7 V 0,1V

(a) (b)
Obrázek 14.14: Obvod pro spínání odporové zátěže Rz po-
mocí bipolárního tranzistoru (a) a jeho náhradní schéma pro
režim saturace (b).

Pokud má bipolární tranzistor pracovat ve funkci
spínače, musí být napěťový úbytek UCEsat v se-
pnutém stavu velmi malý, tj. tranzistor musí pra-
covat v režimu saturace, viz obrázek 13.18. Pro
dosažení tohoto stavu je nutná dostatečná velikost
napětí U1 > 0,7 V a dostatečně malý odpor R1
tak, aby platilo:

IB = U1 − 0,7 V
R1

>
Iz
β
, kde Iz .= UN

Rz
. (14.1)

Tranzistor lze pak nahradit modelem 13.19, kde
RCEsat lze většinou zanedbat (pro proudy Iz <
101 A). Pro sepnutý stav dostáváme náhradní ob-
vod na obrázku (b) a typická hodnota napětí
UCEsat je cca 0,1 V.

XIV-14/31

https://youtu.be/jOpJ7BD2TU8?t=2422


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad 14.1 Návrh elementárního spínacího obvodu

Zadání: Navrhněte spínací obvod pro LED pomocí NPN tranzistoru, pokud je zadáno: napájecí napětí
UN = 5 V, proud LED Iz = 5 mA při UD = 1,8 V a proudový zesilovací činitel tranzistoru βF ≈ 100. Dále
uvažujte řídící napětí U1 = U1L ≤ 1,2 V pro stav vypnuto a U1 = U1H ≥ 4,5 V pro stav zapnuto.

Řešení: Jedná se o základní použití tranzistoru jako spínače, podobně jako v předchozí ukázce, viz obrá-
zek 14.14. V tomto případě je však U1L > 0,6 V a tudíž by došlo v obou případech k otevření tranzistoru
Q. Z tohoto důvodu je za vstupní svorky zařazen napěťový dělič R1 zavřený R2, viz zapojení vlevo.

Q

R

R1

R2

D

+UN

U1

UC

UR

UB

UD

ID

Návrh provedeme např. pro volbu UB = 0,4 V pro U1 = U1L, což zajistí spoleh-
livé vypnutí tranzistoru. Naopak pro U1 = U1H je třeba zajistit IB > Iz/βF =
50µA. Výpočet hodnot rezistorů R1, R2 pak určíme z náhradního Theveni-
nova zapojení, viz. obrázek vpravo. Vzhledem k volbě
UB = UiL = U1LR2

R1+R2
= 0,4 V (IB ≈ 0), je R1 = 2R2.

Podobně UiH = U1HR2
R1+R2

, Ri = R1R2
R1+R2

a z volby
IB = 2 Iz

βF
= 2UiH−0,7

Ri
lze pak určit R1 = 24 kΩ,

R2 = 12 kΩ. Nakonec vypočítáme velikost omezující-
ho odporu R = UN−UD−UC

ID
= 5−1,8−0,1

5·10−3 = 620 Ω.
Výsledky lze ověřit analýzou.

Q
Ri

Ui

UB

IB
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Podobně jako bipolární tranzistor lze ke spínání využít i tranzistor unipolární, viz obrázek 14.15. Využíváme vo-
divostní oblasti tranzistoru, jak bylo ukázáno na obrázku 13.31. Pro dosažení této oblasti musí platit UDS <
UGS − UTO. Toho docílíme v případě, že UGS > UGSmin , kde UGSmin určíme z rovnice ID(UGSmin) .= UN

Rz
.

Rz

U1

Iz
0

+UN

Uz

M1

R1

Rz

U1 =UGS

Iz

+UN

Uz

R1 RDS

(a) (b)
Obrázek 14.15: Obvod pro spínání odporové zátěže Rz po-
mocí unipolárního tranzistoru (a) a jeho náhradní schéma
pro odporový režim tranzistoru (b).

V praxi však volíme řídící napětí obvykle podle
napájecího napětí, pro výkonové tranzistory vždy
UGS ≤ 5 V, ale UGSmax = 20 V, aby nedošlo
k průrazu oxidu gate. Rezistor R1 slouží k vybytí
parazitní kapacity tranzistoru v případě odpojení
zdroje U1.
Tranzistor lze pro vodivostní oblast nahradit mo-
delem dle 13.32 (a). dostáváme pak náhradní ob-
vod na obrázku 14.15 (b). Pro spínací tranzistory
se obvykle udává minimální hodnota RDS v ka-
talogu pro UGS = 5 nebo 10 V. Typ tranzistoru
volíme tak, aby platilo Rz � RDS . Pak bude v se-
pnutém stavu úbytek napětí na tranzistoru (RDS)
zanedbatelný oproti napájecímu napětí UN , resp.
napětí Uz na zátěži.
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Pokud je požadavek na uzemněnou zátěž, lze použít zapojení 14.16 (a). Tranzistor spíná při nízké (logické) úrovni
U1L ≈ 0 a pro UN � UTO. K vypnutí tranzistoru dochází při horní úrovni řídícího napětí: U1H > UN − UTO.
V mnoha případech je však napájecí napětí UN vyšší (min. o hodnotu UT0) než horní úroveň řídícího napětí, pak
nelze tranzistor „vypnout“ a pro spínání je nutné využít modifikaci zapojení (b), resp. (c).

R1

Rz Uz

Iz

+UN

U1

M1

M1

R1

Rz Uz

+UN

Iz

U1

UB

R2

Q1
IB

M1

R1

Rz Uz

+UN

Iz

U1

UG

R2

M2

(a) (b) (c)
Obrázek 14.16: Obvod pro spínání uzemněné zátěže Rz pomocí unipolárního tranzistoru (a) a jeho modifikace
s bipolárním (b) a unipolárním (c) tranzistorem v případě řídícího napětí U1H < UN .
Vždy je třeba dodržet |UGS | < 20 V a dále dimenzovat průrazné napětí tranzistoru UECmax > UN , resp. |UDSmax | >
UN . Rezistory R1, R2 slouží k omezení proudu IB , resp. napětí UG, více viz následující příklad a přednášku.
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Příklad 14.2 Návrh spínacího obvodu

Zadání: Navrhněte spínací obvod pro uzemněnou odporovou zátěž Rz = 60 Ω a napájecí napětí o velikosti
UN = 30 V. Uvažujte řídící napětí U1L = 0 pro stav vypnuto a U1H = 5 V pro stav zapnuto (5 V logika)
a proudový zesilovací činitel bipolárního tranzistoru β = 100.

M1

R1

Rz Uz

+UN

Iz

U1

UB

R2

Q1
IB

Řešení: Zadání řeší např. zapojení na obrázcích 14.16 (b), resp. (c). Vyjde-
me např. z obrázku (b). Pro U1 = U1L je tranzistorM1 zavřený, tj. IR2 = 0,
pro U1 = U1H připojí tranzistor M1 rezistor R2 na
zemní potenciál. Druhou část obvodu lze pak pře-
kreslit, jak je uvedeno na obrázku vpravo, přičemž
Ui = UN , Ri = R1 pro U1 = U1L a Ui = UNR2

R1+R2
,

Ri = R1R2
R1+R2

pro U1 = U1H . V prvním případě je
tranzistor Q1 evidentně uzavřen, ve druhém případě
je pro jeho otevření do saturace určit správně relace
odporů R1, R2.

Rz Uz

+UN

Iz

UB

Ri

Q1
IB

Ui
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Rz Uz

+UN

Iz

UB

Ri

Q1
IB

Ui

Hodnotu R1 volíme tak, aby vyhovovala doba vypínání Q1, tj. vybíjecí čas
jeho parazitních kapacit přes R1. Volme např. R1 = 2 kΩ, což je dosta-
tečně malá hodnota pro relativně rychlé vypnutí i výkonnějších tranzistorů.
Hodnotu R2 určíme z následujících rovnice a volbě IB při výše uvedených
relacích:

Ui = UNR2
R1 +R2

, Ri = R1R2
R1 +R2

, R1 = 2 kΩ, Iz
.= UN
Rz

,

IB = 2Iz
β

.= UN − 0,7− Ui
Ri

⇒ R2
.= 2,8 kΩ.

Spínání pomocí PNP, resp. P-MOS tranzistoru se často využívá k připojování napájecího napětí, viz např.
TPS27081A. Jeho typické aplikace jsou uvedeny v datasheetu.
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14.5.1. Spínání induktivní zátěže
Zvláštní pozornost je třeba věnovat indukčním zátěžím, např. cívka relé a pod. a jejich chování při rozpojování!

M1

L

Rs

U1 UDS

+UN

Iz

M1

L

Rs

U1 UDS

+UN

Iz D

iD

(a) – špatně (b) – správně
Obrázek 14.17: Spínání indukční zátěže: zá-
kladní zapojení (a) a s ochrannou diodou (b)
zamezující zničení tranzistoru při jeho vypínání.

Pokud vyjdeme ze základního chování induktoru a příkladu 4.6,
je zřejmé, že obvod na obrázku 14.17 (a) nebude pracovat
správně při rozpojení tranzistoru. Pokud teče induktorem proud
Iz

.= UN/Rs (tranzistor M1 sepnut, ustálený stav), bude ten-
to proud indukčnost vynucovat i v čase rozpojení ⇒ na drainu
tranzistoru M1 vznikne napěťová špička, která tranzistor pro-
razí. Na její velikost lze jednoduše nahlížet díky skutečnosti
Iz = iL(0−) = iL(0+). Pokud si rozpojený tranzistor před-
stavíme jako rezistor o vysoké hodnotě Rp, bude v momentě
rozpojení napětí UDS = RpIz. To samozřejmě při dosažení prů-
razné hodnoty povede na poškození tranzistoru a tím vynucení
proudu a rychlého „vybití“ induktoru.
Řešením je přidání diodyD, jak ukazuje obrázek (b). Ta při roz-
pojení tranzistoru odvede proudový pulz do napájecího zdroje,
jak se lze přesvědčit analýzou. Viz také tuto analýzu.

Všimněte si, že problém s napěťovými špičkami se nevyskytoval u spínacích obvodů s tyristory a triaky.
Důvodem je, že tento prvek nelze vypnout řídícím napětím/proudem, což může být nevýhoda, ale jejich vypnutí
je dáno zánikem proudu, tj. pro Iz = iL(0−) = iL(0+) = 0, což je z tohoto pohledu nesporná výhoda.
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14.5.2. H můstek – spínání stejnosměrného napětí s řízením polarity

(a) (b) (c)

φ1 φ2

M3 M4

M1 M2 φ1 φ2

Q3

Q1 Q2

Q4
φ1φ2

(d) (e)
Obrázek 14.18: Obvod pro spínání např. motoru s možností volby směru otáčení: (a) – (c) je ideové schéma se
spínači, přičemž zapojení (c) slouží k brzdění motoru, (d) je zapojení s komplementárními MOS tranzistory (diody
bývají čato součástí MOS tranzistorů) a (e) s bipolárními tranzistory pouze typu NPN (jejich řízení není uvedeno).
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Obrázek 14.19: Ovládání tranzistorů H-můstku pomocí optočlenů (viz danyk.cz/). Zde není znázorněna ochrana
tranzistorů při indukční zátěži – lze řešit i pomocí diaku zapojeného paralelně k zátěži.

Existuje celá řada IO pro tento účel, viz. např. L293, ZXMHC6A07T8, . . .
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14.5.3. IGBT – bipolární tranzistor s izolovaným hradlem
IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) je prvek pro rychlé spínání velkých výkonů (napětí i proudů). Použití
v usměrňovačích, pulsních měničích, . . .

G

C

E

0
IC = IE

G

C

E

Obrázek 14.20: Značka, zjednodušené náhradní zapojení a struktura (převzato z wikipedia.org) IGBT.
Význačné vlastnosti:
• nezanedbatelný úbytek v sepnutém stavu, ale málo závislý na proudu (výhoda oproti MOSFETu),
• prakticky nulový řídící proud (pouze při přebíjení kapacity hradla – výhoda oproti BJT),
• možnost spínání velkých napětí (> 1 kV – většinou lepší než BJT i MOSFET) i velkých proudů (> 500 A),
• rychlé výkonové spínání pro f ≤ 200 kHz – spínací časy lepší než BJT (µs), ale horší než MOSFET (ns).
• některé typy mají záporný teplotní koeficient – nevhodné pro paralelní spojování (nevýhoda oproti MOSFET).
• existují typy tranzistorů MOSFET s lepšími parametry, ale za výrazně vyšší cenu než IGBT.
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Obrázek 14.21: Jedna z možností použití IGBT tranzistorů v H-můstku vysokonapěťového spínaného zdroje (pře-
vzato z www.ek-web.wz.cz).
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14.6. Spínání analogového signálu
V předchozí podkapitole byl představen tranzistor ve funkci elektronického spínače jednosměrného proudu. V přípa-
dě spínání obecného analogového signálu je však třeba spínat/vypínat střídavé napětí, resp. proud. Tento požadavek
lze splnit níže uvedeným paralelním spojením dvou komplementárních MOS tranzistorů, kde N-kanálový tranzistor
má substrát připojený na nejnižší a P-kanálový na nejvyšší napětí (napájecí). Řídícím napětím ur na gate lze pak
oba tranzistory sepnout (gate N-kanálového na +UN a P-kanálového na −UN ), resp. rozepnout (opačné polarity).
Toto zapojení se pak chová jako řízený spínač s nenulovým sériovým odporem Ron v sepnutém stavu, konečným
odporem v Roff ve stavu rozepnutém, svodovými proudy a parazitními kapacitami, jak udává následující obrázek.

−UN

+UN

+UN

−UN

+UN

u2u1

−UN

ur

N-kanál

P-kanál

ur

u1 u2

Is0

C12

Roff

Ron

C1 C2

C2
Is1 C1

Is2

Obrázek 14.22: Zapojení analogového spínače a jeho náhradní schéma.
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Proud (sepnutí) MOS tranzistoru závisí na velikosti napětí uGS , jak víme z kapitoly 13.6.8. Je tedy zřejmé,
že odpor v sepnutém stavu (u1 = u2) N-kanálového tranzistoru bude nejnižší pro u2 = −UN a P-kanálového
tranzistoru naopak pro u2 = −UN . Vzhledem k jejich paralelnímu spojení, je pak celkový odpor Ron malý v celém
rozsahu spínaných napětí, jak ukazuje obrázek 14.23 (b), a klesá s velikostí napájecího napětí (±UN , resp. V±),
jak ilustruje charakteristika (c) konkrétního typu spínače MAX38x. Více viz přednáška.

−UN

+UN

+UN

−UN

+UN

u2u1

−UN

ur

N-kanál

P-kanál

−4 −2 0 2 4
0

20

40

u1 = u2 [V]

R
on

[Ω
] N-kanál

P-kanál
celkový

2 106

ON-RESISTANCE vs. VCOM
AND SINGLE-SUPPLY VOLTAGE

M
AX

38
1/

3/
5-

03

VCOM (V)

R O
N 

(Ω
)

140 4 128 16

10

70

60
50

40

110
120

100
90

80

30

20

0

V+ = 2.5V

V+ = 3V

V+ = 5V

V- = 0V

V+ = 9V
V+ = 12V

V+ = 15V

M
A

X
3

8
1

/M
A

X
3

8
3

/M
A

X
3

8
5

Precision, Low-Voltage Analog Switches

6 _______________________________________________________________________________________

-6 2-2

ON-RESISTANCE vs. VCOM
AND DUAL-SUPPLY VOLTAGES

M
AX

38
1/

3/
5-

01

VCOM (V)

R O
N 

(Ω
)

6-8 -4 40 8

5

35

30

25

20

15

10

0

V+ = 3V, V- = -3V

V+ = 5V, V- = -5V

V+ = 8V, V- = -8V

__________________________________________Typical Operating Characteristics
(TA = +25°C, unless otherwise noted.)

-5 -3 1-1 5

ON-RESISTANCE vs. VCOM AND
TEMPERATURE (DUAL SUPPLIES)

M
AX

38
1/

3/
5-

02

VCOM (V)

R O
N 

(Ω
)

3-4 -2 20 4

5

35

30

25

20

15

10

0

TA = +125°C

V+ = 5V
V- = -5V

TA = +85°C

TA = +25°C

TA = -55°C

PARAMETER SYMBOL
MIN TYP MAX

(Note 2)
UNITSCONDITIONS

Input Current with Input
Voltage Low

IINL µA

Negative Supply Current I- -1.0 -0.01 1.0 µA

Positive Supply Current I+ -1.0 0.01 1.0 µA

All channels on or off, VIN = 0V or V+,
V+ = 3.6V, V- = 0V

All channels on or off, VIN = 0V or V+,
V+ = 3.6V, V- = 0V

VIN = 0.8V, all others = 2.4V -1.0 0.005 1.0

ELECTRICAL CHARACTERISTICS—Single +3.3V Supply (continued)
(V+ = 3.0V to 3.6V, GND = 0V, VINH = 2.4V, VINL = 0.8V, TA = TMIN to TMAX, unless otherwise noted.)

Power-Supply Range V+ 2.7 16 V

Input Current with Input
Voltage High

IINH µAVIN = 2.4V, all others = 0.8V -1.0 0.005 1.0

Turn-On Time (Note 3) tON 400 nsVCOM = 1.5V, Figure 2

Turn-Off Time (Note 3) tOFF 150 nsVCOM = 1.5V, Figure 2

TA = +25°C

TA = +25°C

TA = +25°C

TA = +25°C

Break-Before-Make Time
Delay (Note 3)

Charge Injection (Note 3) VCTE 1 5 pC
CL = 1.0nF, 
VGEN = 0V, RGEN = 0Ω

tD 10 20 nsMAX383 only

DIGITAL LOGIC INPUT

DYNAMIC

SUPPLY

(a) (b) (c)
Obrázek 14.23: Zapojení analogového spínače (a), jeho náhradní schéma (b) a vlastnosti konkrétního typu (c) –
převzato z www.maximintegrated.com.
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14.6.1. Použití analogových spínačů pro přepínání zesílení
Uvažujme změnu zesílení zesilovače změnou velikosti odporu = přepnutím rezistoru v operační síti.

R1

R2

1 2 4
3 5

R21 R1

Obrázek 14.24: Možné umístění spínačů v operační síti a realizace polohy 1 pomocí multiplexeru (třech spínačů).

Diskuse k umístění spínačů:
1. uplatňuje se Ron, který je navíc modulovaný vstupním signálem, nerozpojuje ZV – nevhodné,
2. uplatňuje se Ron, který není modulovaný, nerozpojuje ZV – vhodné,
3. uplatňuje se Ron, který není modulovaný, rozpojuje ZV – méně vhodné,
4. přepíná se celá ZV síť (oba rezistory), neuplatňuje se Ron, který není modulovaný, rozpojuje ZV – vhodné při

správném fázování spínačů,
5. uplatňuje se Ron, který je navíc modulovaný výstupním signálem, rozpojuje ZV – zcela nevhodné,

více viz přednáška.
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14.6.2. Použití analogových spínačů v konstrukci D/A převodníku
Analogové spínače se používají v mnoha, většinou „nízkoproudových“ aplikacích, jako je přepínání signálů (mul-
tiplexery), přepínání topologie obvodu jak pro změnu zesílení (uvedeno výše), tak např. pro implementaci D/A
převodníku, jak ukazuje obrázek 14.25.

2(N−1)R

R/2

4RR 2R

Uref

Uo

R

2R

R

2R

Uref

Uo

2R

2R

RR
R2R

I2I4I

2I4I I

8I

8I

2R

2R

2R

Io

(a) (b)
Obrázek 14.25: Přepínaná operační síť pro implementaci D/A převodníku, (a) ideové schéma, (b) použití R-2R sítě.

Pro minimalizaci rozsahu hodnot odporů, což je nezbytné zejména u vícebitových převodníků je výhodné použít
tzv. R-2R. Používají se i kapacitní pole nebo tzv. proudový mód, což však přesahuje rozsah tohoto kurzu.
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14.7. Spínací obvody digitálních systémů
+UN

R

in

out

+UN

R

ui

uo1

50k

N

iN1
+UN

ui

uo2

P
N

iN2

+UN

ui

uo3

P
N

iN3

(a) (b) (c) (d)
Obrázek 14.26: Principiální schéma invertoru (a), implementace spínače pomocí MOFETu s odporovou zátěží (b),
s dynamickou (proudovou) zátěží (c) a CMOS implementace (d).

Nevýhody: implementace (b): malý sklon převodní charakteristiky v oblasti přepínání, implementace (b) i (c):
proudový odběr při výstupu v log. 1, značný vliv velikosti odporové zátěže na úroveň log. 1 a zejména zpoždění
náběžné hrany při kapacitní zátěži, viz. charakteristiky na obrázku 14.27 a analýzu.
Uvedené nevýhody odstraňuje implementace (d) – požívaná struktura v současných digitálních obvodech,
která znamenala „revoluci“ digitální techniky.
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Uvedené nevýhody/nevýhody jsou zřejmé jak z funkce zapojení, tak z níže uvedených charakteristik. V případě
implementace s odporem R vykazuje převodní charakteristika malý sklon, který je dán součinem −gmR (v této
oblasti tranzistor pracuje jako zesilovač, viz obrázek 15.9 a vztahy (15.3), (15.38)). V případě implementace (c)
pracuje tranzistor P jako zdroj proudu a v lineární oblasti pracuje zapojení jako zesilovač s dynamickou zátěží (viz
sekci 16.2), čímž je sklon převodní charakteristiky větší. V implementaci (d) – CMOS se navíc oproti zapojení
(c) uzavírá tranzistor P pro ui >
2,5 V, čímž je pak klidový odběr
invertoru prakticky nulový i pro uo
ve stavu log. 0. Více viz přednáška.

+UN
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P
N

iN3
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iN2iN1
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u
o
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A
]
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Obrázek 14.27: Znázornění různých implementací invertorů a jejich volt-ampérové a odběrové charakteristiky.
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Ze zapojení invertoru vychází i konstrukce dalších zapojení logických obvodů, viz obrázek 14.28. V případě (b) se
jedná o hradlo NAND, kde výstup je v log. 1, pokud jakýkoli vstup je ve stavu v log. 0 (jeden z tranzistorů M1,
M2 je otevřen a jeden z tranzistorů M3, M4 uzavřen). Výstup bude ve stavu log. 0 pouze v případě, že oba vstupy
jsou ve stavu v log. 1 (tranzistory M1, M2 uzavřeny a tranzistory M3, M4 otevřeny). Analogicky lze popsat i
chování obvodu (c) – hradla NOR.

M1

In

Out

+UN

M2

M1 M2

M3

M4

InA

InB

Out

+UN
M1

M2

M3 M4

+UN

Out

InA

InB

(a) (b) (c)
Obrázek 14.28: Základní hradla rodiny CMOS: invertor, NAND a NOR, (AND a OR dostaneme zařazením invertoru
na výstup hradel NAND a NOR)
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Kapitola 15
Tranzistor jako zesilovač signálu – jednostupňové
zesilovače
Tato kapitola za zabývá konstrukcí a analýzou vlast-
ností jednostupňových zesilovačů s bipolárními i uni-
polárními tranzistory. Uživatel se seznámí s principy
funkce lineárního zesilování signálu pomocí tranzis-
toru a naučí se metodě linearizace, která je nezbyt-
ná pro analýzu parametrů uvedených zapojení. Dá-
le si osvojí všechna základní zapojení jednostupňo-
vých zesilovačů a naučí se vypočítat jejich parame-
try. V závěru je pak uvedena analýza kmitočtových
vlastností uvedených zapojení, tj, výpočet jejich dol-
ního a odhad horního mezního kmitočtu.
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15.1. Úvod – co je zesilovač elektrického signálu
Ri

Rzui u1 u2

i1 i2

Obrázek 15.1: Základní uspořádání zesilovače

Zesilovač je elektronický lineární systém, který umožňuje
zesilovat (násobit konstantou) vstupní signál (napětí u1
resp. proud i1) na signál výstupní. Používá se jak pro zesi-
lování napětí (např. před ADC), tak proudu, resp. výkonu.

V ideálním případě si lze zesilovač představit jako řízený zdroj, přičemž řídící veličinou je vstupní signál a výstupní
veličina je daná typem zdroje. Z tohoto pohledu tedy rozeznáváme čtyři typy ideálních zesilovačů:

u2 =Auu1u1 i1 i2 =Aii1 u2 =RT i1i1 u1 i2 =GTu1

(a) – napěťový (b) – proudový (c) – transimpedanční (d) – transadmitanční

Obrázek 15.2: Základní typy ideálních zesilovačů.
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Implementace zesilovače vede na reálné vlastnosti, které lze charakterizovat následujícími elementárními modely,
přičemž vstup a výstup mohou být galvanicky odděleny, což je naznačeno čárkovanou čarou. Výstup lze v reálném
případě přepočítat pomocí Theveninova, resp. Nortnova teorému, takže se jedná v zásadě o jeden obvod.

u1

Ro

Ri u2

i1 i2

uo u1 io RoRi u2

i1 i2

(a) (b)
Obrázek 15.3: Odporové modely reálných zesilovačů.

Je zřejmé, že tyto modely zanedbávají zpětný přenos, tedy přenos z výstupu zesilovače na jeho vstup a dále
dynamické, resp. kmitočtové vlastnosti. Nicméně pro širokopásmové zesilovače charakterizují základní (odporové)
chování reálných zesilovačů, tj. vstupní a výstupní odpor (Rin, Rout) a převodní konstantu (zesílení). Je zřejmé,
že uo resp. io lze řídit jak napětím u1, tak proudem i1 = u1/Rin a charakter výstupní brány je dán velikostí
výstupního odporu: pro ideální napěťový výstup je Rout → 0, pro proudový výstup je Rout →∞. Analogicky pro
ideální napěťový vstup platí Rin →∞ a pro proudový Rin → 0. Proč?, viz přednáška.
Řízený zdroj lze realizovat pomocí tranzistoru, tj. reálného a navíc nelineárního řízeného zdroje proudu. Pro realizaci
lineárního zesilovače je třeba pracovat pouze v lineární části charakteristik tranzistoru. Tímto tématem se zabývá
následující podkapitola.
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15.2. Metoda linearizace (úvod do tranzistorových zesilovačů)
15.2.1. Motivace

Příklad 15.1: Modelový zesilovač s tranzistorem MOSFET

Zadání: Zapojte MOSFET tak, aby elektrický signál (vstupní napětí usig) zesiloval na výstupní napětí uz
na odporové zátěži Rz.

Řešení: elektrické zapojení s od-
kazem na simulaci s komentářem.

UN

Rz

usig

uz
id

Komentář: Tranzistor může fungovat jako řízený zdroj proudu, tj.
v případě transistoru MOS iD = f(uGS) v satrurační oblasti. Nejen
k tomu je nutné napájení UN (pokud chceme zesilovat i výkonově
musí výkon „něco“ dodávat, zde je to napěťový zdroj UN ). Jak je
dále zřejmé z výsledků experimentu a simulace, je pro správnou funkci
nutná stejnosměrná složka vstupního signálu (nastavení tzv. pracov-
ního bodu) tak, aby tranzistor pracoval v lineární části charakteristik.
Pak je id i uz lineárním násobkem usig a dochází k lineárnímu zesi-
lování signálu, které lze kvantifikovat pomocí metody linearizace.
Experiment: viz přednáška, případně i analýzu.

Metodu linearizace vysvětlíme pro jednoduchost nejprve na diodě.
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15.2.2. Linearizace polovodičové diody

DuD

iD

UD

ud

Polarizujme diodu dle
schématu pomocí stej-
nosměrného napětí UD,
na němž je superpono-
vána střídavá složka ud
a spolu tvoří napětí na
diodě uD, viz obr. 15.4.

Toto napětí vyvolá proud iD a platí:
uD(t) = UD + ud(t), iD(t) = ID + id(t)

(15.1)
Stejnosměrnou složkou je definován tzv. pra-
covní bod P0, v jehož okolí dochází ke změ-
nám obvodových veličin, dle dané charakteris-
tiky diody. Pokud je střídavé buzení ud(t) ma-
lé, lze pak změny proudu id(t) určit i jednodu-
šeji dle směrnice charakteristiky diody v pra-
covním bodě P0, na rozdíl od nelineárního
vztahu iD = IS

(
e
uD
NUT − 1

)
, kde pak nelze

použít princip superpozice (oddělit UD a ud).

0.6 0.7

iD2
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id(t)
t

UD0

t
u
d (t)

uD1
uD2

P0

směrnice: gd = ∆iD
∆uD

= 1
rd

směrnice: GD = ID
UD
6= gd !

UD

∆iD

∆uDprotne bod [0,0]

uD [V]

iD [mA]

iD (dioda)
ird (rd a UD0)

0.5
0

Obrázek 15.4: Linearizace charakteristiky diody v pracovním bo-
dě P0.
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rd

A

K

UD0
rd

A

K
(a) (b)

Obrázek 15.5: Linearizovaný
statický model diody pro ma-
lé změny obvodových veličin
v okolí P0: (a) kompletní mo-
del a (b) model pro výpočet
změn.

Směrnice charakteristiky diody v pracovním bodě P0 je charakteristikou rezisto-
ru rd s posunem o UD0, což lze realizovat stejnosměrným zdrojem, viz obrá-
zek 15.5 (a). Pokud nás budou zajímat pouze změny obvodových veličin (střídavé
složky signálů), lze zdroj UD nahradit zkratem, jelikož vykazuje nulové změny
(jedná se o stejnosměrný zdroj). Pozor, je nutné rozlišovat dynamické a statické
veličiny: gd = 1

rd
= ∆iD

∆uD 6=
ID
UD

= GD !, viz obrázek 15.4.
Hodnotu odporu rd, resp. vodivosti gd lze zjistit výpočtem směrnice charakteris-
tiky v P0. Tu zjistíme podílem změn, resp. derivací charakteristiky v P0:

gd = 1
rd

= ∆iD
∆uD

∣∣∣∣
P0

= id
ud

∣∣∣∣
P0

= ∂iD
∂uD

∣∣∣∣
P0:(uD=UD)

=
∂IS

(
e
uD
NUT − 1

)

∂uD

∣∣∣∣
P0

=

= 1
NUT

(
ISe

UD
nUT

)
.= 1
NUT

ID
.= 38ID

.= 40ID pro pokojovou teplotu.

(15.2)
Ve výsledném vztahu (15.2) je zanedbán proud IS vůči proudu ID v pracovním bodě, což lze bez problému
učinit vzhledem jejich k obvyklým velikostem (např. IS < 1 pA, ID ≈ 1mA). Hodnota rd závisí lineárně na ID
v pracovním bodě (dáno exponenciální závislostí), což je důležitý poznatek a budeme ho využívat i u bipolárního
tranzistoru. Buzení proudu diody ideálním zdrojem napětí nelze v praxi použít díky teplotní závislosti iD, více viz
přednáška.
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Příklad 15.2

D uD

iD

U1

u2

R
Zadání: Vypočítejte střídavou složku napětí na diodě ud, pokud je zadáno:
stejnosměrné předpětí U1 = 5,7 V, střídavé buzení u2 = 1 V a R = 5 kΩ.
Řešení: Vzhledem k tomu, že nejsou zadané parametry diody, předpokládejme
křemíkovou diodu, na které bude úbytek v P0 cca UD ≈ 0,7 V. Při „ručním“
výpočtu pracovního bodu neřešíme nelineární rovnici – neuvažujeme exponen-
ciální závislost. To si lze dovolit vzhledem k charakteru nelinearity diody - její
napěťový úbytek se pro široký rozsah proudů pohybuje v rozmezí cca 0,6 až
0,8V. Lze si ověřit, že touto volbou neuděláme velkou chybu.

Pak je výpočet velmi snadný. Proud ID v P0 a hodnota linearizovaného rezistoru rd je dle (15.2) dána

ID = U1 − 0,7
R

.= 1 mA, gd
.= 40ID = 40 mS, rd = 1

gd
= 25 Ω.

Zapojení nyní můžeme překreslit pro změny obvodových veličin (střídavé veličiny), kde zdroj U1 nahradíme
zkratem, jelikož jeho změny jsou nulové a diodu nahradíme rezistorem rd dle obrázku 15.5 (b) s výše určenou
hodnotou. Výpočet je pak už elementární. Výsledky porovnej se simulací. Komentář: viz přednáška, včetně
grafického řešení.

ud = u2
rd

R+ rd

.= 5 mV.
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d (t)
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uD2
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uD2 uD1

uD [V]

iD [mA]

iD (dioda)
ird (rd a UD0)

0

Obrázek 15.6: Zkreslení signálu na diodě díky velkému buzení.

Využívání lineární oblasti nelineárních prvků
(zejména tranzistorů) je nezbytné pro lineár-
ní operace analogových obvodů (např. zesíle-
ní). Linearizace je efektivní nástroj pro výpo-
čet parametrů systémů. Platí však pouze za
předpokladu malého buzení. Pokud bude bu-
zení velké, nelinearita se projeví na zkreslení
signálu, viz obrázek 15.6. Nelze přesně určit
velikost „malého buzení“. Navíc se tato hod-
nota evidentně mění s polohou P0 - mluvíme
o relativně malém buzení a míru zkreslení
je třeba ověřovat numerickou simulací.
V dalších případech budeme používat stejnou
symboliku značení, která byla zavedena vzta-
hem (15.1): např. pro FET je pak napětí mezi
G-S: uGS , tj. střídavá složka ugs superpono-
vaná na stejnosměrnou složku UGS , udávající
polohu pracovního bodu na ose uGS . Obdob-
ně je značen i proud drainem iD, atd.
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Linearizovaný dynamický model diody
Pokud chceme modelovat diodu i pro dynamické děje (vyšší kmitočty, či jednorázové rychlé děje), je nutné ke
statickému modelu přidat odpovídající akumulační prvky – v tomto případě kapacitor Cd, případně i sériový odpor
rs, viz obrázek 15.7. Kapacita je pak dána hodnotou difuzní, resp. bariérové kapacity v pracovním bodě (záleží na
polarizaci – propustný, resp. závěrný směr) dle vztahů (13.3) a (13.2).

rd Cd rd Cd

rs

(a) (b)
Obrázek 15.7: Linearizovaný model diody s akumulačními prvky, (a) základní, (b) včetně sériového odporu.
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15.2.3. Linearizace unipolárního tranzistoru

UNugs

RD

UGS

uGS

uDS

iD

Obrázek 15.8: Zapojení MOSFETu
jako zesilovače signálu pro ilustraci
linearizace jeho charakteristik.

Analogicky jako u diody lze linearizovat charakteristiky FETu a získat
jeho linearizovaný model. Budeme se zabývat saturační oblastí, kde lze
tranzistor provozovat jako zesilovač, tj. zdroj proudu iD řízený napětím
uGS viz. obrázek 13.30. Je tedy třeba linearizovat převodní charakteristiku
iD = f(uGS) v okolí pracovního bodu P0. Grafické znázornění linearizace
převodní charakteristiky je na obrázku 15.9. V saturační oblasti platí pro
proud iD vztah (13.12), případně (13.16) a její linearizací (výpočtem
směrnice) v P0 získáme tzv. převodní vodivost gm:

gm = ∂iD
∂uGS

∣∣∣∣
P0: (uGS=UGS)

= KP
W

L
(UGS −UTO) pro N-kanál (15.3)

Tento vztah lze použít pro oba typy kanálů, ale v případě P-kanál vyjde záporná hodnota gm. Vzhledem k tomu, že
proud iD je u P-kanálu orientován obráceně (ven z tranzistoru), můžeme jeho směr obrátit a znaménko gm změnit
na kladné. Tím dostáváme stejný model jak pro N, tak P-kanál a transkonduktance je pak dána vztahem (15.4),
resp. (15.5). Linearizované modely jsou na obrázku 15.10, kde jsou i modely pro P-kanál. Pokud však obrátíme
řídící napětí z usg na ugs = −usg, obrátí se tím i směr proudu id a modely jsou identické – u linearizovaných modelů
není třeba rozlišovat P a N kanál. Na obrázku 15.10 jsou uvedeny i T modely, kde evidentně platí id = gmugs a
pro is z Ohmova zákona is = ugs

1/gm = id a tím musí být ig = 0, tj. modely T jsou identické s modely Π.
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uGS [V]

iD
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g
s (t)
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1

3

4

2.1 V

2.2 V
2.25 V
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2.4 V

∆uDS

P0

směrnice: 1/RD

uDS [V]

iD [mA]

uGS

u
d
s (t)

t

UDS UN

ID

Obrázek 15.9: Linearizace charakteristik tranzistoru řízeného polem v pracovním bodě P0, viz i analýzu.
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gmugs

G

S

D

ugs

id

gmusg

S

G D

usg

id

gmugs

S

G

D

ugs1/gm

ig=0

is= id

id

gmusg

D

G

S

usg1/gm

ig=0

id

is= id

(a) N-kanál (b) P-kanál (c) N-kanál (d) P-kanál
Obrázek 15.10: Elementární linearizované modely Π (a) a (b) a modely T (c) a (d) unipolárního tranzistoru.

gm = ∂iD
∂uGS

∣∣∣∣
P0: (uGS=UGS)

= KP
W

L
|UGS − UTO| =

√
2W
L

√
KP ID pro MOSFET a (15.4)

= 2Kβ |UGS − UTO| = 2
√
KβID pro JFET. (15.5)

V případě vodivostní oblasti tranzistor nahradíme pouze rezistorem rds (mezi D-S) dle obrázku 13.32, pro který
platí vztah (13.19), kde pouze dosadíme hodnoty v P0, tj. za uGS dosadíme UGS . Obecně (i pro P-kanál) je třeba
jako u gm výše použít absolutní hodnotu.
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Pokud je třeba modelovat i sklon výstupních charakteristik v saturační oblasti, obohatíme model o výstupní odpor
ro, jehož velikost získáme linearizací, tj. derivací vztahu (13.14), resp. (13.17) v pracovním bodě (uGS = UGS):

1
ro

= go = ∂iD
∂uDS

∣∣∣∣
P0

= ID|λ| (15.6)

kde λ je zde v absolutní hodnotě, jelikož se pro P-kanál mění polarita uGS , UTO, uDS i λ, viz Tab. 13.1.1 Výsledné
linearizované modely unipolárních tranzistorů jsou na obrázku 15.11 (a), (b) a dynamický model s parazitními
kapacitami (c).

gmugs

G

S

D
ugs ro

gmugs

S

G

D

ugs

ro

1/gm gmugs

G

S

D
ugs ro

Cgd

Cgs Cdb

(a) Π-model (b) T-model (c)
Obrázek 15.11: Linearizované odporové modely unipolárních tranzistorů včetně výstupního odporu (a) a (b) a
linearizovaný model unipolárního tranzistoru pro vyšší kmitočty (c).

1V simulačních programech se však λ udává kladně (absolutní hodnota).
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Příklad 15.3

Zadání: Vypočítejte amplitudu střídavé složky napětí uds dle schématu 15.9, pokud je zadáno: napájecí
napětí UN = 10 V, amplituda střídavého buzení ugs = 50 mV se stejnosměrným předpětím UGS = 2,3 V,
RD = 1,8 kΩ a parametry tranzistoru: UTO = 1,9 V, KP = 1,6 mA/V2, W/L = 16.

Řešení: Předpokládáme malé buzení v okolí P0, kde lze výpočet provést pomocí linearizace. Nejprve je
však nutné vypočítat pracovní bod, aby bylo možné zjistit parametry linearizovaného modelu. V tomto
případě nelze požít postup jako u diody, kdy jsme vzhledem k exponenciální závislosti iD na uD odhadli
UD. V tomto případě je závislost kvadratická a obvodové veličiny v P0 je nutné určit výpočtem. Tranzistor
nahradíme statickým nelineárním modelem dle 13.30 (a) a ID určíme dle vztahu (13.12), jelikož se má
jednat o zesilovač a tudíž budeme předpokládat, že tranzistor pracuje v saturační oblasti, pak lze napsat:

ID=f(UGS)

S

D

UGS

G RD

UDS UNUGS

UGS = 2,3 V, ID = 1/2 ·16 ·1,6 ·(2,3−1,9)2 = 2,048 mA.

Předpoklad saturační oblasti je nutné ověřit: UDS = UN −
RDID

.= 6,3 V > UGS − UTO = 0,4 V⇒ platí!
Pak už lze dle (15.4) určit transkonduktanci:

gm =
√

32
√

1,6 · 2,048 = 10,24 mS.
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Nyní už lze přistoupit k výpočtu vlastních střídavých veličin. Tranzistor tedy nahradíme linearizovaným
modelem dle obrázku 15.10 (a) a celé zapojení 15.9 překreslíme pro výpočet změn obvodových veličin
(střídavé složky). To v našem případě znamená, že nahradíme oba stejnosměrné zdroje (UGS a UN )
zkratem (mají nulovou střídavou složku), viz obrázek 15.12.

gmugs

S

D

ugs

G

ugs RD uds

id
Pro požadovanou amplitudu střídavé složky napětí uds evidentně
platí:

uds = −idRD = −gmugsRD .= 920 mV.
Znaménko mínus značí, že výstupní napětí má oproti vstupnímu
napětí otočenou fázi o 180◦ a výstupní napětí je více jak 18×
větší než napětí vstupní. Zesilovač zesiluje a zesílení je −gmRD!

Obrázek 15.12: Náhradní lineární zapojení pro výpočet střídavých veličin s modelem Π MOSFETu.

Při výpočtu nebyl použit náhradní obvod tranzistoru s výstupním odporem, jelikož nebyl zadán parametr
λ. I v případě jeho zadání provedeme výpočet P0 bez jeho uvažování, tj. dle 13.12 s malým vlivem na
přesnost výpočtu ID, tj. i gm. Pro střídavé veličiny je v některých případech ro nutné použít (viz dále).

Výsledky lze ověřit jednak přibližně na grafickém řešení – viz obrázek 15.9, jednak přesněji pomocí analýzy
(viz komentář v aplikaci pod schématem).
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15.2.4. Linearizace bipolárního tranzistoru

UNube

RC

UBE

uBE

uCE

iC

iB

Obrázek 15.13: Zapojení bipolární-
ho tranzistoru jako zesilovače sig-
nálu pro ilustraci linearizace jeho
charakteristik.

Linearizace charakteristik bipolárního tranzistoru je obdoba případu s uni-
polárním tranzistorem v sekci 15.2.3. Budeme se zabývat aktivním reži-
mem (přechod B-E polarizován v propustném a B-C v závěrném směru).
V tomto režimu může bipolární tranzistor, stejně jako unipolární tranzis-
tor v saturační oblasti, pracovat jako zesilovač, tj. zdroj proudu iC řízený
napětím uBE , resp. proudem iB , viz. obrázek 13.14 a vztah (13.4). V tom-
to případě je třeba linearizovat vstupní charakteristiku iB = f(uBE) (to
v případě FETu nebylo třeba díky iG = 0), resp. nepřímo převodní charak-
teristiku iC = f(uBE) vzhledem ke vztahu (13.7), podobně jako u tranzis-
torů FET. Grafické znázornění linearizace charakteristik NPN tranzistoru
je na obrázku 15.14 a linearizace převodní charakteristiky iC = f(uBE)
na obrázku 15.15, přičemž uvažujeme, že tranzistor pracuje v aktivním
režimu, kde platí vztah (13.7), tj. iC = βF iB . Více viz přednáška.

Tak jako v předchozích případech jsou značením odděleny stejnosměrné veličiny (např. IC), které nastavují pracovní
bod P0 od malých změn obvodových veličin (střídavých, např. ic ≈ ∆iC), které mění hodnoty veličin v lineárních
úsecích charakteristik v okolí P0:

uBE = UBE + ube, uCE = UCE + uce, iB = IB + ib, iC = IC + ic, . . .
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Obrázek 15.14: Linearizace charakteristik bipolárního NPN tranzistoru v pracovním bodě P0.
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Obrázek 15.15: Linearizace převodní charakte-
ristiky bipolárního tranzistoru v pracovním bodě
P0.

Pokud tranzistor pracuje v aktivní oblasti lze využít vzta-
hu (13.4), což je převodní charakteristika jako iC = f(uBE),
tj. podobně jako u FETu. Její linearizací v pracovním bodě P0
dle obrázku 15.15 dostaneme výpočtem vztah pro transkon-
duktanci gm a vzhledem k (13.7) i pro vstupní vodivost gπ:

gm = ic
ube

∣∣∣∣
P0

= ∂iC
∂uBE

∣∣∣∣
P0: (uBE=UBE)

= ∂iC
∂uBE

∣∣∣∣
P0

=

= IS e
UBE
NFUT

NFUT

.= IC
NFUT

.= 40IC . (15.7)

gπ = 1
rπ

= ∂iB
∂uBE

∣∣∣∣
P0

=
∂ iCβF
∂uBE

∣∣∣∣
P0

= 1
β

∂iC
∂uBE

∣∣∣∣
P0

= gm
β

,

(15.8)

kde β = ic
ib

= ∆iC
∆iB je linearizovaný parametr – směrnice pře-

vodní charakteristiky iC = f(uBE) v P0. Vzhledem k linearitě
této charakteristiky však můžeme psát β .= βF = iC

iB
a tím

předpokládat, že αF i βF jsou konstanty nezávislé na uBE .
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Model bipolárního tranzistoru lze sestavit podobně modelu unipolárnío tranzistoru s tím rozdílem, že do ib 6= 0,
tj. existuje nenulová vstupní vodivost gπ = 1/rπ, viz obrázek 15.10 (a).

gmube

B

E

C
ube rπ

ib ic

gmueb

E

B C

ueb rπ

ib ic

gmube

E

B

C

ubere

ib

ie

ic

gmueb

C

B

E
uebre

ib

ic

ie

(a) NPN – Π (b) PNP – Π (c) NPN – T (d) PNP – T
Obrázek 15.16: Elementární linearizované Π a T modely bipolárního tranzistoru.

Mimo Π-modelu lze s výhodou použít i model T a pokud mají být oba modely ekvivalentní, musí platit:
1
re

= ge = ie
ube

= ic
αube

= gm
α

= β

rπα
= β + 1

rπ
, (15.9)

jelikož ie = ic + ib = ib(β + 1) = ic/α, rπ = ube/ib a α = ic
ie

= β
1+β , viz (13.8). Adekvátně pak lze sestavit

i modely PNP tranzistoru, který je modelován jako proudový zdroj řízený napětím ueb, viz. (13.9). Pokud tedy
stejně jako u FETu obrátíme řídící napětí z ueb na ube = −ueb, obrátí se tím i směr proudu ic a modely jsou
identické. XV-19/88
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Linearizací jsme přešli od statických parametrů αF a βF k diferenciálním (linearizovaným) α a β, viz stranu XV-18.
To dobře ilustruje i obrázek 15.17 objasňující linearizaci výstupního odporu. Statický odpor je podíl absolutních
hodnot UCE

IC
, zatímco diferenciální parametr ro je podílem změn ∆uCE

∆iC v P0, resp. derivací vztahu (13.10) podle
uCE , případně (13.11) podle uEC v pracovním bodě P0:

1
ro

= go = ∆iC
∆uCE

∣∣∣∣
P0

= ic
uce

∣∣∣∣
P0

=

= ∂iC
∂uCE

∣∣∣∣
P0

= IC
UA

(15.10)
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Obrázek 15.17: Linearizace výstupní charakteristiky (výstupního odporu) bipolárního NPN tranzistoru v P0.
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Analogicky jako u FETů lze linearizované modely obohatit i o výstupní odpor, modelující sklon výstupních cha-
rakteristik, jehož hodnota je v P0 určena vztahem (15.10). Statické modely jsou uvedeny na obrázku 15.18 (a) a
(b). Na obrázku 15.18 (c) je dynamický model, který navíc obsahuje parazitní kapacity přechodů a sériový odpor
oblasti báze. Ten je je nezbytný uvažovat právě při simulacích pro vyšší kmitočty (viz podkapitolu 15.6.4).

gmube

B

E

C

rorπube uce

ib ic

gmube

E

B

C

ube

ro

re

Cπ = τF gm
.= gm

2πft

Cµ = C0C
(1+(UC−UB)/UC)mC

gmub′e

B

E

C

ro

Cµ

Cπ

rx

rπ

B’

ub′e

(a) Π-model (b) T-model (c)
Obrázek 15.18: Linearizované odporové modely bipolárních tranzistorů včetně výstupního odporu (a) a (b) a
linearizovaný model bipolárního tranzistoru pro vyšší kmitočty (c), kde ft je tranzitní kmitočet tranzistoru.

Dále již nebudeme rozlišovat linearizované modely tranzistorů NPN a PNP, resp. N- a P-kanálu unipolárních
tranzistorů a budeme jednotně používat modely 15.16 (a), (b), resp. 15.10 (a), (b), případně modely s výstupním
odporem.
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Příklad 15.4

UNRC

uCE

C1

RB

uBEui

Zadání: Vypočítejte střídavou složku napětí uce obvodu dle sché-
matu, pokud je zadáno: UN = 10 V, ui = 10 mV, RB = 1,55 MΩ,
RC = 2,1 kΩ, C1 → ∞ a proudový zesilovací činitel tranzistoru
βF = 300. Jaký je rozdíl mezi napětím uce a uCE? Jak se změní vý-
sledek, pokud budeme pro výpočet střídavé složky uvažovat Earlyho
napětí tranzistoru UA = 80 V?

Řešení: Předpokládáme malé buzení v okolí P0, kde lze výpočet provést pomocí linearizace. Nejprve je
však nutné vypočítat pracovní bod P0 a parametry linearizovaného modelu. Pro výpočet P0 požijeme stejný
postup jako u diody a vzhledem k exponenciální závislosti iB na uBE .

UN

RCRB

βF IB≈ 0,7

ICIB CB

E

Dále předpokládejme, že tranzistor pracuje v aktivní oblasti, tj. platí iC =
βF iB a pro výpočet P0 lze použít náhradní obvod dle schématu vlevo. Pak:

IB
.= UN − 0,7

RB
= 6µA, IC = βF IB

.= 1,8 mA. (15.11)

Předpoklad aktivního režimu je nutné ověřit: UCE = UN−RCIC .= 6,2 V >
0,3 V⇒ předpoklad platí i s rezervou na střídavou složku.
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Pak už lze dle (15.7) a (15.8) určit gm a rπ:

gm
.= 40 · IC .= 72 mS, rπ = β

gm

.= 4,2 kΩ

a sestavit náhradní obvod pro změny obvodových
veličin (střídavé parametry), přičemž tranzistor na-
hradíme např. náhradním zapojením 15.16.

rπ ube

ib

gmube RC

ic

uce

CB

E

RBui

Vzhledem k zadání (C1 → ∞) lze kapacitor pro střídavé veličiny prakticky jakéhokoli kmitočtu nahradit
zkratem, což platí i pro stejnosměrný zdroj UN jako v příkladě 15.3. Z náhradního obvodu evidentně platí:

ube = ui, ic = gmube ⇒ uce = −icRC .= −gmuiRC .= −1,5 V. (15.12)

Napětí uCE je složeno ze stejnosměrné složky UCE .= 6,2V a superponované střídavé složky s amplitudou
uce, která má obrácenou fázi oproti budicímu napětí ui. Výsledky odpovídají grafickému řešení linearizace
na obrázku 15.14, viz také analýzu. Numerické nepřesnosti jsou dané zejména velkou úrovní buzení.
Při uvažování Earlyho napětí se model tranzistoru obohatí o výstupní odpor tranzistoru, dle obráz-
ku 15.18 (a), jehož hodnotu určíme dle (15.10): ro = UA/IC

.= 44 kΩ a v náhradním obvodu bude
zapojen paralelně k RC . Vzhledem k relaci RC � ro se však změní napětí uce nevýznamně na −1,44 V.
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15.3. Nastavení a stabilizace pracovního bodu tranzistorů
Tranzistor ve funkci lineárního zesilovače musí operovat v lineární části charakteristik a to v aktivní oblasti pro
tranzistor bipolární, resp. v saturační oblasti pro tranzistor unipolární. V této oblasti musí ležet i pracovní bod P0,
který lze nastavit několika různými způsoby/obvody.

15.3.1. Nastavení pracovního bodu bipolárních tranzistorů

Q1 UN

RC

UCE

RB

UBE

IB

IC

IE

0,7 V βIB

IB IC

IE

CB

E

UN

RCRB

βF IB≈ 0,7

ICIB CB

E

IC
.= βF

UN − 0,7
RB

pro UN > 0,7 V
a UCE > 0,3 V

(15.13)

(a) (b) (c)
Obrázek 15.19: Obvod pro nastavení pracovního bodu P0 (a), zjednodušený lineární model bipolárního tranzistoru
v aktivní oblasti pro určení P0 (b) a náhradní zapojení pro výpočet P0 (c).
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Jedná o jednoduché nastavení pracovního bodu P0 pomocí RB z příkladu 15.4 a pro proud IC dle (15.11) evidentně
platí vztah (15.13). Z něho je zřejmé, že proud IC přímo úměrně závisí na proudovém zesilovacím činiteli βF ,
jehož hodnota má velký rozptyl (min. desítky %). To je velmi nevhodné, jelikož proud IC je nutné stabilizovat.

Pokud má mít zesilovač definované/stabilní parametry, musejí být definované/stabilní hodnoty prvky ná-
hradního lineárního schématu. Vzhledem k tomu, že parametry linearizovaného schématu závisí přímo na
hodnotě proudu kolektoru, resp. drainu (viz kapitolu 15.2.4, resp. 15.2.3) je nutné tento proud nastavit na
definovanou/stabilní hodnotu.

Např. tolerance hodnoty parametru βF je velmi vysoká (min. desítky %). Pokud se tedy změní výrazně parametr
βF tranzistoru, změní se ve výše uvedeném obvodu výrazně i velikost proudu IC , a tím i pracovního bodu P0.
Navíc při větším nárůstu IC může tranzistor přejít do saturace a celý zesilovač přestane zesilovat. Proud IC je
vhodné/nutné stabilizovat i na změny teploty a dalších parametrů obvodu.
Z výše uvedených důvodů se pro nastavení P0 používají většinou jiná zapojení, kde se nastavuje místo proudu IB
proud IE (proud IC nelze nastavovat přímo, jelikož se jedná o řízený proud, ale lze ho řídit proudem IE). To lze
jak pomocí proudového zdroje, tak rezistorem v emitorovém obvodu, jak ukazují následující zapojení. Pokud je
stabilně (nezávisle na βF , teplotě, . . . ) nastaven proud IE , bude stabilní i proud IC vzhledem k tomu, že v aktivní
oblasti platí IC = αF IE = βF

1+βF IE
.= IE .
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(a) (b) (c) (d)
Obrázek 15.20: Nastavení pracovního bodu bipolárního tranzistoru pomocí proudového zdroje, resp. rezistoru
v emitorovém obvodu (a), (c) a jejich náhradní zapojení pro výpočet pracovního bodu (b), (d).
Pokud tranzistory pracují v aktivní oblasti (UCE > 0,3 V), pak pro kolektorové proudy jednotlivých zapojení platí:

IC = αF IE = βF
1 + βF

IE = βF IB
.= IE , (15.14) IC = αF IE

.= αF
UN − 0,7
RE

.= UN − 0,7
RE

. (15.15)

Zapojení (a) se používá zejména ve strukturách IO, zapojení (c) vyžaduje symetrické napájecí napětí, což lze řešit
např. následujícím můstkovým zapojením.
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Ri = R1||R2

Ui = UNR2
R1 +R2
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IB
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RE(βF + 1)URE
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(a) (b) (c)
Obrázek 15.21: Můstkové zapojení pro nastavení pracovního bodu bipolárního tranzistoru (a), a náhradní zapojení
pro výpočet pracovního bodu (b) a ekvivalentní zapojení smyčky IB (c).
Pro smyčku proudu IB pak lze psát následující rovnici, kterou lze vyjádřit obvodem (c) tak, aby se napětí URE
nezměnilo. Z něho je zřejmé, že v aktivním režimu tranzistoru (UCE > 0,3 V) se rezistor RE jeví v obvodu báze
jako β+ 1 krát větší. IB , resp. IC lze pak vyjádřit vztahem, který pro Ri � RE(βF + 1) vede na (15.15), a tudíž
IC 6= f(βF )!

Ui − 0,7 = IBRi + IERE = IBRi + IB(βF + 1)RE ⇒ IC = βF IB = (Ui − 0,7)βF
Ri +RE(βF + 1)

.= Ui − 0,7
RE

(15.16)
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Příklad 15.5

Zadání: Určete proud kolektoru tranzistoru v zapojení 15.21 (a), jestliže UN = 12 V, R1 = 330 kΩ,
R2 = 100 kΩ, RC = 6,8 kΩ, RE = 1,5 kΩ a βF = 300.

Řešení: Předpokládejme, že tranzistor je v aktivním režimu. Pro hodnoty náhradního Theveninova sché-
matu podle obrázku 15.21 (b) dostaneme:

Ui = UNR2
R1 +R2

.= 2,8V, Ri
.= 77 kΩ.

Pro proud kolektoru pak ze vztahu 15.16 vyplývá

IC = βF (Ui − 0,7)
Ri +RE(βF + 1) = Ui − 0,7

Ri/βF +RE/αF

.= 1,2mA. (15.17)

Zbývá ověřit předpoklad aktivního režimu tranzistoru, tj. pro napětí UCB platí:
UCE =

(
UN − IC(RC +RE/αF )

) .= 2 > 0,4V.

Správnost předpokladu je ověřena, výsledky lze ověřit simulací včetně komentáře. Viz také dodatek G.
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RC
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RB

+UN

IE

IB
0,7 V βF IB

IB IE
CB

E

RC

+UN

RB

UC

UC = 0,7 +RBIB , (15.18)

IE = (βF + 1)IB = UN − UC
RC

, (15.19)

IC = βF IB = βF (UN − 0.7)
RB + (βF + 1)RC

. (15.20)

(a) (b)
Obrázek 15.22: Nastavení pracovního bodu bipolárního tranzistoru pomocí zpětnovazebního odporu RB (a) a
náhradní zapojení pro výpočet pracovního bodu (b).
Vzhledem k (15.18) je pro otevřený tranzistor vždy splněna podmínka UC > UB a je tedy splněna podmínka
aktivního režimu. Stabilizace P0 je založena na napěťové ZV, ale na rozdíl od (15.16) není v tomto případě
většinou splněna podmínka RB � RC(βF + 1), což znamená větší vliv činitele βF na IC . Uvedené zapojení má
velkou výhodu v přímo uzeměném emitoru, pro což se používá zejména ve vf technice. Více viz přednáška.
Nepřesnost uvedených výpočtů je dána především nepřesností odhadu napětí UBE , které mimo proudu IB , resp.
IC závisí na technologických parametrech tranzistoru a teplotě, viz (13.4). Vzhledem k exponenciální závislosti
je změna UBE malá a uplatní se zejména při malých hodnotách UN , při kterých vychází větší chybovost rozdílu
UN − 0,7 V. Způsobená chyba bývá do 10%. Viz také analýzu a její komentář.
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15.3.2. Nastavení pracovního bodu unipolárních tranzistorů
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ID=IS
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−UN
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UGS
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ID=f(UGS)UGS

ID DG
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−UN
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−UN

UDS

UGS

RSIS=ID

ID=f(UGS)UGS

ID DG

S
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+UN

−UN
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IS=ID

(a) (b) (c) (d)
Obrázek 15.23: Nastavení pracovního bodu unipolárního tranzistoru pomocí proudového zdroje, resp. rezistoru
v obvodu source (a), (c) a jejich náhradní zapojení pro výpočet pracovního bodu (b), (d).
Zde nelze UGS považovat za konstantu (jako u BJT). Pokud tranzistory pracují v sarurační oblasti, pak pro proudy
drainů platí vztah (13.12) a výpočet v případě zapojení (c) vede na kvadratickou rovnici, jelikož UGS = UN−RSID.

ID = 1
2KP

W

L
(UN −RSID − UTO)2 pro UDS > UGS − UTO (15.21)
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Příklad 15.6

IS

RD

+UN

−UN

ID

UGS

USD

Zadání: Určete pracovní bod tranzistoru v zapojení na obrázku vlevo, pokud je zadáno
UN = 10 V, IS = 1 mA, RD = 5 kΩ, Kp = 1,6 mA/V2, W = 160µm, L = 10µm a
UTO = −1,9V.

Řešení: Vzhledem k nulovému proudu gatem, musí platit IS = ID = 1 mA, přičemž
proudový zdroj nastaví odpovídající UGS . Předpokládejme, že tranzistor pracuje v sa-
turační oblasti, tj. platí vztah (13.12). Vyjádřením a dosazením numerických hodnot
dostaneme pro napětí UGS vztah:

UGS = ±
√

2ISL
KpW

+ UTO =
{
UGS1

.= −2.18 V,
UGS2

.= −1.62 V.

Jelikož UGS2 > UTO, tak toto řešení nevyhovuje podmínce – tranzistor by byl zavřený.
Dále je nutné ověřit podmínku saturační oblasti, tj. UDS = −USD = −UN +RDID −UGS1

.= −7,18 V <
UGS1 − UTO

.= −0,28 V, která platí. Tím je řešení UGS = UGS1 správné a tranzistor pracuje v saturační
oblasti.
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Příklad 15.7

Zadání: Určete proud drainu tranzistoru v zapojení 15.23 (c), jestliže UN = 5V , RD = 5 kΩ, RS = 4 kΩ,
Kp = 1,6mA/V2, W = 160µm, L = 10µm a UTO = 1,9V.

Řešení: Předpokládejme, že tranzistor pracuje v saturační oblasti. Pak platí rovnice (15.21). Dosazením
numerických hodnot a jejím řešením dostaneme pro proud ID dvě hodnoty (jedná se o kvadratickou rovnici)
a k nim příslušející velikosti napětí UGS :

ID =
{
ID1 = 0,716 mA a UGS1 = 2,14 V,
ID2 = 0,84 mA, a UGS2 = 1,64 V.

Je zřejmé, že UGS2 < UTO a tudíž je toto řešení nevyhovuje podmínce – tranzistor by byl zavřený.
Dále je nutné ověřit předpoklad. UGS1 − UTO = 0,24 < UDS = 2UN − ID1(RD + RS) = 3,56V, což
potvrzuje předpoklad, že tranzistor pracuje v saturační oblasti. Potvrzení výsledků – viz simulaci.

Obdobně jako v případě bipolárního tranzistoru i zde lze použít stejnou variantu pro nesymetrické napájecí napětí
– viz následující obvod 15.19.
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ID
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R2UG = UNR2
R1 +R2

ID=f(UGS)UGS

ID DG

S

RD

+UN

RS

URD

US

IS=ID

UG

IG=0

Postup výpočtu je obdobný ja-
ko v předchozím případě. Opět
předpokládáme saturační režim
tranzistoru a platnost vzta-
hu (13.12) pro ID. Výpočet sa-
mozřejmě vede na řešení kvadra-
tické rovnice, kde

UGS = UG −RSID.

Pokud bychom nepoužili rezistor
RS (source by byl přímo uzem-
něn), jednalo by se o elementární
nastavení P0, analogii k zapoje-
ní 15.19.(a) (b)

Obrázek 15.24: Můstkové zapojení pro nastavení pracovního bodu unipolárního tranzistoru (a) a náhradní zapojení
pro výpočet pracovního bodu (b).
Rezistor RS , podobně jako RE u zapojení s bipolárním tranzistorem zavádí proudovou sériovou ZZV. Pokud by se
proud ID měl zvětšit např. vlivem teploty či změny parametrů tranzistoru, zvětšilo by se i napětí US a vzhledem
ke stabilnímu napětí UG by se zmenšilo napětí UGS , což by bránilo zvětšení proudu ID. To ve svém důsledku vede
k jeho stabilizaci. Tento efekt je tím větší, čím je větší US , což však vede na požadavek velkého UN .

XV-33/88



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

UD=UG

RD

RG

+UN

IS=ID

ID

0
ID=f(UGS)UGS

ID
DG

S

RD

+UN

URD

IS = ID

0

RG
Jelikož UDS = UGS a UTO > 0, platí relace UDS >
UGS−UTO. Pokud se tranzistor otevře (UGS > UTO),
bude pracovat v saturační oblasti. Potom platí:

UGS = UN −RDID,

ID = 1
2KP

W

L
(UN −RDID − UTO)2

, (15.22)

což vede opět na řešení kvadratické rovnice.
(a) (b)

Obrázek 15.25: Nastavení pracovního bodu unipolárního tranzistoru pomocí zpětnovazebního odporu RG (a) a
náhradní zapojení pro výpočet pracovního bodu (b).

Stabilizace pracovního bodu je opět zajištěna ZZV (napěťovou, paralelní), podobně jako v případě zapojení 15.22.
Pokud by se proud ID měl v tomto zapojení zvětšit např. vlivem teploty či změny parametrů tranzistoru, zmenšilo
by se napětí UD = UG, což by bránilo zvětšení proudu ID. To ve svém důsledku vedle k jeho stabilizaci.
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Příklad 15.8

Zadání: Určete proud drainu tranzistoru v zapojení 15.25 (a), jestliže UN = 10 V,RD = 5 kΩ,RG = 1 MΩ,
Kp = 1,6mA/V2, W = 160µm, L = 10µm a UTO = 1,9 V.

Řešení: Vzhledem k tomu, že UN > UTO bude tranzistor otevřen a navíc vzhledem k výše uvedenému bude
v saturační oblasti. Pak platí rovnice (15.22). Dosazením numerických hodnot a jejím řešením dostaneme
pro proud ID opět dvě hodnoty a k nim příslušející velikosti napětí UGS :

ID =
{
ID1 = 1,55 mA a UGS1 = 2,25 V,
ID2 = 1,69 mA, a UGS2 = 1,54 V.

Je zřejmé, že UGS2 < UTO, tj. druhé řeší nevyhovuje podmínce otevřeného tranzistoru. Pro první řešení
je UGS1 − UTO = 0.35 < UDS = UD = UGS1 = 2,25 V, což potvrzuje předpoklad, že tranzistor pracuje
v saturační oblasti a ID1 , UGS1 je správný výsledek.
Výsledky lze ověřit simulací včetně komentáře. Viz také dodatek H.
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Příklad 15.9

ID
+UN

RS

UDS

US

Zadání: Určete proud drainu tranzistoru v uvedeném zapojení s tranzistorem JFET,
jestliže UN = 7 V, RS = 1 kΩ, Kβ = 1,5 mA/V2, a UTO = −2,3 V.

Řešení: Obvod překreslíme s náhradním nelineárním modelem tranzistoru dle obráz-
ku 13.30 (a). Dále předpokládejme, že je tranzistor v saturační oblasti. Pak platí
rovnice (13.16), kde UGS = −Us = −RSID. Dosazením numerických hodnot a jejím
řešením dostaneme pro proud ID dvě hodnoty a k nim příslušející velikosti napětí UGS :

ID=f(UGS)UGS

ID DG

S

+UN

RSUS

IS=ID

ID =
{
ID1

.= 1,35 mA a UGS1
.= −1,35 V,

ID2
.= 3,9 mA a UGS2

.= −3,9 V.

Je zřejmé, že UGS2 < UTO, tj. tranzistor se neotevře a toto řešení
není správné. Možné řešení je tedy ID = ID1

.= 1,35 mA, pro které
je však ještě nutné ověřit předpoklad:

UGS1 − UTO
.= 0,95 < UDS = UN − IDRS .= 5,65 V

Předpoklad platí a první řešení je správné.
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15.4. Signálové parametry tranzistorových zesilovačů

ωd ωh

Au

SKPDKP HKP

−3 dB

ω [rad/s]

|A
u
(j
ω

)|
[d
B]

Obrázek 15.26: Typický příklad amplitudové charakteristiky napěťového zesílení Au(jω) širokopásmového zesilo-
vače s dolním (ωd) a horním (ωh) mezním kmitočtem.
Následující podkapitoly prezentují signálové vlastnosti základních zesilovacích stupňů ve středním kmitočtovém pásmu (SKP,
tj. ωd ≤ ω ≥ ωh), kde jsou jednotlivé parametry kmitočtově nezávislé, tj. např. Au = Au(jω) pro ω ∈ 〈ωd, ωh〉. Lze ukázat,
že v SKP se neuplatní parazitní kapacitory aktivních prvků (tranzistorů), které lze nahradit odporovými modely. Dále lze
všechny oddělovací a blokovací kapacitory nahradit zkratem, jelikož mají zanedbatelnou impedanci vůči velikostem přísluš-
ných odporových složek obvodu (např. vstupnímu odporu). Všechny stejnosměrné napájecí zdroje mají nulovou střídavou
složku, proto se pro střídavé veličiny chovají jako zkrat (napěťové zdroje), resp. jako rozpojený obvod (proudové zdroje).
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15.5. Základní vlastnosti jednostupňových zesilovačů
Pokud má tranzistor pracovat jako lineární zesilovač je nutné nastavit jeho pracovní bod P0 do lineární části V-A
charakteristik a vstupním budicím signálem ho měnit pouze v této části (okolí P0). S tím souvisí otázka, kam
zapojit tento budicí signál a kde odebírat signál výstupní. Vzhledem k tomu, že tranzistor je vlastně řízený zdroj
proudu, je nutné budícím signálem ovlivňovat tuto řídící veličinu, tj. uBE , iB , iE nebo uGS . Výstupem je pak
tento řízený proud, tj. iC , iE nebo iD, iS , který lze převést na napěťový výstup např. pomocí zatěžovacího odporu.
Z uvedeného tedy vyplývá, že budicí zdroj lze připojit buď na bázi (gate) nebo emitor (source) a výstup lze
odebírat z kolektoru (drainu) nebo emitoru (source), přičemž zbývající svorka se nazývá společnou. Ta je vztažena
ke společné signálové (zemní) svorce – je na ni přímo nebo nepřímo (většinou přes rezistor/kapacitor) připojena.
Podle toho jsou pak pojmenovaná jednotlivá zapojení jako zapojení se společným emitorem (sourcem), kolektorem
(drainem) či bází (gatem). Tato zapojení se neliší pouze názvy, ale zejména charakteristickými vlastnostmi. Jejich
klasifikací se zabývá právě tato podkapitola.
Odvození je obecně ukázáno pro každé zapojení se základní konfigurací nastavení pracovního bodu s nulovým
signálovým napětím společné svorky. V příkladech jsou pak ukázány různé modifikace daného zapojení.
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15.5.1. Zesilovač se společným emitorem (SE)
Na obrázku 15.27 (a) je základní zapojení se společným emitorem, tj. kdy vstupní signál je přiveden na bázi
tranzistoru a výstup je odebírán v jeho kolektoru, přičemž emitor je pro střídavé signály připojen na zemní potenciál.
Pro tuto skutečnost předpokládáme, že kmitočet zpracovávaného signálu spadá do středního kmitočtového pásma
(SKP), tj. oba oddělovací kapacitory CE , Co lze nahradit zkratem.

RC
Co

Rz

+UN

uo

IE
CE

−UN

ui

Ri

Ro

rπ ube

ib= ii

gmube RC

ic

uo

CB

E

ui Rz

Ri Ro

iz

(a) (b)
Obrázek 15.27: Základní zapojení zesilovače se společným emitorem (a) a jeho
náhradní zapojení změny obvodových veličin ve SKP (b).

Stejnosměrné (napájecí) zdro-
je mají nulovou střídavou slož-
ku, proto je pro signálové veli-
činy nulujeme (UN nahradíme
zkratem a IE rozpojeným ob-
vodem). Nakonec i tranzistor
nahradíme linearizovaným ob-
vodem pro změny obvodových
(signálových) veličin v okolí
pracovního bodu a získáme tak
náhradní zapojení 15.27 (b)
pro výpočet signálových veli-
čin.
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Z linearizovaného náhradního obvodu je evidentní, že ube = ui, ic = gmube a uo = −ic(RC ||Rz). Napěťové
zesílení naprázdno (Rz →∞) a vstupní odpor a proudové zesílení nakrátko (Rz → 0) lze vyjádřit následovně:

rπ ube

ib= ii

gmube RC

ic

uo

CB

E

ui Rz

Ri Ro

iz

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= −icRC
ube

= −gmubeRC
ube

= −gmRC , (15.23)

Ri = ui
ii

= rπ , (15.24)

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

= −ic
ube/rπ

= −gmube
ube/rπ

= −gmrπ = −β . (15.25)

Výstupní odpor lze určit z definice a s využitím výše uvedených vztahů, pozor na relaci uoiz = Rz 6= Ro!

Ro = uo|Rz→∞
iz|Rz→0

= Au
Ai
Ri|Rz→0 = RC , pro napěťové, resp. Au

Ai
Ri|Rz→∞ pro proudové buzení. (15.26)

Pro určení výstupního odporu lze využít analogický postup jako pro určení vstupního odporu, tj. budíme do výstupu

rπ ube

ib=0

gmube RC

ic=0
CB

E

Roio

uoui=0

zdrojem uo, přičemž vstupní buzení nulujeme (ui = 0) dle níže
uvedeného schématu. Pak platí ui = 0 = ube ⇒ gmube = 0 a
výstupní odpor je:

Ro = uo
io

= RC . (15.27)

Obrázek 15.28: Náhradní linearizovaný obvod pro určení výstupního odporu Ro.
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Příklad 15.10

UNRC

uCE
C1

RB

uBEui
Ri

ii

C2

Rz uo

Ro
Zadání: Pro střední kmitočtové pásmo (SKP) vypočítejte napěťo-
vé zesílení Au naprázdno a proudové zesílení Ai nakrátko a vstupní
i výstupní odpor (Ri, Ro) obvodu dle schématu, pokud je zadáno:
UN = 10 V, RB = 1,55 MΩ, RC = 2,1 kΩ, Rz = 1 MΩ a prou-
dový zesilovací činitel tranzistoru βF = 300. Pro výpočet střídavých
parametrů dále uvažujte Earlyho napětí tranzistoru UA = 80 V.

Řešení: Pracovní bod tranzistoru i parametry linearizovaného modelu byly vypočteny v příkladě 15.4, tj.
IC

.= 1,8 mA, gm
.= 72 mS, rπ

.= 4,2 kΩ, a ro .= 44 kΩ, kde ro je výstupní odpor tranzistoru, jehož
hodnota byla také určena v příkladu 15.4.
Pro změny obvodových veličin ve SKP lze
oddělovací kapacitory C1 a C2 nahradit zkra-
tem a náhradní obvod pro změny obvodových
veličin se bude od uvedeného příkladu lišit
pouze přidáním zátěže Rz a výstupního od-
poru tranzistoru ro dle modelu 15.18 (a).

rπ ube

ib

gmube RC

ic

uo

CB

E

RBui

ii

Rz

Ri Ro

iz
ro
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Vstupní odpor je evidentně:

Ri = ui
ii

= RBrπ
RB + rπ

.= rπ
.= 4,2 kΩ.

(15.28)

rπ ube

ib

gmube RC

ic

uo

CB

E

RBui

ii

Rz

Ri Ro

iz
ro

Výstupní odpor tranzistoru ro bude mít vliv na uo a tím i na Au, které určíme dle vztahu 15.23, přičemž
místo RC je evidentně třeba uvažovat RC ||ro a proudové zesílení Ai nakrátko lze vyjádříme z definice:

Au = uo
ui

∣∣∣
Rz→∞

= −gm
RCro
RC + ro

.= −144, Ai = iz
ii

∣∣∣
Rz→0

= −β ib
iRB + ib

= −β RB
RB + rπ

.= −β = −300.

(15.29)
Výstupní odpor lze určit buď dle definice 15.26 nebo dle zapojení 15.28, které v našem případě vede na níže
uvedené schéma. Vzhledem k ui = 0 = ube ⇒ gmube = 0 platí pro výstupní odpor zesilovače evidentně:

rπ ube

ib=0

gmube ro

ic
CB

E

RB

ii=0

RC

Ro

io
uoui=0

Ro = uo
io

= RC ||ro .= 2 kΩ. (15.30)

Numerické i symbolické výsledky lze ověřit
analýzou, viz také komentář k analýze.
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Příklad 15.11

Zadání: Pro SKP vypočítejte napěťové zesílení Au naprázdno a proudové zesílení Ai nakrátko a vstupní i
výstupní odpor (Ri, Ro) obvodu dle níže uvedeného schématu, pokud je zadáno UN = 12 V, R1 = 330 kΩ,
R2 = 100 kΩ, RC = 6,8 kΩ, RE = 1,5 kΩ, Rz = 1 MΩ a proudový zesilovací činitel tranzistoru βF = 300.
Jak se změní výsledky, pokud rezistor RE přemostíme kapacitorem CE (zapojíme paralelně k RE)?

RE

RCR1

R2

C2

C1

ui

Rz uo

+UN

Ri

Ro

Řešení: Zapojení pro nastavení pracovního bodu tranzistoru vlastně je identické s příkladem 15.5 až na
tranzistor PNP. To znamená, že i výpočet pracovního bodu povede na stejný postup a výsledky jsou také
shodné. Proud kolektorem v pracovním bodě je IC = 1,2 mA a parametry linearizovaného jsou dle (15.7)
až (15.9): gm .= 48 mS, re

.= 21 Ω, rπ
.= 6,5 kΩ.
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Pro střední kmitočtové pásmo (SKP) lze oddělovací kapacitory C1 a C2 nahradit zkratem a celý obvod
překreslit pro změny obvodových veličin, přičemž tranzistor nahradíme např. T-modelem dle 15.16 (d), kde
ueb = −ube. Náhradní linearizovaný obvod je uveden na obrázku, kde RB = R1||R2

.= 77 kΩ.

RE

RCR1

R2

C2

C1

ui

Rz uo

+UN

Ri

Ro
RB

ube
ii

RC uo

C

B

E

ui

Rz

Ri
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iz

gmube

re RE
ib

ie

ic

(a) (b)
Obrázek 15.29: Zapojení zesilovače s PNP tranzistorem v SE konfiguraci a jeho linearizované náhradní
schéma pro změny obvodových veličin ve SKP.
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Proud ic = −gmube (pozor na orientace obvodových veličin)
lze určit buď z napětí ube (dělič re, RE) nebo z proudu emitoru
ic = αie a z něho pak výstupní napětí a napěťové zesílení.
Výsledky lze zjednodušit vzhledem k re � RE a α = β

β+1
.= 1:

ie = − ui
re +RE

= ic
α
, uo = ic(RC ||Rz) (15.31)

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= − αRc
re +RE

.= −RC
RE

.= −4,5. (15.32)

Vstupní odpor a proudové zesílení určíme ze vstupního proudu:

RB

ube
ii

RC uo

C

B

E

ui

Rz

Ri

Ro

iz

gmube

re RE

ib

ie

ic

R′i

iRB

ii = iRB − ib = iRB −
ie

β + 1 = ui
RB

+ ui
(β + 1)(re +RE)

Ri = ui
ii

= RB
∣∣∣∣((β + 1)(re +RE)︸ ︷︷ ︸

R′
i

) .= RB ||(βRE) .= 66 kΩ, kde R′i = ui
−ib

(15.33)

Ai = iz
ii

∣∣∣
Rz→0

= ic
iRB − ib

= −β
1
ib

ui
RB

+ 1
= −β

(β+1)(re+RE)
RB

+ 1
.= −βRB
βRE +RB

.= −44, (15.34)

což lze odvodit i jednodušeji vzhledem ke vstupnímu proudovému děliči: Ai = ic
ii

= βib
ii

= −β RB
RB+R′

i
.
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Výstupní odpor lze určit stejně jako v předchozím případě (náhradní obvod není překreslen), což opět vede
i na analogický výsledek vzhledem k ui = 0 = ube ⇒ gmube = 0. Viz také příklad A.6.

Ro = uo
io

= RC = 6,8 kΩ. (15.35)

Pokud bude rezistor RE přemostěn kapacitorem CE , je zřejmé, že se tento rezistor pro změny obvodových
veličin v SKP neuplatní (je „zkratován“ kapacitorem CE a tím je emitor „střídavě uzemněn“). Výsledky se
pak změní dle příkladu 15.10. Numerické i symbolické výsledky lze ověřit analýzou s krátkým komentářem.

Au = −αRC
re

= −gmRC .= −310, Ri = RB
∣∣∣∣((β + 1)re

)
= RB ||rπ .= 6 kΩ,

Ai = −β RB
RB + rπ

.= −276, Ro = RC .

Zapojení se společným emitorem se vyznačuje poměrně velkým jak napěťovým, tak proudovým zesílením, které
je záporné, tj. zapojení obrací fázi. Vzhledem k proudovému výstupu je výstupní odpor relativně velký (daný
kolektorovým odporem a výstupním odporem tranzistoru). Jedná se o nejuniverzálnější, velmi rozšířené zapojení
analogových integrovaných obvodů.
Analogický postup výpočtu i obdobné výsledky si může čtenář ověřit na dalších modifikacích tohoto zapojení, viz
např. zapojení 3, 11 a SE_RBC, jehož pracovní bod byl určen na straně XV-29. Viz také dodatek G.
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15.5.2. Zesilovač se společným sourcem (SS)
Analogické zapojení s podobnými vlastnostmi je zapojení s unipolárním tranzistorem, tj. zapojení se společným
sourcem (SS), jehož základní uspořádání je na obrázku 15.30 (a). Vstupní signál je analogicky k zapojení SE
přiveden na gate tranzistoru a výstup je odebírán v jeho drainu, přičemž source je pro střídavé signály připojen
na zemní potenciál. Opět předpokládáme, že kmitočet zpracovávaného signálu spadá do středního kmitočtového
pásma (SKP), tj. oba oddělovací kapacitory CS , Co lze nahradit zkratem, což platí samozřejmě i o stejnosměrných
zdrojích. Náhradní linearizovaným obvod zesilovače je na obrázku 15.27 (b).

RD
Co

Rz

+UN

uo

IS CS

−UN

ui

Ri

Ro

ugs

ii=0

gmugs RD

id

uo

DG

S

ui Rz

Ri Ro

iz

(a) (b)
Obrázek 15.30: Základní zapojení zesilovače se společným sourcem (a) a jeho náhradní linearizované zapojení pro
změny obvodových veličin ve SKP (b).
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Z linearizovaného náhradního obvodu je evidentní, že ugs = ui, id = gmugs a uo = −id(RC ||Rz). Analogicky
jako v zapojení SE pak určíme základní parametry zesilovače, přičemž Ri →∞ i Ai →∞, vzhledem k ii = 0.

ugs

ii=0

gmugs RD

id

uo

DG

S

ui Rz

Ri Ro

iz

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= −idRD
ugs

= −gmugsRD
ugs

= −gmRD ,

(15.36)

Ri = ui
ii
→∞, (15.37)

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

→ −∞. (15.38)

Výstupní odpor lze určit z přímo definice Ro = uo|Rz→∞
iz|Rz→0

, přičemž však zde nelze využit relace 15.26 s Ri a Ai.
Nicméně dle postupu s buzením do výstupní svorky dostáváme analogický výsledek:

ugs=0 gmugs RD

id=0
DG

S

Roio

uoui=0
Ro = uo

io
= RD (15.39)

Obrázek 15.31: Náhradní linearizovaný obvod pro určení výstupního odporu Ro.
XV-48/88



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad 15.12

Zadání: Pro střední kmitočtové pásmo (SKP) vypočítejte napěťové zesílení Au naprázdno a výstupní odpor
Ro obvodu dle schématu, pokud je zadáno: UN = 10 V, RD = 2,1 kΩ, IS = 1,8 mA, Kp = 1,6mA/V2,
W = 160µm, L = 10µm, UTO = −1,9 V a stejnosměrná složka budicího zdroje je UI = 0. Pro výpočet
střídavých parametrů dále uvažujte parametr tranzistoru λ = 1/80 V−1.

RD

Co

Rz

+UN

uo

IS CS

−UN

ui

Ri

Ro

Řešení: Nejprve je třeba určit pracovní bod tranzistoru a z něho hodnoty
prvků linearizovaného modelu, tj. gm. Zdroj IS nastaví UGS tak, aby IS =
ID = 1,8 mA. Pak analogicky k příkladu 15.6 platí:

UGS = ±
√

2IDL
KpW

+ UTO
.=
{
−1,52 V,
−2,27 V.

Je zřejmé, že možné řešení je UGS .= −2,27 < UTO a vzhledem k UDS =
−UN + UGS +RDID

.= −8,5 V < UGS − UTO .= −0,37 V je správné.
Dle 15.4 pak dostáváme pro převodní vodivost gm .= 10 mS a výstupní odpor
tranzistoru určíme dle vztahu (15.6), tj. ro .= 44 kΩ.

Nyní lze určit požadované parametry zesilovače.
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RD

Co

Rz

+UN

uo

IS CS

−UN

ui

Ri

Ro

Nejprve vytvoříme náhradní linearizované schéma zapojení pro změny obvo-
dových veličin ve SKP, přičemž tranzistor nahradíme linearizovaným mode-
lem dle 15.10 (d), kde je opačně orientována řídící veličina:

ugs

ii=0

gmugs RD

id

uo

DG

S

ui Rz

Ri Ro

iz
ro

Pro napěťové zesílení naprázdno a výstupní odpor lze z linearizovaného sché-
matu odvodit níže uvedené vztahy dle (15.60) a (15.39). Platí:

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= id(RD||ro)
ugs

= −gm(RD||ro) .= −20, Ro = RD||ro .= 2 kΩ.

Všimněme si, že napěťové zesílení je výrazně menší než v příkladě 15.10, i když oba zesilovače mají stejné zapojení
(pro změny obvodových veličin) a stejné parametry: UN , IC = ID i RC = RD. Důležitý je typ tranzistoru. Bipolární
tranzistor má při stejné velikosti IC podstatně větší převodní vodivost gm, než je tomu u tranzistoru unipolárního.
Je to dáno typem převodní charakteristiky tranzistoru: exponenciální vs. kvadratická závislost výstupního proudu
na řídícím napětí. Pak je jeho derivace, tj. gm pro BJT přímo úměrná IC , kdežto pro FET je gm ≈

√
ID.
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Příklad 15.13

Zadání: Pro střední kmitočtové pásmo (SKP) vypočítejte napěťové zesílení Au naprázdno a proudové
zesílení Ai nakrátko a vstupní i výstupní odpor (Ri,Ro) obvodu dle schématu, pokud je zadáno: UN = 10 V,
RD = 5 kΩ, RG = 1 MΩ, Kp = 1,6mA/V2, W = 160µm, L = 10µm a UTO = 1,9 V.

RD

RG
C1 C2

Rzui

+UN

uo

Ri Ro

Řešení: Pracovní bod tranzistoru byl vypočten v příkladě 15.8, tj. ID .= 1,55 mA, UGS
.= 2,25 V. Nyní

lze určit převodní vodivost gm linearizovaného modelu unipolárního tranzistoru. Dle 15.4 dostáváme gm .=
8,9 mS.
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Pro střední kmitočtové pásmo (SKP) lze oddělovací kapacitory C1 a C2 nahradit zkratem a celý obvod
překreslit pro změny obvodových veličin, přičemž tranzistor nahradíme např. Π-modelem dle 15.10 (a).
Náhradní linearizovaný obvod je uveden na následujícím obrázku.

RD

RG
C1 C2

Rzui

+UN

uo

Ri Ro

ugs

ii

gmugs RD

id

uo

DG

S
ui Rz

Ri Ro

iz

RG

ii

Vztah pro napěťové zesílení odvodíme z rovnice pro uzlové napětí uo, kde ugs = ui a R′z = RD||Rz:
uo − ui
RG

+ gmui + uo
R′z

= 0 =⇒ ui

(
gm −

1
RG

)
= −uo

(
1
R′z

+ 1
RG

)
,

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= −
gm − 1

RG
1
RG

+ 1
RD

.= −gm(RG||RD) .= −gmRD .= −44, pro RG �
1
gm

, RG � RD.

(15.40)
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Vstupní odpor je zde konečný, daný prou-
dem ii, při ig = 0. Evidentně platí:

ugs

ii

gmugs RD

id

uo

DG

S
ui Rz

Ri Ro

iz

RG

ii

Ri = ui
i1

= ui
ui−uo
RG

= RG
1−Au

.= RG
1 + gmRD

.= 22 kΩ, pro RG �
1
gm

, RG � R′z. (15.41)

Pozor, vstupní odpor je (|Au|+1)-krát (Au < 0) výrazně menší než hodnota rezistoru RG! Je to způsobeno
paralelní zpětnou vazbou, kterou tento rezistor zavádí (více viz Millerův teorém 15.6.3).
Proudový přenos nakrátko pro Rz → 0, tj. uo = 0 a ii = ui/RG, iz = ii − gmugs je:

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

=
ui

(
1
RG
− gm

)

ui
RG

= 1− gmRG .= −gmRG .= −8900, pro RG �
1
gm

, (15.42)

což je očekávaný výsledek – vstupní proud je ii = ui/RG, a pokud jeho velikost zanedbáme vůči proudu
řízeného zdroje je iz .= −gmui, tak proudový přenos nakrátko je dán právě poměrem vodivostí gm a 1/RG
(pro uo = 0 je obvod bez zpětné vazby a tudíž je vstupní odpor roven RG).
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Výstupní odpor určíme stejně jako v předchozím případě z níže uvedeného náhradního schématu. Pro
výstupní odpor evidentně platí:

ugs=0 gmugs RD

id=0
DG

S

Ro

io

RG

uo Ro = uo
io

= RD||RG .= RD = 5 kΩ.

Výsledky lze ověřit analýzou. Viz také dodatek H.

Čtenář si může uvedené postupy prověřit také na dalších příkladech tohoto zapojení, viz např. zapojení 21 a 33
(jak s blokovacím kapacitorem CS , tak i bez něho).
Pro zapojení se společným sourcem (SS) platí analogické závěry jako pro zapojení SE až na vstupní odpor a tím i
proudové zesílení. Vstupní odpor je v ideálním případě nekonečný nebo je dán dán vnějším zapojením. Napěťové
zesílení je však nižší díky nižší převodní vodivosti, jak bylo komentováno v závěru předchozího příkladu.
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15.5.3. Zesilovač se společnou bází (SB)
V této konfiguraci je přiveden vstupní signál do emitoru tranzistoru (místo báze) a výstup je opět odebírán
z kolektoru při stejném nastavení pracovního bodu P0 tranzistoru pomocí zdroje proudu IE , viz schéma níže.

Co

Rz

+UN

uo

−UN

ui

Ri

Ro

IE

RC

Ci

ic

E

B

C

ube

Ri

ib

gmube

re

ii

ui

RC Rz

iz
uo

Ro

(a) (b)
Obrázek 15.32: Základní zapojení zesilovače se společnou bází (a) a
jeho náhradní linearizované zapojení pro změny obvodových veličin
ve SKP (b).

Je zřejmé, že ube = −ui, ic = −gmui a
z výstupního napětí uo = −ic(RC ||Rz)
dostáváme pro napěťové zesílení až na
znaménko stejný vztah jako (15.23) pro
zapojení SE:

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= gmubeRC
ube

= gmRC .

(15.43)
Vstupní odpor je evidentní z náhradního
zapojení. ii = −ie a jak bylo uvedeno
výše ube = −u1, tudíž

Ri = ui
ii

= re = α

gm
= rπ
β + 1 ,
(15.44)

což je oproti vztahu (15.24) pro zapojení
SE prakticky β krát menší hodnota.
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Proudové zesílení nakrátko určíme z náhradního schématu 15.34 (b). Vzhledem k tomu, že ii = −ie a iz =
−ic|Rz→0, je vztah zřejmý:

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

= −ic−ie
= β

β + 1 = α
.= 1. (15.45)

Výstupní odpor určíme stejně jako v případě zapojení SE, tj. z náhradního schématu pro jeho určení uvedeného
níže. Opět je ic = 0 a výstupní odpor vychází stejně jako v případě zapojení SE (jedná se opět o výstup z kolektoru).
Pokud není uvažován výstupní odpor tranzistoru, platí:

ic=0

E

B

C

ube=0

ib=0
gmube

re

RC

io

Ro=Rc

ui=0

uo

Ro = uo
io

= RC . (15.46)

Obrázek 15.33: Náhradní linearizované zapojení pro změny obvodových veličin ve SKP pro určení výstupního
odporu v zapojení SB.
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Příklad 15.14

Zadání: Pro střední kmitočtové pásmo (SKP) vypočítejte napěťové zesílení Au naprázdno a proudové
zesíleníAi nakrátko a vstupní i výstupní odpor (Ri,Ro) obvodu dle schématu, pokud je zadáno: UN = 12V ,
R1 = 330 kΩ, R2 = 100 kΩ, RC = 6,8 kΩ, RE = 1,5 kΩ, Rz = 13 kΩ a βF = 300.

R1

R2

RE

RC
Ci Co

CB

Rzui

+UN

+UN

Ri Ro

uo

Řešení: Pracovní bod tranzistoru byl vypočten v příkladě 15.5, tj. IC .= 1.2mA (jedná se o tzv. můstkové
zapojení). Hodnoty náhradního linearizovaného schématu tranzistoru byly určeny v příkladu 15.11 – jedná
se o shodné zapojení s jinou společnou elektrodou, gm .= 48mS a re .= 21 Ω.
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Je zřejmé, že náhradní obvod pro střídavé veličiny odpovídá obvodu z obrázku 15.32 (b) s tím, že ke vstupní
svorce je navíc paralelně řazen rezistor RE . Ten však nemá vliv na velikost napěťového přenosu, pro který
platí vztah (15.43). Obdobně se nemění ani výstupní odpor, který určuje vztah (15.46).
Vstupní odpor je v tomto případě zmenšen rezistorem RE oproti vztahu (15.44), tj. Ri = re||RE .
Rezistor RE změní také hodnotu proudového zesílení, oproti teoretické hodnotě dané vztahem (15.45). Ta
je v tomto případě menší, jelikož se vstupní proud rozdělí na proud emitoru ie, který se přenáší na výstup
a proud rezistorem RE , který bude proudové zesílení zmenšovat dělicím poměrem obou proudů. Proudové
zesílení nakrátko je tedy dáno vztahem

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

= αie
ii

=
αii

RE
re+RE
ii

= α
RE

re +RE

.= α
.= 1 pro re � RE .

Dosazením numerických hodnot dostaneme požadované číselné parametry. Viz i dodatek G.
Au

.= 326, Ri
.= 21 Ω, Ai

.= 1, Ro = 6,8 kΩ.

Zapojení se společnou bází (SB) se vyznačuje stejnou velikostí napěťového zisku jako vykazuje zapojení SE (bez
blokovacího kapacitoru CE). To platí i o výstupním odporu. Zapojení SB však oproti zapojení SE neobrací fázi a
má výrazně menší proudový zisk, který je cca 1. To je dané jeho malým vstupním odporem, což je výhodné pro
bloky s proudovým buzením. Zapojení je vhodné i pro oblast vysokých kmitočtů (více viz další materiál).
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15.5.4. Zesilovač se společným gatem (SG)
Opět se jedná o analogické zapojení s podobnými vlastnostmi jako zapojení SB, tj. vstupní signál je na source
tranzistoru a výstup je odebírán v jeho drainu, přičemž gate je připojen na zemní potenciál. Náhradní linearizovaným
obvod zesilovače je na obrázku 15.27 (b), kde je tranzistor nahrazen linearizovaným modelem a pro SKP lze
oddělovací kapacitory CS , Co nahradit zkratem.

Co

Rz

+UN

uo

−UN

ui
Ri

Ro

IS

RD

Ci

id

S

G

D

ugs

Ri

0
gmugs

1
gm

ii

ui

RD Rz

iz
uo

Ro

(a) (b)
Obrázek 15.34: Základní zapojení zesilovače se společným gatem (a) a jeho náhradní linearizované zapojení pro
změny obvodových veličin ve SKP (b).
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Z linearizovaného náhradního obvodu je evidentní, že ugs = −ui, id = gmugs = is = −ii a uo = −id(RD||Rz).
Analogicky jako v zapojení SB pak určíme základní parametry zesilovače. I když zde také platí ig = 0, vstupní
odpor evidentně není nekonečný, ale odpovídá zapojení SB. To platí i o výstupním odporu, který určíme obdobně
jako v předchozím zapojení pro u1 = 0 z analogického schématu jako 15.33. Pro výstupní odpor platí shodný vztah
jako pro zapojení SE, SS a SB.

id

S

G

D

ugs

Ri

0
gmugs

1
gm

ii

ui

RD Rz
iz

uo

Ro

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= −idRD−ugs
= gmugsRD

ugs
= gmRD , (15.47)

Ri = ui
ii

= 1
gm

, (15.48)

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

= −id−is
= 1 , (15.49)

Ro = uo
io

= RD . (15.50)

Pro toto zapojení platí i obdobné závěry jako pro zapojení SB, tj. používá se zejména v analogových obvodech
s proudovým buzením (v proudovém módu, kdy je signál vyjádřen velikostí proudu, nikoli napětí) a pro výhodné
vlastnosti v oblasti vysokých kmitočtů. Dále následuje příklad výpočtu konkrétního zapojení.
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Příklad 15.15

Zadání: Pro střední kmitočtové pásmo (SKP) vypočítejte napěťové zesílení Au naprázdno a proudové
zesílení Ai nakrátko a vstupní i výstupní odpor (Ri, Ro) obvodu dle schématu, pokud je zadáno: UN = 5V ,
RD = 5 kΩ, RS = 4 kΩ, Kp = 1,6mA/V2, W = 160µm, L = 10µm a UTO = −1,9V.

Ci

Co

Rz uo

ui

RD

RS

+UN

−UN

Ri

Ro

is = id

S

D

G

ugs

RD

Rs

ii

Ri

ui
1
gm

Rz uo

Ro
iz

gmugs

Řešení: Nejprve je třeba určit pracovní
bod tranzistoru a z něho hodnoty prv-
ků linearizovaného modelu, tj. převodní
vodivost gm. Předpokládejme, že tranzis-
tor pracuje v saturační oblasti. Pak platí:
ID = 1

2KP
W
L (RSID − UN − UTO)2, jeli-

kož UGS = RSID − UN . Vzhledem k to-
mu, že se jedná o stejné zapojení jako v pří-
kladě 15.7 a liší se pouze typ kanálu, tak i
výsledky jsou až na znaménka napětí stej-
né, tj. ID .= 0,716 mA, UGS .= −2,14 V a
UGS − UTO .= −0,24 V > UDS

.= −3,56V
a lze nakreslit náhradní linearizovaný obvod
pro změny obvodových veličin ve SKP, kde
převodní vodivost je dle (15.4) gm .= 6 mS.
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is = id

S

D

G

ugs

RD

Rs

ii

Ri

ui
1
gm

Rz uo

Ro
iz

gmugs

Z náhradního linearizovaného obvodu pro změny obvodových ve-
ličin ve SKP lze pak určit požadované parametry. Pro napěťové
zesílení a výstupní odpor platí evidentně prímo vztahy (15.47)
a (15.50). Pro vstupní odpor a proudový zisk pak upravené vzta-
hy (15.48) a (15.49) díky rezistoru RS , který snižuje tyto hod-
noty (vytváří na vstupu proudový dělič RS ||1/gm).

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= idRD
−ugs

= −gmugsRD−ugs
= gmRD

.= 24,

(15.51)

Ri = ui
ii

= 1
gm

∣∣∣
∣∣∣RS = RS

1 + gmRS

.= 160 Ω, (15.52)

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

= is
ii

= RS
1/gm +RS

.= 0,96, (15.53)

Ro = uo
io

= RD = 5 kΩ. (15.54)
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15.5.5. Zesilovač se společným kolektorem (SC)
V této konfiguraci je přiveden vstupní signál opět do báze tranzistoru, ale výstup je zde odebírán z emitoru
tranzistoru, viz schéma níže spolu s náhradním linearizovaným schématem pro změny obvodových veličin ve SKP.

Co

Rz

+UN

uo

−UN

ui

Ri

Ro

IE
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E

B

C
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Ro

ii = ib

gmube

re

iz

Rz uo

ui

(a) (b)
Obrázek 15.35: Základní zapojení zesilovače se spo-
lečným kolektorem (a) a jeho náhradní linearizované
zapojení pro změny obvodových veličin ve SKP (b).

Z obrázku (b) je evidentní, že ui = ube +uo. K budicímu
zdroji je paralelně zapojen re+RE , ale ii = ib 6= ui/(re+
Rz) = iz = ie! Proudové poměry jsou značně ovlivněny
řízeným zdrojem. Pro napěťový zisk naprázdno platí:

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= Rz
re +Rz

∣∣∣∣
Rz→∞

= 1 . (15.55)

Proudové zesílení nakrátko vyplývá z relací ii = ib, iz =
ie a vztah pro vstupní odpor je obdobou (15.33):

Ai = iz
ii

∣∣∣∣
Rz→0

= ie
ib

= (β + 1) .= β ∀ β � 1,

(15.56)
Ri = ui

ii
= ui
ib

= ui
ie
β+1

= ui
ui

(β+1)(re+Rz)
=

= (β + 1)(re +Rz)
.= βRz ∀ re � Rz, β � 1.

(15.57)
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ubeui=0
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gmube
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uo

Výstupní odpor zapojení SC určíme opět z náhradního
schématu pro jeho určení uvedeného vpravo, kde budíme
do výstupu při nulování vstupního zdroje. Toto však odpo-
vídá konfiguraci zapojení SB (porovnej schéma 15.32 (b)
s 15.36) a tudíž výstupní odpor konfigurace SC odpovídá
vstupnímu odporu konfigurace SB, viz 15.36.

Ro = uo
io

= re . (15.58)

Obrázek 15.36: Náhradní linearizované zapojení pro změny obvodových veličin ve SKP pro určení výstupního
odporu v zapojení SC.

Zapojení se společným kolektorem se vyznačuje velkým proudovým zesílením, které je dáno velkým vstupním a
naopak malým výstupním odporem (napěťový výstup). Napěťové zesílení je přibližně 1. Z tohoto důvodu se toto
zapojení používá v obvodech, kde je nutné zesílit proud (výkon), tj. v koncovém stupni zesilovacího řetězce nebo
pro impedanční oddělení (velký vstupní a malý výstupní odpor). Více viz. přednáška.
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Příklad 15.16

C2

Rz uo

−UN

+UN

ui

RE

Ri

Ro

RE

βIB0,7

ICIB CB

E

+UN

−UN

URE
IE

Zadání: Vypočítejte napěťové zesílení Au naprázdno a proudové zesílení Ai
nakrátko a vstupní i výstupní odpor (Ri, Ro) obvodu dle schématu, pokud je
zadáno: UN = 7 V, RE = 8,2 kΩ, Rz = 10 kΩ, C2 = 1µF, proudový zesilovací
činitel tranzistoru βF = 200 a stejnosměrnou složka budicího zdroje je UI = 0.

Řešení: Nejprve je nutné vypočítat pracovní bod P0 a parametry linearizova-
ného modelu. Pro výpočet P0 použijeme stejný postup jako v příkladu 15.10,
tj. předpokládejme, že tranzistor pracuje v aktivní oblasti, tj. platí iC = βF iB
a pro výpočet P0 lze použít náhradní obvod dle schématu vlevo. Pak platí:

IC = βF IB = αF IE = βF
βF + 1

URE
RE

= βF
βF + 1

UN − 0,7
RE

.= 0,76mA.

Předpoklad aktivní oblasti je nutné ověřit. Napájecí napětí UN je větší než
0,7 V, přechod báze-emitor se jistě otevře. Dále evidentně platí UBC = UN >
−0,3 V⇒ předpoklad platí.
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Nyní lze tranzistor nahradit linearizovaným modelem a dostaneme linearizované schéma zesilovače pro
malé změny obvodových veličin ve SKP, které je uvedeno na obrázku 15.37. Hodnoty prvků náhradního
linearizovaného modelu tranzistoru určíme opět dle (15.7) a (15.9): gm .= 40IC

.= 30 mS, re = α
gm

.= 33 Ω.

C2

Rz uo

−UN

+UN

ui

RE

Ri

Ro
re

gmueb

icC

B

E

ueb

ie

ui

RE Rz

iz

Ri

Roib

uo re

icC

B

E

ube

ie

ui

RE Rz

iz

Ri

Roib

uo

gmube

(a) (b) (c)
Obrázek 15.37: Zesilovač v zapojení SC s tranzistorem PNP (a) a jeho identické náhradní linearizované
obvody pro změny obvodových veličin v SKP (b) a (c), které liší se pouze orientací obvodových veličin
tranzistoru, viz stranu XV-19.
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re
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iz
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Nyní již určíme požadované parametry. Je zřejmé, že vstupní
proud je ii = −ib. Dále označme R′z = RE ||Rz, Napěťové a
proudové zesílení a vstupní odpor je evidentně:

Au =uo
ui

∣∣∣
Rz→∞

= RE
re +RE

.= 0,99,

Ai = iz
ii

∣∣∣
Rz→0

= −ie−ib
= (β + 1) .= β = 200,

Ri =ui
ii

= ui
−ie
β+1

= ui(β + 1)
ui

(re+R′z)
= (β + 1)(re +R′z)

.= 912 kΩ.

re

icC

B

E

ube

ie

RE

io

Roib
gmube

uo

Pro výstupní odpor zesilovače využijeme opět schématu s buzením
do výstupu zdrojem uo, přičemž vstupní zdroj nulujeme (ui = 0)
dle vlevo uvedeného schématu. Výstupní odpor je:

Ro = uo
io

= re||RE .= 33 Ω

Výsledky lze opět ověřit analýzou. Pro procvičení si čtenář může
analyzovat uvedené zapojení, kde místo místo T modelu požije Π
model tranzistoru.
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15.5.6. Zesilovač se společným drainem (SD)
Tato konfigurace s tranzistorem FET je analogická k zapojení SC, čemuž odpovídají i podobné vlastnosti.

Co

Rz

+UN

uo

−UN

ui

Ri
Ro

IS

id

S

G

D

ugsui

Ri

Ro

ig

uo

gmugs

1
gm

Rz

is

(a) (b)
Obrázek 15.38: Základní zapojení zesilovače se spo-
lečným drainem (a) a jeho náhradní linearizované za-
pojení pro změny obvodových veličin ve SKP (b).

Parametry lze vyjádřit podobně jako v případě zapojení
SC, tj. ui = ugs+uo, nicméně ii = 0, vzhledem k tomu,
že id = gmugs = is = iz, čímž evidentně platí:

Ri = ui
ii
→∞, Ai = iz

ii

∣∣∣∣
Rz→0

→∞, (15.59)

Napěťový zisk naprázdno a výstupní odpor je pak ob-
dobou vztahů (15.55) a (15.57):

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= Rz
1/gm +Rz

∣∣∣∣
Rz→∞

= 1 ,

(15.60)

Ro = uo
io

= 1
gm

, (15.61)

což obdržíme, pokud ve vztahu (15.57) pro zapojení
SC budeme uvažovat β → ∞. Pak α = β

β+1 → 1, tj.
ic = ie, ib → 0 a re = α/gm → 1/gm, což je případ
unipolárních tranzistorů.
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Příklad 15.17

UN

RS

J1

uo

C2

ui

Rz

Ro

Ri

Zadání: Vypočítejte v SKP napěťové zesílení Au naprázdno a prou-
dové zesílení Ai nakrátko a vstupní i výstupní odpor (Ri, Ro) obvodu
dle schématu, pokud je zadáno: UN = 7 V, RS = 1 kΩ, C2 → ∞,
Kβ = 1,5 mA/V2 a UTO = −2,3V.

ID=f(UGS)S

D

UGS

G

UDS

RSUS

UN
Řešení: Nejprve je nutné určit pracovní bod P0 a parametry linearizovaného
modelu. Pro výpočet P0 použijeme stejný postup jako v příkladu 15.3, tj. na-
hradíme tranzistor modelem (obr. 13.30 (a)) pro výpočet pracovního bodu,
přičemž budeme předpokládat, že přechod G-S je uzavřen a tranzistor pracuje
v saturační oblasti, tj. platí vztah 13.16. Pak platí:

US = IDRS = −UGS ⇒ ID = Kβ(−IDRS − UTO)2

Řešení vede evidentně na řešení kvadratické rovnice, tj. dva kořeny.
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ID =
{
ID1

.= 3,9 mA a UGS1
.= −3,9 V,

ID2
.= 1,35 mA a UGS2

.= −1,35 V.

Je zřejmé, že přechod G-S je uzavřen, jelikož UGS < 0. První řešení je evidentně nevyhovující, jelikož
UGS1 < UTO a tranzistor by byl uzavřen. Naopak pro druhé řešení ID = ID2

.= 1,35mA vychází UGS2 >
UTO a UGS2 − UTO

.= 0,95 V < UDS = UN − IDRS .= 5,65V, čímž je ověřen předpoklad, že tranzistor
je v saturační oblasti. Z proudu ID určíme dle (15.5) hodnotu převodní vodivosti gm .= 2,85mS.

id

S

G

D

ugsui

Ri

Ro

ig

uo

gmugs

1
gm

RS Rz

Náhradní obvod pro střídavé veličiny je prakticky shodný s obvodem z minulého
příkladu. Tranzistor byl opět nahrazen linearizovaným modelem T s tím rozdílem,
že místo rezistoru re je nyní 1/gm

.= 351 Ω, což vede právě na ig = 0, viz
vysvětlení na straně XV-10. Výpočet je je uveden níže, ověření viz analýza.

Au =uo
ui

∣∣∣
Rz→∞

= RS
1
gm

+RS

.= 0,74,

Ai = iz
ii

∣∣∣
Rz→0

→∞, Ri = ui
ii
→∞, jelikož ii = ig = 0,

Ro =uo
io

= 1
gm

∣∣∣
∣∣∣RS .= 260 Ω.

Čtenář si může příkladů ověřit i pomocí Π-modelů dle obr. 15.16 (a), 15.10 (a).
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Výše odvozené parametry základních konfigurací jednostupňových zesilovačů jsou souhrnně uvedeny v následující
tabulce, viz také komentář.

Parametry jednostupňových zesilovačů

parametr
zapojení

Au|Rz→∞ Ai|Rz→0 Ri Ro

−gmRC bez RE rπ bez RE
SE − RC

re+RE s RE
−β

rπ + βRE s RE
RC

SB gmRC α re RC
SC < 1 β + 1 βRz re

−gmRD bez RS
SS − RD

1/gm+RS s RS
→ −∞ →∞ RD

SG gmRD 1 1/gm RD
SD < 1 →∞ →∞ 1/gm

Tabulka 15.1: Zjednodušené výrazy pro parametry základních zapojení jednostupňových zesilovačů.
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15.6. Kmitočtové závislosti jednostupňových zesilovačů
V předchozím výkladu jsme se zabývali vlastnostmi jednostupňových zesilovačů, které jsme vyšetřovali v tzv. středním
kmitočtovém pásmu. Jednalo se o zesilovače širokopásmové, střídavě vázané, což znamená, že byla oddělena kapacitorem
stejnosměrná složka jak na výstupu, tak i v mnoha případech na vstupu zesilovače a někdy byl využit další tzv. blokovací
kapacitor (viz CE příkladu 15.11). Jak bylo řečeno tyto nad jistým (dolním mezním) kmitočtem fd se tyto kapacitory chovají
pro signál jako zkrat. Pokud je kmitočet menší než fd, dochází k poklesu zesílení, což se ale děje vlivem parazitních kapacit
(nejenom tranzistoru) i v případě vysokého kmitočtu nad hranicí horního mezního kmitočtu fh, jak ukazuje obrázek 15.39.
V této podkapitole ukážeme na čem velikosti obou uvedených kmitočtů závisí a představíme způsob, jak jejich velikost určit.

ωd ωh

Au

SKPDKP HKP

−3 dB

ω [rad/s]

|A
u
(j
ω

)|
[d
B]

Obrázek 15.39: Typický příklad amplitudové charakteristiky napěťového zesílení Au(jω) širokopásmového zesilo-
vače s dolním (ωd = 2πfd) a horním (ωh = 2πfh) mezním kmitočtem.

XV-72/88

https://youtu.be/S5Fn3YNoW0s


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

15.6.1. Dolní mezní kmitočet
Zesilovač lze modelovat náhradním obvodem např. dle 15.3. Pokud jsou oddělovací kapacitory oddělující budící
zdroj a zátěž pouze na vstupu nebo výstupu zesilovače, lze jeho náhradní obvod nakreslit dle obrázku 15.40.
Jeho kmitočtová charakteristika vykazuje evidentně dva zlomové kmitočty fd1 a fd1. Pokud jsou tyto kmitočty
dostatečně odlišné, pak celkový dolní mezní kmitočet je větší z uvedených.

Auu1Ri

Ro
C1 C2

Rzui u1 uzuo

fd1 = 1
2πRiC1

, fd2 = 1
2π(Ro +Rz)C2

,

fd ∼=
{
fd1 pro fd1 � fd2,

fd2 pro fd1 � fd2.
(15.62)

Obrázek 15.40: Zapojení zesilovače se vstupním a výstupním oddělovacím kapacitorem.
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Příklad 15.18

Zadání: Určete dolní mezní kmitočet zesilovače z příkladu 15.10, pokud je zadána hodnota oddělovacích
kapacitorů C1 = C2 = 1µF.

UNRC

uCE

C1

RB

uBEui
Ri

ii

C2

Rz uo

Ro

Řešení: Parametry zesilovače byly vypočítány v uvedeném příkladu 15.10, přičemž vstupní odpor je
dle (15.28). Kmitočtové pásmo je pro nízké kmitočty omezeno jak na vstupní tak výstupní straně, tj.
kmitočty fd1 a fd2. Ty jsou evidentně dány níže uvedenými relacemi a dolní mezní kmitočet je pak vyšší
z obou určených:

fd1 = 1
2πRiC1

.= 38 Hz, fd2 = 1
2π(Ro +Rz)C2

.= 0,2 Hz ⇒ fd = fd1
.= 38 Hz. (15.63)
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Metoda časových konstant pro určení fd
Pokud je obvod složitější – obsahuje více oddělovacích, resp. blokovacích kapacitorů je přesné určení dolního
mezního kmitočtu „ručním výpočtem“ obtížné. V těchto případech lze použít přibližného výpočtu, který založen
na časových konstantách daných jednotlivými kapacitory [7].

ui uou1 u1H1(s) H2(s)

Obrázek 15.41: Lineární systém 2. řádu s kaskádně řazenými přenosy H1(s) a H2(s).
Předpokládáme nejprve nejjednodušší případ, který je ilustrován obrázkem 15.40, tj. lineární systém (LS) typu
horní propusti 2. řádu, složený ze dvou oddělených, kaskádně řazených částí 1. řádu s přenosy H1(s) = sτ1

1+sτ1 a
H2(s) = sτ2

1+sτ2 – viz obrázek 15.41, kde τ1 = 1/ω1, τ2 = 1/ω2 jsou časové konstanty, resp. zlomové kmitočty
jednotlivých sekcí a pro jeho kmitočtovou charakteristiku platí:

H(jω) = H1(jω)H2(jω) = (jω)2τ1τ2
(1 + jωτ1)(1 + jωτ1) = 1

1− jω2
ω −

jω1
ω − ω1ω2

ω2

(15.64)

Pokud je mezní kmitočet definován jako ωd pro jejž platí |H(jωd)| = 1/
√

2, pak lze pro vztah 15.64 určit
ωd ≈ ω1 + ω2 = 1/τ1 + 1/τ2, (15.65)

což je přibližná relace, která dobře platí pokud ω1 6= ω2. Pro ω1 = ω2 = ω0 je chyba největší ωd .= 1,55ω0 6= 2ω0.
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Uvedenou aproximaci dolního mezního kmitočtu lze využít i pro vyšší řády přenosových funkcí, kde také dává velmi
dobrý odhad zlomového kmitočtu. Zbývá určit jednotlivé zlomové kmitočty, resp. časové konstanty. Ty se určí pro
každý oddělovací, resp. blokovací kapacitor, tj. takový který snižuje zisk (modul přenosu) na nízkých kmitočtech2.

LS

C1

C2

uoui Rz LS

RC1

Rz LS

RC2

Rz

(a) (b) (c)
Obrázek 15.42: Lineární systém (LS) se dvěma oddělovacími, resp. blokovacími kapacitory (a), určení časové
konstanty pro C1 (b) a pro C2 (c).
Časové konstanty τi = CiRCi určíme z RCi , tj. vnitřního odporu LS z „pohledu“ daného Ci, přičemž ostatní
kapacitory bereme jako zkrat. Přenos lze aproximovat vztahem H(s) ≈ Πi

sτi
1+sτi a ωd lze analogicky k (15.65):

ωd ≈
1

RC1C1
+ 1
RC2C2

+ · · · = ω1 + ω2 + · · · , ωd = 2πfd ≈
∑

i

ωi (15.66)

2Parazitní kapacitory se uplatňují až na vysokých kmitočtech, tj. ty budou nezapojeny.
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Příklad 15.19

Zadání: Určete dolní mezní kmitočet fd zesilovače z příkladu 15.14, pokud jsou hodnoty oddělovacích
kapacitorů Ci = 10µF, Co = 100 nF, blokovacího kapacitoru CB = 1µF a rezistoru Rz = 1 MΩ.

Řešení: Základní parametry zesilovače byly vypočítány v uvedeném příkladu 15.14, přičemž vstupní a
výstupní odpor byl určen na Ri = 21 Ω Ro = 6,8 kΩ. Dle výše uvedeného postupu určíme jednotlivé časové
konstanty. Pro časovou konstantu danou kapacitorem Ci platí evidentně τi = CiRi:

R1

R2

RE

RC
Ci Co

CB

Rzui

+UN

+UN

Ri Ro

uo

τi
=⇒ R1

R2

RE

RC
Co

CB

Rz

+UN

+UN

RCi =Ri

uo

Dále určíme odpory pro časové konstanty τB = RCBCB a τo = RCoCo.
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Nyní lze vyčíslit jednotlivé časové konstanty a z nich přibližný dolní mezní kmitočet fd.
Odpor z hlediska kapacitoru CB je vlastně vstupním odporem zapojení SE. Vzhledem k tomu,že nebylo
uvedeno Earliho napětí, neuvažujeme výstupní odpor tranzistoru a dle vztahů ve schématech platí níže
uvedené, přičemž rπ = re(β + 1) .= 6,5 kΩ, viz příklad 15.11 se stejným pracovním bodem:

fi = 1
2πRiCi

.= 758 Hz, fB = 1
2π(rπ||R1||R2)CB

.= 27 Hz, fo = 1
2π(Ro +Rz)Co

.= 1,6 Hz.

Pro dolní mezní kmitočet tedy platí:
fd ≈ fi + fB + fo

.= fi
.= 758 Hz.

Výsledek lze ověřit analýzou.

Z uvedeného příkladu je zřejmá zásadní výhoda této metody: lze velmi dobře odhadnout vliv jednotlivých kapacitorů
na dolní mezní kmitočet. Pokud bychom v daném příkladě chtěli snížit jeho hodnotu, je zřejmé, že je nutné zvýšit
hodnotu kapacitoru Ci. Je to zřejmé z relace RB .= rπ = re(β+ 1)� Ri

.= re. Pokud je kapacitor umístěn v bázi
oproti emitoru, teče jím střídavý proud ib oproti ie = ib(β + 1), tj. pokud by měly mít oba kapacitory stejný vliv
na fd (způsobovat stejný úbytek signálového napětí), pak musí platit CE = Ci

.= βCB . Čtenář si může uvedený
závěr jednoduše ověřit analýzou.
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15.6.2. Kmitočtové vlastnosti lineárního modelu BJT
Horní mezní kmitočet tranzistorových zesilovačů je dán vlastnostmi tranzistoru při vysokých kmitočtech, tj. jeho
parazitními kapacitami a dále parazitními kapacitami vlastní realizace. Model tranzistoru s parazitními kapacitami
byl uveden na obrázku 15.18 (c), resp. 15.11 (c). U bipolárního tranzistoru je navíc ještě zahrnut odpor rx
bázového polovodiče a kontaktu. Hodnoty jednotlivých kapacit se zjišťují měřením proudového zesilovacího činitele
na kmitočtu hfe(jω) = ic(jω)

ib(jω)
∣∣
uce=0 při různém nastavení pracovního bodu IC , přičemž hfe(0) = β.

gmuπ

B

E

C
ro

Cµ

Cπ

rx

rπ

B’

uπui

E

iciµib

ωβ ωT

β

−20dB/dek
ω

|h
f
e
(j
ω

)|
[d
B]

0

Obrázek 15.43: Obvod pro určení kmitočtové závislosti proudového zesilovacího činitele bipolárního tranzistoru
nakrátko v zapojení SE hfe(jω) a její vykreslení.

hfe(jω) = ic(jω)
ib(jω) = uπ(gm − jωCµ)

uπ
(
1/rπ + jω(Cπ + Cµ)

) ≈ gmrπ
1 + jωrπ(Cπ + Cµ) = β

1 + jωrπ(Cπ + Cµ) , pro gm � ωCµ, (15.67)

ωβ = 1
rπ(Cπ + Cµ) , ωT = βωβ = gm

Cπ + Cµ
. (15.68)
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15.6.3. Millerův teorém
Výpočet horního mezního kmitočtu lze zjednodušit, pokud použijeme tzv. Millerův teorém, který umožňuje příčnou
kapacitu Cµ, v tomto případě reprezentovanou obecnou impedancí Z rozdělit tak, aby oba uzly, mezi nimiž je
zapojena zůstaly zatíženy stejně (impedancemi Z1 a Z2), přičemž je původní impedance Z odpojená, viz obrázek
níže.

Zi i

u1 Au1
=⇒

i i

u1 Au1Z1 Z2

Obrázek 15.44: Rozdělení příčné impedance pomocí Millerova teorému.

Aby proudy impedancemi Z1 a Z2 byly rovny proudu i impedancí Z, tj. před rozdělením musí platit:

i = u1 −Au1
Z

= u1
1−A
Z

⇒ Z1 = u1
i

= Z

1−A, Z2 = Au1
−i = Z

1− 1
A

(15.69)

Tento postup odpovídá již uvedenému řešení vstupního odporu zesilovače v příkladu 15.41, viz vztah 15.41. Použití
Milerova teorému pro výpočet horního mezního kmitočtu bude ukázáno dále.
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15.6.4. Horní mezní kmitočet
Dle výše uvedeného postupu určíme horní mezní kmitočet zesilovače v zapojení SE v základní konfiguraci a
s vnitřním odporem Rs budicího zdroje ui na níže uvedeném obrázku.

UN RC

C1

RB

ui
Ri, Ci

C2

Rz uo

Ro

Rs
Cz gmuπ

B

E

C

ro

Cµ

Cπ

rx

rπ

B’

uπui

iµ

RB

Rs

uoR′C Cz

(a) (b)
Obrázek 15.45: Schéma základní konfigurace zesilovače SE (a) a jeho linearizovaný model pro určení horního
mezního kmitočtu fh (b), kde R′C = RC ||Rz.

gmuπ

E

C

R′zCπ

B’

uπu′i

iµR′s

uoCz

Cµ Linearizovaný model dále zjednodušíme použitím Theveni-
nova teorému (schéma vlevo), přičemž platí:

R′z = ro||R′C , Rs′ = rπ||
(
rx +Rs||RB

)
, (15.70)

u′i = ui
RB

Rs +RB

rπ
rπ + rx +Rs||RB

.
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Použitím Millerova teorému dostaneme překreslený náhradní obvod na obrázku 15.46 (b). Pro kapacity dle (15.69)
a vzhledem k A = uo/uπ = −gmR′C platí pro tzv. Millerovu kapacitu CM :

gmuπ

E

C

R′zCπ

B’

uπu′i

iµR′s

uoCz

Cµ

gmuπ

E

C

R′zCπ

B’

uπu′i

iµR′s

uoCzCM C′µ

iµ

(a) (b)
Obrázek 15.46: Linearizovaný model zesilovače SE pro určení fh (a), a jeho překreslení pomocí Millerova teorému.

CM = Cµ(1 + gmR
′
z) pro iµ � gmuπ, C ′µ = Cµ

gmR
′
z − 1

gmR′z

.= Cz + Cµ pro gmR′z � 1. (15.71)

Vstupní kapacita zesilovače Ci = Cπ +CM je značně ovlivněna napěťovým zesílením a ve spojení s Rs je většinou
pro fh kritická. To neplatí pro výstupní kapacitu zesilovače C ′µ, pokud není R′z vysoké (případ dynamické zátěže,
viz dále), ale kritická může být zatěžovací kapacita (např. kabel), která pak vytváří C ′z = Cz +C ′µ. Je zřejmé, že
existují dva zlomové kmitočty fh1 a fh2 a pokud jsou dostatečně odlišné platí podobně k (15.62) pro fh relace:

fh1 = 1
2πR′SCin

, fh2 = 1
2πR′zC ′z

, fh ≈
{
fh1 pro fh1 < fh2,

fh2 pro fh1 > fh2.
(15.72)

Pozor, přenosové vlastnosti obou zapojení (a) a (b) nejsou stejné, i když je zakončení obou uzlů totožné. Kapacita
Cµ přidává mimo pólu přenosu i nulu v pravé polorovině s nad fh, proto lze tento postup pro jeho výpočet použít.

XV-83/88



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad 15.20

Zadání: Vyčíslete horní mezní kmitočet fh zesilovače z příkladu 15.10, pokud je CBC = Cµ = 2pF
v daném pracovním bodě a dále je zadáno: Cz = 1pF, rx = 0,6 Ω, UA = 80V a tranzitní kmitočet
fT = ωT

2π
.= 520 MHz. Dále uvažujte, že budicí zdroj signálu ui má nenulový vnitřní odpor Rs = 100 Ω.

Řešení: Je zřejmé, že oddělovací kapacitory Ci, Co a blokovací CB se pro střídavé signály s kmitočtem
f ≈ fh budou jevit jistě jako zkrat. Pro výpočet použijeme výše uvedené odvození, přičemž využijeme již
vypočtené hodnoty náhradního modelu tranzistoru gm .= 72 mS, rπ .= 4,2 kΩ a ro .= 44 kΩ. Z (15.68)
určíme CBE = Cπ

.= 20pF a dosazením numerických hodnot do uvedených výrazů dostáváme:
fh1

.= 5 MHz, fh2
.= 26 MHz, ⇒ fh ≈ 5 MHz

Výsledky lze ověřit analýzoua s komentářem. Odchylky ve výsledcích jsou malé a jsou zapříčiněné zejména
posunem pracovního bodu (IC) vlivem Earliho napětí UA (výstupního odporu tranzistoru).
Poznámka: Z výsledků je zřejmé, že dominantní vliv má právě tzv. Millerova kapacita CM

.= |Au|Cµ .=
144Cµ, která díky napěťovému zesílení výrazně zvyšuje vstupní kapacitu zesilovače a spolu s rezistorem Rs
tvoří integrační RC článek se zlomovým kmitočtem na modulové charakteristice odpovídajícímu fh.

aVliv jednotlivých částí na fh lze zjistit porovnáním kmitočtových charakteristik do uzlu B’ a C jednak pro Cz = 0, resp.
−2 pF, kdy se prakticky nuluje vliv Cµ na výstupu a pak Rs = 0, kdy se neuplatní vliv CM + Cπ na vstupu.
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Metoda časových konstant pro určení fh
Analogicky jako v případě dolního mezního kmitočtu lze pro složitější obvody odvodit a použít použít přibližný
výpočet, který založen na časových konstantách daných jednotlivými kapacitory [7].
Pro ukázku odvození předpokládáme opět nejjednodušší případ lineárního systému (LS) typu dolní propusti 2.
řádu, složený ze dvou oddělených, kaskádně řazených částí 1. řádu s přenosy H1(s) = 1

1+τ1 a H2(s) = 1
1+sτ2 , kde

τ1 = 1/ω1, τ2 = 1/ω2 jsou časové konstanty, resp. zlomové kmitočty jednotlivých sekcí a pro jeho kmitočtovou
charakteristiku platí:

H(jω) = H1(jω)H2(jω) = 1
(1 + jωτ1)(1 + jωτ1) = 1

1 + jω
ω1

+ jω
ω2
− ω2

ω1ω2
ω2

(15.73)

Pokud je mezní kmitočet definován jako ωh pro jejž platí |H(jωh)| = 1/
√

2, pak lze pro vztah 15.73 určit

ωh ≈
1

τ1 + τ2
= ω1ω2
ω1 + ω2

, (15.74)

což je přibližná relace, která velmi dobře platí pokud ω1 6= ω2. Pro ω1 = ω2 = ω0 je chyba největší ωd .= 0,64ω0 6=
ω0/2, ale nikterak zásadní.
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Uvedenou aproximaci pro výpočet horního mezního kmitočtu lze stejně jako v případě výpočtu fd využít i pro vyšší
řády přenosových funkcí. Podobně lze určit i jednotlivé zlomové kmitočty, resp. časové konstanty. Ty se určí opět
pro každý (parazitní) kapacitor, tj. takový který snižuje zisk (modul přenosu) na vysokých kmitočtech3.

LS

C1

C2

uoui Rz LS

RC1

Rz LS

RC2

Rz

(a) (b) (c)
Obrázek 15.47: Lineární systém (LS) se dvěma oddělovacími, resp. blokovacími kapacitory (a), určení časové
konstanty pro C1 (b) a pro C2 (c).
Časové konstanty τi = CiRCi určíme z RCi , tj. vnitřního odporu z „pohledu“ daného Ci, přičemž ostatní kapa-
citory bereme jako rozpojené. Přenos lze aproximovat vztahem H(s) ≈ Πi

1
1+sτi a ωh určit analogicky k (15.74):

ωh ≈
1

RC1C1 +RC2C2 + · · · = 1
1
ω1

+ 1
ω2

+ · · · , ωh = 2πfh ≈
1∑
i τi

(15.75)

3Oddělovací a blokovací kapacitory se v oblasti vysokých kmitočtů jeví jako zkrat.
XV-86/88



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad 15.21

Zadání: Určete horní mezní kmitočet fd zesilovače z předešlého příkladu 15.20 metodu časových konstant.

Řešení: Aplikací výše uvedeného postupu na obvod dle obrázku 15.46 (a) dostaneme náhradní schémata
pro výpočet jednotlivých časových konstant, resp. vnitřních odporů, přičemž evidentně platí: RCπ = R′s a
RCz = R′z.

gmuπ

E

C

R′zCπ

B’

uπu′i

iµR′s

uoCz

Cµ

Obrázek 15.48: Linearizovaný model zesilovače SE pro určení fh z obrázku15.46 (a)
B’R′s

RCπ

gmuπ

E

C

R′z

B’

uπ=0

R′s

RCz

gmuπ

E

C

R′z

B’

uπ

R′s RCµ

Obrázek 15.49: Náhradní obvody pro určení jednotlivých časových konstant pro určení fh.
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gmuπ

uπ + ux

R′zuπ

R′s
ux

ix

RCµ= ux
ix

Vztah pro RCµ získáme z rovnice pro uzlové napětí ux + uπ:

gmuπ + ux + uπ
R′z

= ix, uπ = −R′six

ux
R′z

= ix

(
1 + gmR

′
s + R′s

R′z

)
⇒ RCµ = ux

ix
= R′z + gmR

′
sR
′
z +R′s

Dosazením numerických hodnot z příkladu 15.20, resp. 15.10 a výrazů 15.70, 15.71 dostaneme pro jednotlivé
časové konstanty a horní mezní kmitočet následující numerické hodnoty:

RCπCπ
.= 2 ns, RCµCµ

.= 33 ns, RCzCz
.= 2 ns,

fh ≈
1

2π(RCπCπ +RCµCµ +RCzCz)
.= 4.3 MHz.

Opět se potvrdil výrazný vliv kapacity Cµ, jelikož časová konstanta RCµCµ je více jako o řád vyšší než
ostatní. Uvedený výsledek velmi dobře koresponduje s provedenou analýzou.
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Kapitola 16
Struktury tranzistorových zesilovačů

Tato kapitola bezprostředně navazuje na předchozí
kapitolu a zabývá zapojením vícestupňových tran-
zistorových struktur zejména pro zesilování signálu.
Začíná implementací zdrojů proudu a proudových
zrcadel. Uživatel se dále seznámí s vícestupňovými
zapojeními, jako je kaskoda, rozdílový a koncový
stupeň, zapojení s dynamickou zátěží a mnoha dal-
šími. Budou odvozeny jejich vlastnosti a ukázány
výhody, pro které se používají. Kapitola se pak uza-
vírá odvozením základní struktury operačního zesi-
lovače (OZ). Jsou také diskutována vybraná zapo-
jení vyráběných OZ ve spojitosti s jejich parametry.

https://youtu.be/506PDH2hVao
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Kombinované tranzistorové struktury se dnes používají zejména v IO. Jsou to jak zesilovače a komparátory, tak další
obvodové struktury pro zpracování analogové signálů. Jedním ze základních podpůrných obvodů těchto struktur
(nastavení pracovních bodů zesilovacích tranzistorů, . . . ) jsou proudové zdroje a zrcadla.

16.1. Proudové zdroje a proudová zrcadla
16.1.1. Jednoduchý proudový zdroj s tranzistorem
Základním prvkem pro konstrukci proudového zdroje (iC) je tranzistor, jelikož sám představuje proudový zdroj
řízený proudem, resp. napětím v případě FET. V případě BJT lze řídící proud vytvořit pomocí napěťového zdroje
uB v sérii s omezujícím odporem RB . Použití samotného zdroje je principiálně možné, ale prakticky je pak nutné
řešit otázku teplotní stabilizace díky silné teplotní závislosti iB na uBE , viz proudová zrcadla dále.

uBE
UCE

iB iCiC

uB
UCE

iB iCRB

uBE Ro

Obrázek 16.1: Ideové uspořádání proudového zdroje s BJT a jeho obvodová
realizace.

Pokud zanedbáme Earlyho efekt
(UA → ∞), platí v aktivním reži-
mu tranzistoru pro stejnosměrnou
složku výstupního proudu:

IC = βF IB
.= βF

UB − 0,7
RB

.

(16.1)
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V případě FET je základní realizace proudového zdroje jednodušší – lze použít přímo napěťový zdroj, případně
JFET s technologicky nastaveným IDSS , viz (13.16).

uGS

UDS

iD

Ro
UDS

iD

Ro

USD

iD

Ro

(a) (b) (c)
Obrázek 16.2: Elementární zapojení proudového zdroje s unipolárními tranzistory.

Jedním ze základních parametrů udávající kvalitu zdroje je jeho
vnitřní odpor/impedance. V případě těchto základních realizací je
výstupní odpor zdroje evidentně roven výstupnímu odporu tran-
zistoru, jak je zřejmé z obrázku 16.3. Jeho velikost je pak dána
relacemi (15.6) a (15.10).

Ro = ro (16.2)

rπ ube

Ro

io

gmube uoroRB

Obrázek 16.3: Náhradní linearizované zapo-
jení obvodu 16.1 pro určení výstupního od-
poru.
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16.1.2. Proudový zdroj s tranzistorem a paralelní proudovou ZV
Pro stabilizaci výstupního proudu (např. minimalizaci závislosti na parametrech tranzistoru, tj. iC na β, . . . ) a
zvýšení výstupního odporu základních zapojení proudového zdroje lze využít zápornou ZV, jak ukazují následující
obrázky.

UC
iE

uB RE

uBE

iC

UD
iS

uG RS

uGS

iD

Ro

(a) (b)
Obrázek 16.4: Zapojení proudového zdroje se ZZV za-
vedenou pomocí rezistoru RE , resp. RS v případě pou-
žití bipolárního (a), resp. unipolárního (b) tranzistoru.

Obecně může mít proudový zdroj (jako i v předchozích
případech) stejnosměrnou i střídavou složku iC = IC +
ic, tj. pro buzení uB = UB + ub. Pro stejnosměrnou
složku za předpokladu UA → ∞ a UB � 0,7 V pro
BJT platí:

IC
.= αF

UB − 0,7
RE

.= UB − 0,7
RE

, (16.3)

Pro střídavou složku bychom nahradili tranzistor linea-
rizovaným zapojením (např. T-modelem) a zjistili, že

ic = αF ie = αF
ub

re +RE
. (16.4)

Vzhledem k tomu, že výstupní odpor je pro obě složky
samozřejmě stejný (v SKP), nebudeme dále střídavou
složku uvažovat, a to bez velkého vlivu na obecnost.
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UC

Ro

RE

io
uo

UB

rπ ube

Ro

io

gmube uoro

RE uR

Ro

io

uoro

R=RE ||rπ

gmuR

i′′o

i′o

io

(a) (b) (c)
Obrázek 16.5: Zapojení pro určení výstupního odporu proudového zdroje s BJT (a), náhradní linearizované schéma
(b) a jeho úprava (c).
Výstupní odpor zapojení určíme jako Ro = uo/io z 16.5 (b), resp. 16.5 (c), kde uR = −ube. Platí:

io = uo − uR
ro

− gmuR =
∣∣∣∣
uR=Rio

= uo
ro
− io

(
R

ro
+ gmR

)
⇒ io

(
1 + R

ro
+ gmR

)
ro = uo, kde R = RE ||rπ,

Ro = uo
io

= ro

(
1 + R

ro
+ gmR

)
.=
{
ro (1 + gmR) pro RE ≈ 1

gm
, Ro

.= 2ro pro RE = re
.= R

rogmR pro RE � 1
gm
, Ro

.= rogmrπ = βro pro RE ≥ ro, R .= rπ.

(16.5)
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Náhradní linearizovaný obvod pro určení výstupního odporu v případě FET tranzistoru je téměř shodný s obvodem
na obrázku 16.5 (c), s tím rozdílem že, zde je vstupní odpor tranzistoru (rπ) nekonečný, tj. platí R = RS .

uR

Ro

io

uoro

R=RS

gmuR

i′′o

i′o

io

Obrázek 16.6: Náhradní schéma
pro určení výstupního odporu za-
pojení dle 16.4 (b).

Pro výstupní odpor podle (16.5) psát:

Ro = ro

(
1 + RS

ro
+ gmRS

)
.=
{
ro (1 + gmRS) .= 2ro pro RS ≈ 1

gm
,

rogmRS pro RS � 1
gm
.

(16.6)
Je zřejmé, že výstupní odpor roste lineárně s odporem RS , což je výrazná
změna oproti zapojení s bipolárním tranzistorem. Zde platí Rout → ∞,
pokud RS → ∞, což je v kontrastu se vztahem (16.5), kde maximální
hodnota výstupního odporu (pro RE →∞) je βro.
Zvýšení vstupního odporu je zásadní zejména pro RE > re, již pro RE =
re, resp, RS = 1/gm se zvýší odpor o ro! Je to způsobeno proudovou
sériovou zápornou ZV zavedenou právě pomocí RE , rep. RS . Tím se část
napětí uo objeví jako uR (viz náhradní obvod), kterým je řízen proudový
zdroj. Vzhledem k orientaci je však jeho proud gmuR = −i′′o a tím výrazně
zmenšuje proud io, tj. zvětšuje Ro. Výsledky lze ověřit analýzou.

Grafické znázornění průběhu výstupního odporu v závislosti na velikosti odporu RE , resp. RS je uvedeno na
následujícím obrázku, 16.7. Výstupní odpor je vynášen relativně k hodnotě výstupního odporu tranzistoru ro.
Stejně tak i hodnota odporu RE , resp. RS je vynášena relativně v násobcích 1/gm.
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β =∞ ≡ FET
β = 400

β = 100

gmRE

Ro
ro

β = 100
β = 100, g′m = 10gm
β = 400
β =∞ ≡ FET

1

Obrázek 16.7: Relativní hodnota výstupního odporu proudového zdroje s tranzistorem v závislosti na velikosti
odporu RE , resp. RS (relativně k 1/gm), viz také komentář.

Graf je parametrický pro různé hodnoty proudového zesilovacího činitele β. Pro hodnotu β = 100 je průběh vynesen
navíc i pro desetinásobek transkonduktance gm, což je vhodné pro porovnání s tranzistorem FET.
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Je zřejmé, že v případě implementace s BJT bude výstupní odpor závislý na charakteru buzení, resp. vnitřním
odporu budicího zdroje uB , který označme RB , jak je uvedeno na obrázku 16.8.

UC
iE

uB
RE

iC

RB

Ro rπ ube

Ro

io

gmube uoro

RERB

(a) (b)
Obrázek 16.8: Zapojení proudového zdroje s BJT a neideálním napě-
ťovým buzením (a) a jeho náhradní linearizované zapojení pro určení
výstupního odporu (b).

Výstupní odpor lze určit dle zapojení 16.8
(b), které je však obdobou schématu 16.5
(c), kde R = RE ||(rπ + RB) a řízený
zdroj není řízen napětím u, ale pouze jeho
částí ube = −u rπ

rπ+RB . Potom lze podob-
ně jako v předchozím případě pro výstupní
odpor odvodit vztah:

Ro = ro

(
1 + R

ro
+ gmR

rπ
rπ +Ri

)
.=

{
ro
(
1 + rπ

rπ+Ri

)
pro RE = 1

gm
,

rogm
(rπ+Ri)rπ
rπ+Ri

= βF ro pro RE ≥ ro.
(16.7)

Je zřejmé, že neideální napěťové buzení se projeví zejména pro malé hodnoty emitorového odporu RE ≈ re, pro
které je výstupní odpor menší (např. pro Ri = rπ je pak Ro .= 3/2ro oproti původní hodnotě 2ro). Je to dáno
tím, že se je |ube| < uR, a tím je menší i proud |i′′o | (viz obrázek 16.5 (c)), který se odečítá od proudu io. Tím je
tento proud větší, tj. výstupní odpor menší oproti zapojení s ideálním napěťovým buzením.
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16.1.3. Proudový zdroj s vícenásobnou ZV
Variantou předchozího zapojení je níže uvedené zapojení proudového zdroje, mimo sériové ZV je zavedená i paralelní
proudová ZV tvořená dalším tranzistorem M2, resp. Q2, čímž se dále stabilizuje proud ID, resp. IC proudového
zdroje. Tím se dosáhne velkého výstupního odporu Ro zdroje i pro relativně malé hodnoty RS , resp. RE , tj. nízké
úbytky stejnosměrného napětí. Z níže uvedeného je zřejmé, že proud ID, resp. IC závisí minimálně na R1, který
slouží pouze pro otevření tranzistorů a nastavení proudů tranzistorů M2, resp. Q2, více viz. přednáška.

RS

R1

+UN

iD
Ro

M1

M2

(a)

Q2

Q1

RE

R1

+UN

iC
Ro

uE

uB

(b)

Pro IC , resp. ID platí:

IC
.= 0,7
RE

,

ID(UGS) = UGS2
RS

,

kde ID získáme s pomocí
řešení (13.12), pokud volíme
UGS2 < UGS1, tj. ID2 � ID1,
jak bude zřejmé dále.

gmubero rπ

RE rπ2 gm2ueue

ube

Ro
io

uo

(c)

Obrázek 16.9: Zapojení proudového zdroje se ZV zavedenou tranzistorem M2 (a), resp. Q2 (b) a jeho náhradní
linearizované schéma pro výpočet výstupního odporu (c), v případě zanedbání vlivu R1 (např. proudový zdroj).

XVI-9/131

https://geec.fel.cvut.cz/#/1648
https://geec.fel.cvut.cz/#/1648


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Výstupní odpor odvodíme z uvedeného linearizovaného schématu pro změny obvodových veličin v SKP a R1 →∞:

gmubero rπ

RE rπ2 gm2ueue

ube

Ro
io

uo

ue − uo
ro

+ ue
R

+ gmrπgm2ue + gm2ue = 0, kde R = RE ||rπ2

⇒ uo
ro

= ue

(
1
ro

+ 1
R

+ βgm2 + gm2

)
.= ue

(
1
R

+ βgm2

)
,

io = ue
R

+ gm2ue = ue

(
1
R

+ gm2

)
⇒ (16.8)

Ro = uo
io

= ro

1
R + βgm2
1
R + gm2

.= βro , pro 1
R
� gm2 (16.9)

Uvedené zanedbání platí evidentně pro IC2 ≈ IC , kdy gm2 � 1
RE

a tím rπ2 = β
gm2

� RE
.= R, jelikož

RE
.= 0,7
IC

= 0,7
gmUT

.= 30
gm

.
Pokud je pro nastaveni proudu IC2 použit rezistor R1, je obecný vztah pro výstupní odpor poměrně složitý a zde
je uvedena jeho zjednodušená forma pro R1 � RE :

Ro
.= R1REββ2gmgm2 +R1REβ2gmgm2 +REββ2gm

R1REβ2gmgm2
ro =

(
β + 1 + β

R1gm2

)
ro

.= βro. (16.10)
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Přesný vztah uvádí analýza. Z něho je patrné, že proR1 → 0 dostaneme pro výstupní odpor stejný vztah jako (16.5).
Dále je zřejmé, že při buzení proudovým zdrojem je třeba nastavit dostatečnou hodnotu IC2, resp. gm2 – v praxi
většinou odporem R1 na IC2 ≈ IC , viz výsledky analýzy.

RS

R1

+UN

iD
Ro

M1

M2

Pro zapojení s unipolárními tranzistory je náhradní linearizované schéma analogické
zapojení 16.9 (c), kde však vstupní odpory tranzistorů rπ,rπ2 → ∞. Výsledný vztah
pro výstupní odpor Ro i s uvažováním rezistoru R1 lze odvodit v následujícím tvaru:

Ro = roR1RSgmgm2 + roRSgm +RS + ro
.= roR1RSgmgm2 , (16.11)

což znamená, že na rozdíl od implementace s BJT je v případě verze s FET výhodnější
proudové buzení, tj. R1 → ∞, pro něž Ro → ∞. Je to obdoba srovnání verzí zdroje
(s BJT vs. FET) z předchozí kapitoly s tím rozdílem, že lze dosáhnout obrovské hodno-
ty Ro i s relativně nízkou hodnotou RS . Pro R1 → 0 vede samozřejmě vztah (16.11)
na (16.6). Velká hodnota R1, pak vede na doporučení uvedené výše, tj. ID2 � ID1.

V praxi lze pro verzi s FET použít na místě R1 buď jednoduchý proudový zdroj (IO) nebo rezistor v řádu MΩ
(diskrétní implementace). Výsledky lze ověřit analýzou, komentář viz. přednáška.
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16.1.4. Základní proudové zrcadlo
Velkou nevýhodou základní konstrukce proudového zdroje dle 16.1 a 16.2 je velká závislost výsledného proudu na
parametrech tranzistoru (β, Kp, . . . ). Tento nedostatek lze řešit zápornou zpětnou vazbou dle 16.4, což je však
na úkor zvýšení napájecího napětí – pokud má ZZV dobře fungovat, je třeba, aby úbytek na rezistoru RE , resp.
RS byl nezanedbatelný (např. 1-2V). Tento nedostatek řeší přidání dalšího tranzistoru a vytvoření tzv. proudového
zrcadla, viz obrázek 16.10, kde tranzistor Q2 je v aktivním režimu pro U2 = UCE2 > 0,2 V.

u1

Q1

R1

Q2

U2

i1 i2

uBE

uCE1 uCE2

Pro stejnosměrnou složku I1 za předpokladu UA →
∞ a U1 � 0,7 V pro BJT platí:

I1 = U1 − UBE
R1

.= U1 − 0,7
R1

.= IC1 (16.12)

Obrázek 16.10: Zapojení jednoduchého proudového zrcadla s bipolárními tranzistory (a), schéma s označením
jednotlivých proudů (b).

Oba tranzistory mají shodné napětí uBE – jsou spojeny jejich báze i emitory. Jestliže zanedbáme vliv Earlyho
efektu a dále budeme uvažovat, že oba tranzistory jsou shodné a pracují při stejné teplotě, pak platí:

uBE = uBE1 = uBE2 ⇒ iB1 = iB2 = iB , iC1 = iC2 = iC pro UA →∞. (16.13)
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Další výhodou tohoto zapojení je tzv. zrcadlení proudů, tj. poměr proudů I1 a I2, který zapojení zachovává. Pokud
jsou tranzistory identické, měly by být proudy I1 a I2 také stejné, což však platí pro tento případ pouze přibližně:

Proudový přenos jednoduchého proudového zrcadla s BJT

Q1

Q2

i1 i2 = iC2

uBE

uCE1 uCE2
iB1 iB2

iB1 = iB2

iC1

i1 = iC + 2iB = iB(βF + 2), i2 = iC = iBβF

Proudový přenos je pak dán vztahem

HI = i2
i1

= βF
βF + 2 = 1

1 + 2
βF

(16.14)

Pro βF = 100 je HI
.= 0,98, tj. relativní chyba zrcadlení ε = 2%.

Je zřejmé, že výše uvedené odvození předpokládá, že jsou tranzistory samozřejmě v aktivním režimu a je zanedbán
Earlyho jev (UA → ∞). Jeho vliv je však v reálném případě nezanedbatelný, zejména pro UCE2 � UCE1 =
UBE

.= 0,7 V, viz analýza s ukázkou. Jeho vliv je eliminován pouze v případě UCE2 = UCE1
.= 0,7 V, což vede

na vylepšené zapojení, tzv. Wilsonovo zrcadlo, viz dále.

Výstupní odpor je evidentně dán pouze výstupním odporem tranzistoru Ro = ro tak, jako v případě elementárního
zapojení 16.1.
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Analogicky je pak možné získat zapojení s unipolárními tranzistory, kde poměr však proudů I1 a I2 nemůže
nezáviset na proudech gate (ty jsou nulové). Pokud jsou tranzistory identické budou i proudy drainů identické.

Proudový přenos jednoduchého proudového zrcadla s FET

i1 = iD1 i2 = iD2

uGS

uDS1 uDS2

0

M1

M2

Vzhledem k tomu, že iG1 = iG2 = 0, je proudový přenos HI dán
přímo poměrem drainových proudů, které jsou v případě λ → 0 a
shodných tranzistroů shodné:

HI = i2
i1

= 1 (16.15)

Uvedené tvrzení opět předpokládá, že jsou tranzistory zde v saturačním režimu a je zanedbán sklon výstupních
charakteristik tranzistoru (λ→ 0). Jeho vliv je však v reálném případě také nezanedbatelný, zejména pro UDS2 �
UDS1 = UGS , viz analýza. Jeho vliv je eliminován pouze v případě UDS2 = UDS1, což vede opět vylepšené
zapojení, tzv. Wilsonovo zrcadlo, které je uvedeno dále.

I zde je výstupní odpor dán pouze výstupním odporem tranzistoru Ro = ro tak, jako v případě elementárního
zapojení 16.2.

XVI-14/131

https://geec.fel.cvut.cz/#/1609
https://geec.fel.cvut.cz/#/1609


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Pokud je požadován jiný proudový přenos než 1, je toho možné dosáhnout několika způsoby. Jedním z možných
řešení je použití ZZV jako v případě proudového zdroje v zapojení 16.4, přičemž emitorový odpor lze přidat buď
k tranzistoru Q2 (Widlarovo zrcadlo) nebo k oběma tranzistorům, jak ukazuje zapojení 16.11.

Q1 Q2

i1 i2

uBE2iE1

R1 R2

iE2

uR1 uR2

uBE1

Obrázek 16.11: Zapojení proudo-
vého zrcadla s odpory v emitorech
tranzistorů.

Pokud je i1 6= i2, bude zřejmě i uBE1 6= uBE2. Pak označme uBE1 = uBE
a uBE2 = uBE + ∆uBE , přičemž platí:

uBE + uR1 = uBE + ∆uBE + uR2

Většinou lze zanedbat velikost změny ∆uBE oproti napětí na rezistorech,
resp. uBE + uR1 � ∆uBE . Pak je

uR1 = uR2 ⇒ iE1R1 = iE2R2

Zanedbáme-li konečný proudový zesilovací činitel βF tranzistorů, pak je
iE1

.= i1 a iE2
.= i2 a pak platí

HI = i2
i1

.= iE2
iE1

.= R1
R2

(16.16)

I v tomto případě jsme zanedbali vliv Earlyho napětí, nicméně vlivem ZZV bude mít na proudový přenos menší
vliv než základní konfiguraci zrcadla díky výraznému zvětšení výstupního odporu, viz analýzu s . Existuje zde však
již zmíněná nevýhoda v nutnosti zvýšení napájecího napětí. V integrovaných obvodech je proto častější využití
různých velikostí tranzistorů, jak je ukázáno dále.

XVI-15/131

https://en.wikipedia.org/wiki/Widlar_current_source
https://geec.fel.cvut.cz/#/1620
https://geec.fel.cvut.cz/#/1620


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Proudový přenos (poměr proudů) lze měnit i pomocí velikosti jednotlivých tranzistorů (poměrů ploch jejich emi-
torových přechodů), jak je ukázáno níže na vícenásobném zrcadle, viz obrázek 16.12.

Q1
Q2

i1 i2 = iC2

uBE

iB1+iB2 · · ·
iC1 Q3

i3 = iC3

a1 a2 a3

Obrázek 16.12: Zapojení několikanásobné-
ho proudového zrcadla s různými přenosy.

Opět předpokládejme, že βF � 1, tj. iC1
.= i1 a UA → ∞. Pak

vzhledem k uBE2 = uBE2 = uBE platí pro proudový přenos:

HI2 = i2
i1

= iC2
iC1

=
IS2
(
e
uBE
NFUT − 1

)

IS1
(
e
uBE
NFUT − 1

) = IS2
IS1

= a2
a1

, (16.17)

kde ax jsou plochy (relativní) emitorových přechodů. Pokud budou
všechny tranzistory stejné, budou stejné i jejich kolektorové proudy,
tj. i2, i3, . . . A pokud spojíme např. kolektory tranzistorů Q2 a Q3,
bude jejich celkový proud dvojnásobný.

Pokud vezmeme v úvahu konečné β a označíme a1 = 1, iC1 = iC a iB1 = iB , pak i1 = iC+iB+a2iB+a3iB+. . .
a pro přenos HI2 platí:

HI2 = i2
i1

= iBβFa2
iB(βF + 1 + a2 + a3 + . . . ) = βFa2

βF + 1 + a2 + a3 + . . .
= a2 pro βF →∞ (16.18)

V integrovaném obvodu lze místo toho zdvojnásobit velikost emitorového (i kolektorového) přechodu a proud i2 tím
zdvojnásobit. Přidáním dalších tranzistorů lze „rozzrcadlit“ proud i1 na několik dalších a to v různých násobcích
dle poměrů ploch jednotlivých tranzistorů. Výsledky lze ověřit analýzou.
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Analogicky jako u zrcadla s bipolárními tranzistory lze konstruovat i zrcadlo s tranzistory unipolárními. Zde jsou
z principu proudy řídících elektrod nulové a při zanedbání sklonu výstupních charakteristik tranzistorů (λ = 0), je
přenos dán pouze poměry ploch jednotlivých tranzistorů. V případě MOSFETů je to pro stejné délky kanálů poměr
jejich šířek.

i1 = iD1 i2 = iD2

uGS

0
M1

M2

i3 = iD3

M3

a1 a2 a3

Obrázek 16.13: Zapojení několikanásobného
MOSFET proudového zrcadla s různými pře-
nosy.

Pro všechny tranzistory předpokládejme λ = 0 jak bylo uvedeno
a dále označme uGS1 = uGS2 = uGS3 = · · · = uGS . Pak pro
proudový přenos HI2 platí:

HI2 = i2
i1

= iD2
iD1

=
1
2Kp

W2
L2

(uGS − UTO)2

1
2Kp

W1
L1

(uGS − UTO)2 =

= W2L1
W1L2

= W2
W1

∣∣∣∣
L1=L2

(16.19)

Ostatní parametry tranzistorů uvažujeme identické, tj. Kp1 =
Kp2 = · · · = Kp, UTO1 = UTO2 = · · · = UTO.

Vzhledem k tomu, že poměry geometrických rozměrů lze v integrovaných obvodech realizovat s velkou přesností,
lze tak velmi přesně „rozzrcadlit“ vstupní proud na jednotlivé proudy výstupní.
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16.1.5. Základní zrcadlo s kompenzací bázových proudů
Nepřesnost zrcadlení základní implementace proudového zrcadla s bipolárními tranzistory lze minimalizovat přidá-
ním dalšího tranzistoru ve funkci zesilovače proudu, jak ukazuje obrázek 16.14.

Q1 Q2

i1 i2

iB1 iB2

iC1
Q3

iB3
+UN

Obrázek 16.14: Proudové zrcadlo
s kompenzací bázových proudů.

Zanedbáme-li Earlyho jev (UA →∞) a předpokládáme-li, že všechny tranzis-
tory mají shodný proudový zesilovací činitel βF , tak platí:

iB1 = iB2 = iB , iC1 = iC2 = iC = βF iB = i2, iB3 = 2iB
βF + 1 , (16.20)

i1 = iC + iB3 = iC + 2iB
βF + 1 = iB

(
βF + 2

βF + 1

)
,

HI = i2
i1

= βF

βF + 2
βF + 1

= 1

1 + 2
β2
F + βF

. (16.21)

Pro βF = 100 je HI
.= 0,9998, což znamená relativní chybu zrcadlení ε .= 0,02%, tj. chyba se oproti základní

konfiguraci zmenšila β-krát, viz analýzu a komentář.
Výstupní odpor se oproti základní konfiguraci zrcadla nemění – je roven výstupnímu odporu ro tranzistoru Q2.
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Vstupní odpor zrcadla s kompenzací bázových proudů
V některých případech je důležitý i vstupní odpor Ri – odpor ze strany buzení i1. Pro proudové buzení je ideální
nulový Ri. V základní konfiguraci zrcadla je to evidentně re pro implementaci s bipolárními tranzistory, resp. 1/gm
pro implementaci s unipolárními tranzistory. V případě zrcadla z obrázku 16.14 je odvození vstupního odporu
uvedeno níže.

Q1 Q2

i1 i2

iB1 iB2

iC1
Q3

iB3
+UN

ib3

gmube
rπ rπ

re3
.= rπ

2

βib3
ui

ii Q3

Q2Q1
ube

ie3

(a) (b)

Vzhledem k (16.20) je:
rπ1 = rπ2 = rπ,

IC3 = 2IBα
.= 2IB

.= 2IC
β
⇒ re3 = β

re
2

.= rπ
2 ,

ube = ui
2 , ib3 = ui

rπ(β + 1)
.= ui
rπβ

= gmui
β2

⇒ ib3 � gmube = gm
ui
2 ⇒ ii

.= gm
ui
2

Ri
.= 2
gm

.= 2re. (16.22)

Obrázek 16.15: Zapojení zrcadla s kompenzací bázových proudů (a) a jeho náhradní linearizované schéma pro
určení vstupního odporu (b).
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Výše uvedená odvození byla provedena při zanedbání Earlyho efektu. Aby platily uvedené vztahy i při konečné
velikosti Earlyho napětí UA, je nutné zajistit shodnost napětí UCE , resp. UDS u zrcadlících tranzistorů. To při výše
uvedených uspořádání není zajištěno – velikost napětí UCE = U2 výstupního tranzistoru záleží na velikosti zátěže,
resp. na uspořádání výstupního obvodu.
Výrazného omezení závislosti výstupního proudu na UA a tím i výrazného zvýšení výstupního odporu Ro zrcadel
lze dosáhnout oddělením výstupu dalším tranzistorem.

16.1.6. Wilsonovo proudové zrcadlo s bipolárními tranzistory

Q1 Q2

Q3

Da

≈ 0,7 ≈ 0,7

≈ 0,7

I1 I2

Obrázek 16.16: Zapojení Wilsonova zrcadla s bi-
polárními tranzistory (napětí je uvedeno ve [V]).

Přidáním dalšího tranzistoru je odděleno vlastní zrcadlo od
zátěže a tím lze minimalizovat závislost výstupního proudu I2
na výstupním napětí (zátěži), tj. dosáhnout výrazného zvýše-
ní výstupní odporu proudového zdroje/zrcadla jak bude uká-
záno dále. Zároveň lze dosáhnout stejného napětí uCE zrca-
dlících tranzistorů Q1 a Q2. Evidentně je uCE2

.= 0,7 V a
díky tranzistoru Q3 je vstupní napětí cca 1,4V. Přidáním di-
ody (v reálné implementaci dalšího shodného tranzistoru Qa)
docílíme shodné napětí uCE ≈ 0,7 V na zrcadlících tranzis-
torech Q1 a Q2, čímž je prakticky vyloučen vliv Earlyho jevu
tranzistorů Q1 a Q2 na zrcadlení proudu I2/I1.
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Zároveň se zvýšením výstupního odporu zrcadla řeší přidání tranzistoru Q3 i další nevýhodu bipolární technologie,
tj. vliv bázových proudů na proudový přenos zrcadla.

Q1 Q2

Q3

I1 I2

Qa

IC1
IE3

IB IB

2IB

Obrázek 16.17: Zapojení Wilsonova zrcadla s bi-
polárními tranzistory.

Podobně jako v případě základního proudového zrcadla s kom-
penzací proudů určíme proudy jednotlivých tranzistorů a z nich
pak statický proudový přenos HI :

IC1 = IC , IE3 = IC + 2IB = IB(βF + 2), IB3 = IE3
βF + 1 ,

I1 = IC1 + IB3 = βF IB + IE3
βF + 1 =

= (βF + 1)βF IB + (βF + 2)IB
βF + 1 , (16.23)

I2 = βF IB3 = βF IB(βF + 2)
βF + 1 (16.24)

HI = I2
I1

= βF IB(βF + 2)
(βF + 1)βF IB + (βF + 2)IB

= β2
F + 2βF

β2
F + 2βF + 2 = 1

1 + 2
β2
F + 2βF

. (16.25)

Výsledný vztah je v zásadě stejný jako (16.21), proto i číselně dostáváme stejné hodnoty. Pro βF = 100 je
HI

.= 0,9998, což znamená relativní chybu zrcadlení ε .= 0,02%. Numerické ověření viz analýza.
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Výstupní odpor Wilsonova zrcadla s bipolárními tranzistory
Přidání tranzistoru Q3 výrazně snižuje závislost i2 na výstupním napětí, tj. dochází k výraznému zvýšením výstup-
ního odporu Ro Wilsonova zrcadla, což ukazuje následující odvození a potvrzuje i analýza s komentářem.

Q1 Q2

Q3

i1 i2 RoRi ib

gmub rπ re

rorπ βib uo

io

Q3

Q2Q1
ub re

2

roβgmub uo

io

ub

io

(a) (b) (c)
Obrázek 16.18: Wilsonovo zrcadlo s BJT (a), odpovídající linearizované schéma (b) a jeho zjednodušení (c).

ub
re
2

+ ub − uo
ro

+ βgmub = 0 ⇒ ub = uore
2ro + re + βgmrero

= uore
2ro + re + βαro

.= uore
βro

Ro = uo
io

= uo
ub
re/2

.= roβ

2 (16.26)
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Výstupní odpor Wilsonova zrcadla s BJT pro napěťové buzení
V případě, že není zrcadlo buzeno zdrojem proudu je nutné uvažovat i vnitřní odpor budícího zdroje. Pokud by
bylo zrcadlo napájeno ze zdroje s velmi malým vnitřním odporem (vstup uzemněn pro střídavé veličiny), jak je
ukázáno na obrázku 16.19 (a), jehož náhradní linearizovaný obvod pro změny obvodových veličin je dle 16.18
na obrázku 16.19 (b) (místo rezistoru re/2 je nyní rezistor s hodnotou re||rπ/2 .= re). Zapojení je identické se
zapojením 16.5 (c), kde R .= re, tudíž pro výstupní odpor dle (16.5) platí (16.27).

Q1 Q2

Q3

Ro

re

∣∣∣
∣∣∣rπ2 ≈ re

ro−gmub
uo

io

ub

ix

(a) (b)

Ro = uo
io

.= 2ro. (16.27)

Obrázek 16.19: Zapojení pro určení výstupního odporu Wilsonova proudového zrcadla při napěťovém buzení – (a)
principiální schéma, (b) linearizované zapojení.
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Vstupní odpor Wilsonova proudového zrcadla s bipolárními tranzistory
Jako v případě základního zrcadla s kompenzací proudů, tak i zde odvodíme vztah pro vstupní odpor.

Q1 Q2

Q3

i1 i2 RoRi

gmub rπ re

reui

ii

Q2Q1
ub

ie

αieib

Q3

gm
ui
2 2rπui

ii ib

(a) (b) (c)
Obrázek 16.20: Wilsonovo zrcadlo s BJT (a), linearizované schéma pro určení vstupního odporu bez zakreslené
zátěže (b) a jeho zjednodušení (c).
Předpokládejme, že β � 1, resp. rπ � re, pak ub .= ui/2 a ib = ie/(β + 1) .= ui/(2re(β + 1)) = ui/(2rπ) a
náhradní schéma obvodu lze zjednodušit na zapojení 16.20 (c). Pro vstupní odpor pak platí:

Ri = ui
ii

.= ui
gmui

2 + ui
2rπ

= 2re
α

∣∣∣
∣∣∣2rπ .= 2re. (16.28)

XVI-24/131



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

16.1.7. Wilsonovo proudové zrcadlo s unipolárními tranzistory
Podobně jako u implementace s BJT, lze zapojit Wilsonovo zrcadlo i s unipolárními tranzistory, viz obrázek 16.21.

I1 I2

M1 M2

M3

Ma

UGS
UGS

UGS

UGS

Obrázek 16.21: Zapojení Wilsonova zrcadla
s unipolárními tranzistory.

Přidání tranzistoru M3 k základnímu zrcadlu podstatně zmenší
závislost výstupního proudu na výstupním napětí a tím je výraz-
ně zvýšen výstupního odporu, podobně jako u zrcadla s BJT.
Použitím tranzistoruMa je také docíleno shodného napětí uDS
na zrcadlících tranzistorech M1 a M2, čímž je prakticky vylou-
čen vliv modulace délky kanálu (nenulový parametr λ) těchto
tranzistorů na zrcadlení proudu I2/I1. Pro shodné tranzistory
pak pro statický proudový přenos HI prakticky platí:

HI = I2
I1

= 1 (16.29)

Velikost proudového přenosu HI (poměru zrcadlení) lze u Wilsonových zrcadel opět měnit poměrem velikostí
tranzistorů M1, M2, resp. Q1, Q2 pro zrcadlo s BJT.
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Výstupní odpor Wilsonova zrcadla s unipolárními tranzistory
Jak bylo uvedeno i v případě implementace Wilsonova zrcadla dochází k výraznému zvýšení výstupního odporu
oproti zrcadlu základnímu. Předpokládejme ID1 = ID2 = ID3 , tj. gm1 = gm3 = gm3 = gm. Pro napětí ugs3 platí:

i1 i2

M2

M3M4

M1

Ri Ro

gmugro 1
gm

ro
gmugs3

uo

io

M3

M2M1
ug

0
u3

Ma

1
gm

(a) (b)

ugs3 = u3 + 0 = −rogmug − ug =
= −ug(1 + gmro).

Pro uzlové napětí ug lze psát rovnici, kte-
rou lze po dosazení uggm = iD2 = io
přepsat na tvar vhodný pro určení Ro.

gmug(1 + gmro) + gmug + ug − uo
ro

= 0

io

(
1 + gmro + 1 + 1

gmro

)
= uo
ro

Obrázek 16.22: Zapojení Wilsonova zrcadla s MOSFET a jeho linearizované schéma pro určení výstupního odporu.

Ro = uo
io

= 2ro + gmr
2
o + 1

gm

.= gmr
2
o , (16.30)

což je obrovský nárůst oproti základnímu zrcadlu, tj. ro, jelikož gmro � 1, viz analýza.
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Vstupní odpor Wilsonova proudového zrcadla s unipolárními tranzistory
Stejně jako v předchozích případech i zde určíme vstupní odpor zrcadla, který by měl být pro proudové buzení co
možná nejmenší.

i1 i2

M2

M3M4

M1

Ri Ro

gmug 1
gm

gmugs3
ui

ii

T3

T2T1
ug

ugs31
gm

(a) (b)

Nejprve určíme řídící napětí ug:

ugs3 = ui − ug ⇒ ug = ui
2

Vhledem k relaci gmugs3 = uggm platí pro
vstupní proud a vstupní odpor:

ii = gmug = gm
ui
2 ⇒

Ri = ui
ii

= 2
gm

. (16.31)

Obrázek 16.23: Zapojení Wilsonova zrcadla s unipolárními tranzistory a jeho linearizované schéma pro určení
vstupního odporu.

Výsledná hodnota odpovídá hodnotě vstupního odporu pro implementaci Wilsonova zrcadla s BJT, tj. vzta-
hu (16.28).

XVI-27/131



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Výstupní odpor Wilsonova zrcadla při obecném buzení
Pokud není zrcadlo buzeno ideálním zdrojem proudu, je nutné určit výstupní odpor pro buzení obecným zdrojem
s vnitřním odporem R.

Q1 Q2

Q3Qa

RoR
V1

Přibližný vztah pro obecný typ buzení s vnitřním odporem R lze odvodit
jak pro zrcadlo s bipolárními, tak s unipolárními tranzistory:

Ro
.= roβ(2 + gmR)

β + 2gmR
pro BJT, (16.32)

Ro
.= r2

o(2 + gmR)
ro +R

pro FET. (16.33)

Obrázek 16.24: Zapojení pro určení výstupního odporu Wilsonova proudového zrcadla při obecném buzení.

Je zřejmé, že limitní případy (R → ∞ pro proudové a R → 0 pro napěťové buzení) odpovídají výše uvedeným
vztahům (16.26), (16.27) a (16.30). Nebyl odvozen pouze vztah výstupní odpor Wilsonova zrcadla pro napěťové
buzení, který dostane z (16.33) limitou pro R→ 0:

Ro
.= 2ro pro FET a R→ 0, (16.34)

což přesně odpovídá (16.27). Grafické znázornění hodnoty Ro relativně k ro v závislosti na R je uvedena na
obrázku 16.25
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10−4 10−3 10−2 10−1 100 101 102
0

100

200

300

400

50
β = 100, gm = 40 mS

β = 400, gm = 40 mS

FET, gm = 4 mS

ro = 100 kΩ

Ro = βro
2

Ro = 2ro

R/ro

Ro
ro

1

Obrázek 16.25: Relativní hodnota výstupního odporu Wilsonova zrcadla v závislosti na vnitřním odporu budicího
zdroje. Pro srovnání byla transkonduktance gm pro MOSFET zvolena desetkrát nižší oproti BJT. Pro shodné gm
je nárůst Ro nesrovnatelně vyšší, viz také komentář.
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16.1.8. Dvojité proudové zrcadlo s bipolárními tranzistory
V zapojeních proudových zrcadel se lze setkat i s dvojitým zrcadlem dle obrázku 16.26. Pro statický proudový
přenos při zanedbání Earlyho jevu (UA →∞) platí:

Q1 Q2

Q4

I1 I2

Q3

IC1
IC2

IB IB

2IB

IB4
IE3

IC1 = IC2 = IC , IC2 = IB4(βF + 1) = βF IB ⇒ IB4 = IB
βF

βF + 1 ,

I2 = IC4 = βF IB4 = IB
β2
F

βF + 1 , IE3 = IC1 + 2IB = IB(βF + 2),

I1 = IE3 + IB4 = IB

(
βF + 2 + βF

βF + 1

)
= IB

β2
F + 4βF + 2
βF + 1 ,

HI = I2
I1

= β2
F

β2
F + 4βF + 2 = 1

1 + 4
βF

+ 2
β2
F

. (16.35)

Obrázek 16.26: Zapojení dvojnásobného proudového zrcadla s BJT tranzistory a označením jednotlivých proudů.

Pro βF = 100 je HI
.= 0,96 a relativní chyba zrcadlení ε .= 4%, což je dvakrát horší výsledek než u základního

zrcadla, viz (16.14). Navíc má pro konečné UAse dále zhorší, jelikož oproti Wilsonovu zrcadlu nejsou stejná napětí
UCE „zrcadlících“ tranzistorů Q1 a Q2 (viz sekci 16.1.6).
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Výstupní odpor dvojitého zrcadla s bipolárními tranzistory
Výstupní odpor dvojitého zrcadla určíme z linearizovaného schématu na obrázku 16.27 (b), který můžeme dále
zjednodušit variantou (c).

Q1 Q2

Q4

I1 I2

Q3

IC1
IC2

IB IB

2IB

IB4
IE3

gmube2
rπ

re rorπ
gmube4

ux

ix

Q3

Q2Q1
ubre

ube4

ube2

Q4

gmub
β

rπ

ro

gmube4

ux

ix

ubube4

ub

(a) (b) (c)
Obrázek 16.27: Zapojení dvojitého zrcadla s bipolárními tranzistory (a), jeho linearizované schéma pro určení
výstupního odporu (b) a jeho zjednodušení (c).
Zjednodušení vychází z následující relace:

ube2 = ub
re||rπ

re||rπ + re + rπ

.= ub
re
rπ

.= ub
β
⇒ ube2 � ub ⇒ ube4

.= −ub
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Dle zjednodušeného schématu pak evidentně platí:

gmub
β

rπ

ro

gmube4

ux

ix

ubube4

ub

gmub + ub
rπ

+ ub − uo
ro

+ gm
ub
β

= 0⇒

⇒ ub
.= uo
rogm

, pro rπ � ro a β � 1,

io = ub
rπ

+ gm
ub
β

.= uo
rπgmro

+ gm
uo

βgmro
= 2uo
βro
⇒

⇒ Ro = uo
io

.= roβ

2 . (16.36)

Jedná se prakticky (vzhledem k zanedbání) o stejný výsledek jako u Wilsonova zrcadla, viz 16.26, což lze ověřit
numerickou analýzou, viz také komentář.
V případě napěťového buzení lze vyjít z obrázku 16.27 (b), přičemž kolektor tranzistoru Q3 je nyní „střídavě“
uzemněn a tranzistor Q2 bude nahrazen pouze výstupním odporem (nebyl na obrázku nakreslen), jelikož ube2 = 0.
To vede na náhradní zapojení shodné s obvodem 16.5 (c), kde RE = ro, tudíž pro výstupní odpor platí vztah (16.5)
pro RE ≤ ro, tj.:

Rout
.= rogmrπ = βro,

což je naopak lepší výsledek než u proudového buzení a podstatně lepší výsledek, než u Wilsonova zrcadla!
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16.1.9. Dvojité proudové zrcadlo s unipolárními tranzistory
I1 I2

M1 M2

M3M4

Ro

ro

Obrázek 16.28: Dvojnásobné
proudové zrcadlo s FETy.

Výstupní odpor dvojitého zrcadla s FET lze určit přímo ze vztahu (16.6) pro
RS � 1

gm
, vzhledem k tomu, že gate všech tranzistorů mají nulovou střídavou

složku a výstupní odpor tranzistoru M2 je ro, tj.:
Rout = 2ro + gmr

2
o
.= gmr

2
o, (16.37)

což je stejný výsledek jako u Wilsonova zrcadla s tranzistory FET (16.30).
Tento vztah navíc platí i pro napěťové buzení, protože gate tranzistorů jsou
připojeny společný potenciál a opět platí výše uvedené – gate všech tranzistorů
mají nulovou střídavou složku. Z tohoto důvodu jsou dvojitá zrcadla výhodná
při buzení s relativně malým vnitřním odporem.

Složitější (vícenásobné) struktury1 proudových zrcadel poskytují výhody v podobě téměř dokonalého zrcadlení
a obrovského výstupního odporu. Ten je docílen opět díky ZZV, podobně jako v případě odporové realizace
(podkapitola 16.1.2), zde však s menšími nároky na velikost napájecího napětí. Oproti základním, jednoduchým
implementacím zrcadel se stále jedná o cca dvojnásobné zvýšení napájecího napětí, což je nevhodné pro nízkona-
pěťové aplikaci impedance. Dále je třeba uvést kmitočtovou závislost výstupního „odporu“/impedance, která je
samozřejmě výraznější. Uvedené výsledky platí analogicky pro zrcadla s tranzistory PNP, resp. P-kanálem.

1Včetně dalších modifikací jako např. trojnásobné zrcadlo BiCMOS, dots
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Srovnaní jednotlivých typů zrcadel
Charakteristické vlastnosti jednotlivých proudových zrcadel (proudový přenos HI , chyba zrcadlení ε pro β = 100,
vstupní Ri a výstupní odpor Ro pro proudové i napěťové buzení udává následující tabulka, viz také komentář.

typ HI ε [%]|β=100 Ri Ro|i1 Ro|u1

2 BJT 1
1+2/βF

∣∣
VA→∞ 2 re ro ro

3 BJT
1

1+ 2
β2
F

+βF

∣∣∣
VA→∞

0,02 2re ro ro

Wilsonovo s BJT
1

1+ 2
β2
F

+2βF
0,02 2re roβ

2 2ro

Dvojnasobné s BJT
1

1+ 4
βF

+ 2
β2
F

4 2re roβ
2 roβ

2 FET → 1|λ=0 → 0 1
gm

ro ro

Wilsonovo s FET → 1 → 0 2
gm

gmr
2
o 2ro

Dvojnasobné s FET → 1 → 0 2
gm

gmr
2
o gmr

2
o

Tabulka 16.1: Charakteristické vlastnosti proudových zrcadel pro jednoduchá zrcadla (2 BJT, 2 FET), vylepšené
zrcadlo s BJT (3 BJT) a pro Wilsonova a dvojitá zrcadla jak s bipolárními, tak s unipolárními tranzistory.
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16.2. Zesilovač s dynamickou zátěží
16.2.1. Motivace – dosažení vysokého napěťového zesílení

RC
Co

Rz

+UN

uo

IE
CE

−UN

ui

Ri

Ro rπ ube

ib

gmube RC

ic

uo

CB

E

ui Rz
Ro

ro

Označme R′C = RC ||ro a pro napěťové zesílení naprázdno platí dle (15.29):

Au = u2
u1

∣∣∣∣
Rz→∞

= −gmR′C
.= −40ICR′C . (16.38)

Pro vysoké Au je nutné zvýšit RC nebo gm, což v obou případech vede na vysoké
UN , jelikož je nutné zajistit aktivní režim tranzistoru, tj. UCE > 0,2 V.

Obrázek 16.29: Zesilovače SE a jeho linearizovaný obvod pro změny obvodových veličin vs SKP.
Pokud bude navíc amplituda signálu např. uom = 1 V, je vhodné volit UC ≈ 2 V (UCE ≈ 2,7 V), pak URC =
ICRC = UN−2 V. Pokud volíme např. IC = 1 mA a UN = 10 V, pak maximální hodnota RC = 8 kΩ a maximální
napěťový zisk Au = −320 pro ro � RC . Pokud snížíme dvakrát UN , musíme snížit 2× i RC a tím i Au. Při
zvýšení IC je nutné také snížit RC , nicméně Au se nesníží vlivem zvýšení gm, viz (16.38), viz analýza.
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16.2.2. Princip
Dynamická zátěž je název pro prvek, jehož dynamický odpor (pro změny obvodových veličin) r = ∆u/∆i je daleko
větší, než jaký se jeví dle podílu statických veličin R = U/I, tj. r 6= R, což ilustruje obrázek 16.30 (a).

U

Ib

I ∆i

∆u

∆u
∆i = r

směrnice U
I

= R
u

i

00

Ib Rb u

i

Q1

Rb

C1

RB

ui

C2

Rz uo

Ro

+UN

Ib

(a) (b) (c)
Obrázek 16.30: Příklad V-A charakteristiky dynamické zátěže (a), její schéma (b) a použití v zesilovači SE (c).
Takový prvek lze realizovat reálným proudovým zdrojem, viz. obrázek (b), kde r = Rb a jeho použití jako „zátěž“
zesilovače (c). Pro změny obvodových veličin je pak Rb � RC a tím Au|Rz→∞ = −gm(Rb||ro) � −gmR′C !
Další techniky jako použití paralelního rezonančního obvodu (selektivní zesilovač) nebo tzv. „Bootstrap“, viz dále
kapitolu 16.3.
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Q1

ui

C2

Rz uo

+UN

Q2 Q3

Ra

IECE

(a)

rπ ube

Ro

gmube ro1ui ro2 Rz

CB

E

Q1 Q2
uo

(b)
Předpokládejme shodné tranzistory. Pak vzhledem k IC1 = IC2 bude
pro výstupní odpory tranzistorů Q1 a Q2 platit ro1 = ro2 = ro a
napěťové zesílení naprázdno a výstupní odpor jsou dány vztahy:

Au = u2
u1

∣∣∣∣
Rz→∞

= −gm
ro
2

.= −40UA2 = −2000!
∣∣
UA=100, Ro = ro

2 .

(16.39)
Obrázek 16.31: Implementace dynamické zátěže v zesilovači SE bez stabilizace (a), její náhradní linearizované
schéma pro změny obvodových veličin ve SKP a výpočet napěťového zesílení (b).
Principiální zapojení z 16.30 (c) lze implementovat např. s použitím proudového zrcadla, viz 16.31 (a), jehož
zesílení je uvedeno na obr. (b). Je zřejmé, že zesílení je v případě BJT nezávislé na IC a závisí pouze na UA a
převrácené hodnotě teplotního napětí 1

NFUT

.= 40, viz. (15.7) a (15.10). Navíc uvedené zapojení může fungovat i
s poměrně malým UN ≈ 2 V, viz analýza. Pro správnou funkci je však třeba zajistit stabilizaci P0, což lze lokálně
provést např. zrcadlením proudu IE jak je uvedeno v této analýze nebo pomocí DC napěťové paralelní ZZV s BJT
stejně jako v následujícím příkladě s FET, viz videoukázky. Ve strukturách IO, např. OZ se využívá vnější ZZV.
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Příklad 16.1 Zesilovč SS s dynamickou zátěží tvořenou proudovým zdrojem J2

Vi

C2

Rz uo
M1

C1
RG

J2

+UN

Ro

Ri

Zadání: Určete napěťové zesílení naprázdno, vstupní a výstupní odpor
zesilovače na obrázku vlevo, pokud je zadáno UTO1 = UTO2 = 2V,
λ1 = λ2 = 0,01 V−1, Kp = 5mA/V2, W/L = 50/2, Kβ =
0,25mA/V2, RG = 500 kΩ a UN = 5 V.

Řešení: Nejprve určíme pracovní bod tranzistorů. Vzhledem k UGS2 =
0 určíme dle (13.16) ID1 = 1 mA .= ID2 a dále z (13.12) a (15.3)
UGS1

.= 2,1 V a gm1
.= 16 mS a ro1 = ro2 = ro

.= 100 kΩ z (15.6).
Linearizovaný obvod je na obrázku vlevo, podle něhož určíme výsledky
stejně jako v příkladu (15.13). Viz také dodatek H.

ugs

Ro

gmugs ro1ui ro2 Rz

DG

S

M1 J2
uo

RG
Ri

ii
Au = u2

u1

∣∣∣∣
Rz→0

.= −gm
(
RG
∣∣∣∣ro

2

)
.= −720

Ri = RG
1−Au

.= 700 Ω

Ro =
(
RG
∣∣∣∣ro

2

)
= 45 kΩ
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16.3. „Bootstrap“ zesilovač SE-SC
Pro zvýšení zesílení zesilovače SE se v diskrétních implementacích používá technika tzv. „bootstrap“ kapacitoru.
Ten přivádí výstupní napětí oddělené napěťovým sledovačem na rozdělený kolektorový rezistor R2, R3.

Q2

Q1

R1C1

ui

R2

R3 R4

CB

+UN

−UN

uou2

u1

ui

R2

R3 R4

gm1ueb1 gm2ube2

re1

re2 ube2

ueb1

uo

u1

Ri2

Ri1

Napěťové zesílení lze odvodit z náhradní-
ho linearizovaného schématu. Pokud za-
vedeme

R = R3||R4 a r2 = R2||re2,

pak pro napěťové zesílení platí:

Au = uo
ui

= gm1R

gm2r2 − 1 (16.40)

Pro pochopení principu je proveden po-
stupný výpočet v následujícím příkladu.

(a) (b)
Obrázek 16.32: Zesilovač SE s KZV tvořenou oddělovacím stupněm SC a tzv. bootstrap kapacitorem CB (a) a
jeho náhradní linearizované schéma pro změny obvodových veličin ve SKP (b).
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Příklad 16.2 „Bootstrap zesilovač“ SE-SC

Q2

Q1

R1C1

ui

R2

R3 R4

CB

+UN

−UN

uou2

u1

Zadání: Určete napěťové zesílení naprázdno a výstupní odpor zesilovače
na obrázku vlevo ve SKP, pokud je zadáno R1 = 4,3 kΩ, R2 = R3 = 2 kΩ,
R4 = 1 kΩ, proudový zesilovací činitel tranzistorů (v zapojení SE nakrátko)
β1 = β2 = 200 a UN = 5 V.

Řešení: Nejprve určíme pracovní bod tranzistorů za předpokladu jejich
aktivního režimu:

IC1
.= IE1

.= UN − 0,7
R1

= 1 mA,

U1
.= −UN + IE1(R2 +R3) .= −1 V < 0,4 V pro IB2 � IC1,

IC2
.= IE2

.= U1 − 0,7
R4

.= 3,3 mA� IC1(β2 + 1) a UN > U1,

čímž jsou ověřeny i předpoklady aktivních režimů tranzistorů.

Linearizované parametry tranzistorů jsou tedy následující:
gm1

.= 40 mS, gm2
.= 130 mS, re2

.= 8 Ω.
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ui

R2

R3 R4

gm1ueb1 gm2ube2

re1

re2 ube2

ueb1

uo

u1

Ri2

Ri1

Napěťový zisk 2. stupně (SC) je při R2 � re2, tj. iR2 � ire2
.= iR

dán vztahem (15.55), tj.

Au2 = uo
u1

= R

re2 +R

.= 0,988 při R = R3||R4
.= 667 Ω, (16.41)

Dále určíme zatěžovací odpory 1. stupně, tj. Ri1, Ri2 a následně
napěťový zisk 1. stupně dle (15.23) i celkový napěťový přenos:
Ri2

.= β2R
.= 130 kΩ dle 15.57 opět pro iR2 � iR, (16.42)

Ri1 = u1
u1−u1Au2

R2

= R2
1−Au2

.= 170 kΩ, (16.43)

Au1 = −gm1(Ri1||Ri2) .= −40 mS · 74 kΩ = −2960, (16.44)
Au = Au1Au2

.= −2920, při zanedbání vlivu UA! (16.45)

Zesílení vzniká v 1. stupni (SE) opět díky vysoké hodnotě zatěžovacího odporu. Ta je dána jednak oddělením
(stupeň SC), ale hlavně kladnou ZV zavedenou kapacitorem CB na R2. Vzhledem k tomu, že Au1

.= 1 je
u2

.= u1, čímž je minimalizován proud rezistoru R2 a tím roste Ri1, tj. i Au1. Pozor, výstupní odpor díky
ZV je na rozdíl od (15.58) dán pouze R = R3||R4 = Ro, viz přednáška a ověření analýzou.
Tato technika je málo používaná díky velké kapacitě CB (nelze integrovat) ⇒ použití dynamické zátěže.
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16.4. Zapojení SE-SB (Kaskoda)

ui

Q1

Ib

Q2

RC
C2

Rz

Ub

+UN

−UN

uo

Ro

iC1 = iE2

CE

ii

re1

re2

RC

αie1

αie2

ui ie1

ii

ie2

Rz uo

Ro

Obrázek 16.33: Zapojení SE-SB a jeho linearizované sché-
ma pro SKP.

Předpokládejme shodné parametry tranzistorů (β1 =
β2 = β, . . . ). Pak pro pracovní bod platí:
IE1 = Ib, IE2 = IC1 = αIE1, IC2 = αNIE2,

IC2 = αNIC1 = α2Ib, IC1
.= IC2

.= Ib

⇒ re1
.= re2 = re, i1e = ui

re
, αie2 = α2ie1

Napěťové zesílení naprázdno lze pak snadno vyjádřit.
Výstupní odpor z pozice zátěže Rz je RC . Pokud by
však byla místo RC použitá dynamická zátěž, je vý-
stupní odpor (z pohledu RC , viz obrázek) při uvažo-
váni konečných ro výrazně vyšší než u zapojení SE.

Au = uo
ui

∣∣∣∣
Rz→∞

= −α
2ie1RC
ie1re

= −αgmRC .= −gmRC ,

(16.46)
Ro

.= βro dle vztahu (16.5). (16.47)

Výsledky lze ověřit analýzou (v rámci procvičení s PNP tranzistory).
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ui

Q1

Ib

Q2

RC
C2

Rz

Ub

+UN

−UN

uo

CERs

Napěťové zesílení i vstupní odpor je shodný se zapojením SE. Výstupní odpor vlastní
kaskody je β násobně větší, což lze využít ve spojení s dynamickou zátěží, nicmé-
ně využití tohoto zapojení je většinou odlišné. Výraznou výhodou tohoto zapojení
je minimalizace vstupní kapacity oproti zapojení SE a z toho plynoucí výhody pro
vysokofrekvenční oblast použití.
Pro určení horního mezního kmitočtu je nutné uvažovat i vnitřní odpor Rs budicího
zdroje ui, který je v zapojení vlevo uveden. Jeho náhradní schéma s parazitními
kapacitami tranzistorů pro určení horního mezního kmitočtu dle kapitoly 15.6.4 je
pak uvedeno níže pro Rz →∞.

ui

Rs

rπ1
Cπ1

Cµ1

ube1 gmube1 re2
Cπ2 gmube2ube2

Cµ2
RC

uo

Q1
Q2C

E

B CE

B

(a) (b)
Obrázek 16.34: Zapojení SE-SB včetně vnitřního odporu Rs budicího zdroje ui a jeho náhradní linearizované
schéma pro určení horního mezního kmitočtu fh.

Náhradní schéma (b) lze pro zjednodušení překreslit dle Millerova teorému uvedeného v kapitole 15.6.3.
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ui

Rs

rπ1
Cπ1

Cµ1

ube1 gmube1 re2
Cπ2 gmube2ube2

Cµ2
RC

uo

Q1
Q2C

E

B CE

B

⇓

u′i

R′s

C1 ube1 gmube1 re2
C2 gmube2ube2

Cµ2
RC

uo

Vzhledem k tomu, že na-
pěťový zisk pro SKP prv-
ního stupně je

AuQ1 = ube2
ube1

=

= −gmre2 .= 1 (16.48)

je podle (15.69) kapcita
C1

.= Cπ1 + 2Cµ1.
(16.49)

Obrázek 16.35: Náhradní linearizované schéma pro určení horního mezního kmitočtu fh a jeho zjednodušení podle
Millerova teorému.

Kapacita C1 je tedy mnohonásobně menší oproti zapojení SE, kde C1 = Cπ + (gmRC + 1)Cµ, viz (15.71).
Analogicky C2

.= Cπ2 + 2Cµ1, jelikož Q2 je v zapojení SB, tj. ani na výstupu ke zvýšení kapacity nedochází.
Vstupní kapacita pak ve spojitosti s vnitřním odporem Rs zdroje ui má mnohem menší vliv na horní mezní
kmitočet v porovnání s klasickým zapojení SE. To lze ověřit analýzou a porovnat se zapojením SE – viz přednáška.
Stejné závěry platí i pro zapojení s unipolárními tranzistory, viz následující příklad.
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Příklad 16.3

RD

R1

UbC1
M1

Rz

C2

ui

M2

R2

Rs

+UN

Ri uo

Zadání: Určete napěťové zesílení naprázdno a vstupní odpor ve
SKP a horní mezní kmitočet zesilovače na obrázku vlevo, pokud
je zadáno M1 ≡ M2, UTO = 1.9V, Kp = 1.6mA/V2, W =
160µm, L = 10µm, CGS = 1 pF, CGD = 0,1 pF, R1 = R2 =
1MΩ, Rs = 1 kΩ, RD = 5 kΩ, Ub = 4 V a UN = 10 V.

Řešení: dle výše uvedeného postupu – viz přednáška.
Výsledky: ID2 = ID1

.= 1,12 mA gm
.= 7,57 mS, Au .= −37,

Ri
.= 26 kΩ a použitím metody časových konstant: τ1 .= 1,2 ns

(vstupní), τ2 .= 0,16 ns a τD .= 0,5 ns (výstupní dle obrázku 16.49)
je fh = 1

2π(τ1+τ2+τD)
.= 86 MHz podle (15.75).

Komentář: Vzhledem k malému rozdílu τ2 a τD je výsledek přibližné metody zatížen větší chybou (viz
porovnání analýz linearizovaných struktur, kde je výsledná hodnota fh ≈ 120 MHz. Skutečná reálná hod-
nota se bude dále lišit díky dalším kmitočtovým závislostem jak tranzistoru, tak vlastní realizace. Z tohoto
pohledu je uvedená metoda pro odhad horního mezního kmitočtu použitelná, přičemž dává informaci o
dominantních vlivech. Zde je analýza struktury s FET a analýza struktury s BJT.
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V případě použití dynamické zátěže místo rezistoru RC s dynamickým odporem rd = KRC zvýšíme napěťové
zesílení v SKP z A0 na A0K = KA0. Zároveň se zvýšením zesílení, tj. zatěžovacího odporu roste časová konstanta
Cµ2RC (v příkladu označena jako τD), a tím klesá horní mezní kmitočet fh, tj. kolikrát zvýšíme zesílení, tolikrát
se zmenší fhK = fh/K, jak ukazuje obrázek 16.36 níže. Je to analogická situace jako u zpětnovazebních struktur,
viz kapitolu 10.8.1, případně 12.3.2, kde ke změně šířky kmitočtového pásma dochází vlivem ZZV.

101 102 103 104 105f0 fhK f0 fh ft

A0

A0K

20 logK
−20dB/dek

A0 − 3 dB

log f →

|A
u
(j
ω

)|
[d
B]

|Au(jω)|
|AuK(jω)|

0

Závislost fh na nastavení P0

Pro vyskofrekvenční obvody je nutné
volit malé hodnoty rezistorů (RC),
které pak minimalizují časové kon-
stanty dané parazitními kapacitami.
Pro dosažení odpovídajícího napěťové-
ho zisku (|Au| = gmRC) je pak nutné
zvýšit proudy kolektorových prou-
dů tranzistorů. Proto mají vf obvody
větší spotřebu (viz uvedenou analýzu).

Obrázek 16.36: Amplitudová charakteristika zesílení pro různé velikosti zátěže, tj. závislost horního mezního kmi-
točtu na zesílení kaskody.
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16.5. Darlingtonovo zapojení
Darlingtonovo zapojení je zapojení dvou (přípdně více) bipolárních tranzistorů, uvedené na obrázku 16.37. Kolektor
prvního tranzistoru (Q1) je možné buď spojit s kolektorem druhého tranzistoru, nebo lépe zapojit přímo na napájecí
napětí (zapojení SC), čímž se u tohoto tranzistoru eliminuje Millerův efekt.

Q1

Q2

iB1

iB2

iC1

iC2

iE2

Obrázek 16.37: Darlingtonovo za-
pojení s tranzistory NPN.

Pokud budou tranzistory polarizovány do aktivního režimu, platí pro proudy
jednotlivých elektrod následující relace

iB1(βF1 + 1) = αN2iC1 = iE1 = iB2 = iC2
βF2

(16.50)

a pro celkový proudový zesilovací činitel lze tedy psát

β′F = i′C
i′B

= iC2
iB1

= βF2(βF1 + 1) .= βF2βF1, (16.51)

V dalších úvahách budeme zjednodušeně považovat proudové činitele βF a αF obou tranzistorů za rovné. Stejný
předpoklad provedeme i pro „střídavé“ ekvivalenty β a α. Pro stejnosměrné proudy v pracovním bodě potom platí:

βF1 = βF2 = βF , αF1 = αF2 = αF ,

β1 = β2 = β, α1 = α2 = α.
IC1 = αF IE1 = αF IB2 = αF IC2

βF

.= IC2
βF

. (16.52)
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16.6. Kombinovaný stupeň SC-SE
Jedná se o spojení dvou zapojení se společným kolektorem (SC) a emitorem (SE), které využívá výhod Darlingto-
nova zapojení a tím zlepšuje vlastnosti jednostupňového zapojení SE.

Q1

Q2

Ri

u1

U1

RC Ro

uo

+UN

iB2

iC2 rπ1 ube1

ib1

gm1ube1 RC

ic1

uo

ui

ii

Ri

Ro

gm2ube2rπ2 ube2

ib2
ic2

(a) (b)
Obrázek 16.38: Zesilovač v zapojení SC-SE (s Darlingtonovým zapojením tran-
zistorů) (a) a jeho náhradní schéma pro malé změny obvodových veličin (b).

Nastavení pracovního bodu je pou-
ze ilustrativní, nicméně pro výpo-
čet vlastností (pro střídavé signá-
ly) je toto jednoduché nastavení
naopak výhodné.
Pro poměr kolektorových proudů
platí vztah 16.52. Budeme-li dále
uvažovat rovnost hodnot βF ≡ β,
platí pro linearizované parametry
tranzistorů:

gm1 = αgm2
β

.= gm2
β
, (16.53)

rπ1 = β

gm1
= β2

αgm2
= rπ2(β + 1) .= βrπ2, re1 = α

gm1
= β

gm2
= rπ2 = re2(β + 1) .= βre2. (16.54)
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rπ1 ube1

ib1

gm1ube1 RC

ic1

uo

ui

ii

Ri

Ro

gm2ube2rπ2 ube2

ib2
ic2

Obrázek 16.39: Náhradní schéma pro malé
změny obvodových veličin zapojení SC-SE.

Pro obvodové veličiny a parametry vzhledem k 16.54 platí:
ui = ii

(
rπ1 + (β + 1)rπ2

)
= ib12rπ1, (16.55)

ic2 = gm2ube2 = βib2 = βie1 = β(β + 1)ib1 = β2ii, (16.56)

ube2 = ui(β + 1)rπ2
rπ1 + (β + 1)rπ2

= ui
2 ⇒ uo = −gm2uiRc

2 (16.57)

Ri = ui
ii

= 2rπ1 = 2(β + 1)rπ2 (16.58)

Au = uo
ui

= −gm2Rc
2 , Ai = −ic2

ib1
= −β(β + 1) .= −β2 .

(16.59)

Oproti „klasickému“ zapojení se společným emitorem s jedním tranzistorem je napěťové zesílení zesilovače s Dar-
lingtonovým zapojením poloviční, při stejném nastavení pracovního bodu (IC = IC2 – kolektorový proud tranzistoru
Q2 je shodný s kolektorovým proudem tranzistoru jednostupňového zesilovače). Je to dáno tím, že vstupní napětí
se rozdělí a tranzistor Q2 je řízen pouze jeho polovinou, viz (16.57).
Vstupní odpor je však 2β-násobný (rπ1

.= 2βrπ2) a také proudové zesílení je β-násobné. Toto zapojení se proto
používá zejména tam, kde je nutný vysoký vstupní odpor, resp. malý vstupní proud (vstupní zesilovače), resp.
proudové zesílení (např. koncové stupně) a to při velké hodnotě transkonduktance gm (oproti tranzistoru FET).
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Pokud zvýšíme proud v pracovním bodě tranzistoru Q1, dosáhneme lepšího rozdělení vstupního napětí na ube2,
tj. zvýšení zesílení při stále vysokém vstupním odporu. To lze provést např. přidáním rezistoru RE , jak ukazuje
následující modifikace zapojení 16.38.

Q1

Q2

Ri

u1

U1

RC Ro

uo

+UN

iB2

iC2

RE

i′C1

i′E1

iRE

r′π1 u′be1

i′b1

g′m1ube1 RC

i′c1

uo

ui

ii

Ri

Ro

gm2ube2rπ2 ube2

ib2
ic2

REiRE

(a) (b)
Obrázek 16.40: Modifikace zapojení SC-SE (a) a jeho náhradní schéma pro malé
změny obvodových veličin (b).

Předpokládejme, že pracovní
bod tranzistoru Q2 je nezměněn
a UBE2 = 0,7V. Pro pracovní
bod tranzistoru Q2 pak platí:

I ′C1 = αNI
′
E1 =

= αN (IB2 + IRE) =

= αN

(
IC2
BF

+ 0,7
RE

)
.

(16.60)

Pro prvky linearizovaného obvodu tranzistoru Q1 vzhledem k 16.60 platí:

g′m1
.= 40I ′C1 = αF

(
gm2
β

+ 28
RE

)
, r′π1 = β

g′m1
= β + 1

gm2
β + 28

RE

. (16.61)
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Pokud zavedeme proměnnou a = RE
rπ2

(relativní hodnota RE vzhledem k rπ2), lze vyjádřit vztah mezi původními
hodnotami Ri, Au a hodnotami novými R′i, A′u. Závislost poměru R′vst

Rvst
dle 16.62, 16.58 a poměru A′u

−gm2Rc
= ube2

u1
,

tj. zesílení modifikovaného zapojení SE-SC vůči hodnotě zesílení jednostupňového zesilovače SE na relativní hodnotě
RE je ukázána na následujících grafech (obrázek 16.41).

R′i = (β + 1)β
gm2

a(2a+ 29)
(a+ 28)(1 + a) = Ri

2
a(2a+ 29)

(a+ 28)(1 + a) (16.62)

A′u = −gm2Rc
a+ 28
2a+ 29 = 2Au

a+ 28
2a+ 29 (16.63)

Například pro RE .= 5,3rπ2 je vstupní odpor oproti zapojení bez rezistoru RE právě poloviční R′i = rπ1 = Ri/2 a
napěťové zesílení dosahuje 1,7 násobku zesílení bez zařazeného rezistoru RE , tj. ube2 .= 0,85u1. Je zřejmé, že lze
dosáhnout téměř shodného zesílení v porovnání s jednostupňovým zapojením SE – v tomto případě 0,84 násobku,
přičemž však hodnota vstupního odporu je β násobně větší! Viz grafy na obrázku (16.41) a komentář.

Pomocí kombinovaných stupňů (přidáním jednoho či více tranzistorů) lze výrazně měnit vlastnosti tranzistorových
zesilovačů, přičemž se využívá charakteristických vlastností základních jednostupňových zapojení (zde SC pro
zvýšení vstupního odporu a proudového zesílení a SE pro zachování napěťového zisku). Výsledky lze potvrdit
analýzou včetně komentáře. Příklad 15.10 jednostupňového zesilovače SE pro porovnání.
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a = RE
rπ2

R′i
Ri
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0.8

0.85

0.9

0.95

a = RE
rπ2

ube2
ui

1

(a) (b)
Obrázek 16.41: Poměr vstupních odporů modifikovaného a klasického zapojení SE-SC (a) a poměr zesílení modi-
fikovaného zapojení SE-SC vůči hodnotě zesílení jednostupňového zesilovače SE na relativní hodnotě RE (b).
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16.7. Kombinovaný stupeň SC-SC
Jedná se o spojení dvou zapojení se společným kolektorem (SC), které opět využívá výhod Darlingtonova zapojení
v bipolární technologii a zlepšuje vlastnosti jednostupňového zapojení SC.

Q1

Q2

Ri

u1

U1

Ro

uo

UN

Rz

re1 ube1

ib1 ic2

uo

ui

ii

Ri

Ro

re2 ube2
ie1 = ib2

ie2

αie1

αie2

Rz

(a) (b)
Obrázek 16.42: Zesilovač v zapojení SC-SC (a) a jeho ná-
hradní schéma pro malé změny obvodových veličin (b).

Pro obvodové veličiny a parametry platí (v zane-
dbání uvažujme Rz � re2 a β � 1):

ui = ube1 +ube2 +uo = re1ie1 +(re2 +Rz)ie2 =

= re2(β + 1) ie2
β + 1 + re2ie2 +Rzie2 =

= 2re2ie2 +Rzie2, uo = Rzie2 (16.64)

Au = uo
ui

= Rz
2re2 +Rz

.= 1 (16.65)

Ri = ui
ib1

= ie2(2re2 +Rz)
ie2

(β+1)2

.= Rzβ
2 (16.66)

Ai = ie2
ii

= ib1(β + 1)2

ib1

.= β2 (16.67)
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Výstupní odpor lze určit z relace Ro = uo|Rz→∞
iz|Rz→0

=
ui

ui/(2re2) = re2 nebo dle níže uvedeného schématu.

re1 ube1

ib1 ic2

Ro

re2 ube2
ie1 = ib2

io=−ie2

αie1

αie2

uo

re1 ube1

ib1 ic2

Ro

re2 ube2
ie1 = ib2

io=−ie2

αie1

αie2

uo

RsuRs

(a) (b)
Obrázek 16.43: Náhradní linearizované schéma zesilovače
SC-SC pro určení výstupního odporu (a) a jeho varianta při
uvažování vnitřního odporu Rs budicího zdroje.

Pro výstupní odpor pak pro ideální buzení, tj. za-
pojení (a) platí:

uo = −ube2 − ube1 = re2io + re1
io

β + 1 = io
2re1
β + 1

Ro = uo
io

= 2re1
β + 1 = 2re2, (16.68)

což je dvojnásobná hodnota oproti klasickému za-
pojení SC, viz také analýzu. Výstupní odpor pro
neideální buzení podle obrázku (b) je:

uo = −ube2 − ube1 + uRs = re2io + re1
io

β + 1+

+Rs
io

(β + 1)2 = io

(
2re1
β + 1 + Rs

(β + 1)2

)

Ro = uo
io

= 2rπ1 +Rs
(β + 1)2 = 2re2 + Rs

(β + 1)2 .

(16.69)
V případě FET platí: ig1 = 0 ⇒ ug1 = 0 a ig2 =
0⇒ ug2 = 0, tj. Ro = 1/gm2 i v případě Rs > 0.
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16.8. „Bootstrap“ zesilovač SC
Techniku „bootstrap“ kapacitoru, uvedenou v kapitole 16.3, lze využít i pro zvýšení vstupního odporu jednostup-
ňového zesilovače SC s BJT a vstupním děličem (nesouměrné napájecí napětí), viz příklad 15.11, kdy by výstup byl
na RE , přičemž platí vztah (15.33), tj. Ri .= R1||R2. Zde pro RB � re, tj. iRB � ie platí (viz také příklad 16.2):

Q1

R1

R2

RB

RE

Ci

CB

ui

uo

Ri

Ro

UN

u2

R1

RB

RE

ui

uo

Ri

Ro

gmube

re

R2

ube

Ri1 Ri2

ib

ie

iRB

Au = uo
u1

= R

re2 +R
, R = R1||R2||RE ,

(16.70)
Ri2

.= βR opět pro iRB � ie, (16.71)

Ri1 = ui
ui−uiAu
RB

= RB
1−Au

, (16.72)

Ri = Ri1||Ri2 = βRRB
RB + βR||re

.=

.= βR pro RB � βre
.= rπ . (16.73)

Vstupní odpor je prakticky dán Ri2 (podobně klasickému zapojení SC). Ri1 ≫ R1||R2 díky KZV zavedené
„bootstrap“ kapacitorem CB . Tím je u2 = Auui

.= ui, tj. minimalizován iR2, čímž významně vzroste Ri1, viz
ověření analýzou, případně další zdroje, . . . Opět je to však technika použitelná pouze pro diskrétní implementace.
Výstupní odpor je evidentně RB ||R1||R2||RE ||re .= re, stejně jako v případě klasického zesilovače v zapojení SC.
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16.9. Vylepšený napěťový sledovač
Napěťový sledovač je zapojení využívané zejména pro impedanční oddělení, kde se vyžaduje zejména vysoký vstupní
a nízký výstupní odpor. V ideálním případě je Ri →∞ a Ro → 0, přičemž napěťový zisk je obvykle Au ≈ 1. Jako
základní tranzistorový stupeň se využívá zapojení SD v případě implementace s FET, resp. SC v případě BJT.
Struktura vylepšeného zapojení vychází z těchto zapojení, které je doplněnno zapojením SS, pro zavedení záporné
ZV, čímž se výrazně snižuje výstupní odpor Ro, jak bude dále odvozeno. Pracovní bod je nastaven a stabilizován
proudovým zdrojem I1 v součinnosti s M2 (zdroj Ub slouží pouze pro nastavení DC posunu).

M1

(1)
I1

Rz

UN

ui

(i)

Ub

Co
(o)

uo

Ro

Ri

M2

Vylepšený napěťový sledovač (Flipped Voltage Folower)

Zapojení vylepšeného napěťového zesilovače dosahuje
výrazně nižšího výstupního odporu Ro při stejném na-
pěťovém zisku Au → 1.
Ro je oproti klasickému zapojení SD, resp. SC snížen cca
â gmro krát pro zapojení s FET, resp.
â β krát pro zapojení s BJT.

Obrázek 16.44: Zapojení vylepšeného napěťového sledovače.
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Pro analýzu vlastností uvedené struktury je nutné zapojení překreslit pro malé změny obvodových veličin ve SKP
s linearizovanými modely tranzistorů, viz obrázek níže.

M1

(1)
I1

Rz
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(i)
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Co
(o)

uo

Ro

Ri

M2

uo

gm1ugs1

(i)

gm2ugs2

(o)

(1)

1
gm1

1
gm2

ro

ui

Rz

ugs1

ugs2

0

0

iro

i1

iz

gm1ugs1

gm2ugs2

1
gm1

1
gm1

ro

ugs1

ugs2

0

0

iro

i1

io

uo

(a) (b) (c)
Obrázek 16.45: Zapojení vylepšeného napěťového sledovače (a), jeho náhradní linearizované zapojení pro určení
napěťového zesílení (b) a výstupního odporu (c).
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16.9.1. Napěťové zesílení
Výstupní odpor ro tranzistoru M1 nelze zanedbat, jelikož by pak vlastnosti zapojení byly ideální (Au = 1 a
Ro → 0), jak bude evidentní. Naopak výstupní odpor tranzistoru M2 se prakticky neuplatní (je paralelně k zátěži).
Dále je zřejmé, že při nulovém DC proudu zátěží Rz (např. při oddělení pomocí AC vazby) je ID1 = ID2 a tudíž

uo

gm1ugs1

(i)

gm2ugs2

(o)

(1)

1
gm1

1
gm2

ro

ui

Rz

ugs1

ugs2

0

0

iro

i1

iz

gm1 = gm2 = gm. Dále platí ugs1 = ui − uo a io = i1 − iro , pak:

iro = gmugs1 , i1 = gmugs1 − gmugs2 ⇒ iz = −gmugs2 = uo
Rz

ugs2 = uo − gmugs1ro = uo(1 + gmro)− uigmro ⇒
gmugs2 = − uo

Rz
= gmuo(1 + gmro)− uig2

mro ⇒

Au = uo
ui

= g2
mroRz

g2
mroRz + gmRz + 1 (16.74)

Pro zesílení naprázdno, tj. iz = 0 je pak evidentně gmugs2 = 0, tj.:

uo = −gmugs1ro = gm(ui−uo)ro ⇒ Au = uo
ui

= gmro
gmro + 1 . (16.75)

To je zřejmé i z (16.74) pro Rz →∞ a přesně odpovídá (15.60) stupně SD, tj. Au = gm(Rz||ro)
1+gm(Rz||ro) při uvažování

výstupního odporu tranzistoru, což pro Rz →∞ vede na (16.75). Vzhledem k gmro � 1 je Au → 1, viz analýzu.
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16.9.2. Výstupní odpor

gm1ugs1

gm2ugs2

1
gm1

1
gm1

ro

ugs1

ugs2

0

0

iro

i1

io

uo

Opět uvažujme ID1 = ID2 a tudíž gm1 = gm2 = gm. Pak platí: ugs1 = −uo,
iro = gmugs1 = −gmuo, i1 = gmugs2 − iro a dále:

ugs2 = uo − iroro = uo + gmuoro = uo(1 + gmro)
io = iro + i1 = gmugs2 = gmuo(1 + gmro)⇒

Ro = uo
io

= 1
gm(gmro + 1) (16.76)

Výstupní odpor klasického stupně SD je (při zanedbání ro) 1
gm

dle (15.61).
Vzhledem k gmro � 1 je Ro � 1

gm
, viz výsledky analýzy. To je dáno ZZV,

která je zavedena přes tranzistor M2, přičemž ugs2 � ugs1 díky tomu,
že ugs2 vzniká na velkém ro. Tím je proud tranzistoru M2 mnohonásobně
větší (oproti proudu M1) a prakticky tak určuje výstupní odpor, který pak
mnohonásobně menší oproti klasickému zapojení (bez M2).

Pro bipolární technologii lze odvodit, že výstupní odpor vylepšeného uspořádání je cca β násobně menší, tj.
Ro

.= 1
gmβ

a vstupní odpor je cca β násobně větší tj. Ri .= Rzβ
2 pro re < Rz < ro, viz analýza včetně komentáře.

Je však třeba správně nastavit pracovní bod, s čímž souvisí snížení dynamického rozsahu oproti klasickému zapojení.

XVI-59/131

https://geec.fel.cvut.cz/#/367
https://geec.fel.cvut.cz/#/1619
https://youtu.be/gWUEMIFBQYI?t=2963


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

16.10. Kombinovaná zapojení SC-SE, SC-SB
Zapojení SE (SS) se nepoužívá jako první stupeň, pokud je požadovaná malá vstupní kapacita (potlačení Millerova
jevu). To splňuje buď zapojení SB (vhodné pro jednostupňový zesilovač), které má však malý vstupní odpor nebo
lépe zapojení SC (SD) následované buď zapojením SE (SS) nebo SB (SG) pro napěťový zisk, viz obrázek níže.
V obou případech je výstupní odpor stejný jako u zapojení SE, tj. Ro = RoSE . Více viz. přednáška.

Q1

Q2

Ib
RC

RE

Co

Rz

ui

uo

CE

+UN

−UN

Q1

RE

ui

uo

+UN

−UN

Q2
Ub

Q1

RC

RE

Co

Rz

ui

uo

+UN

−UN

Q2

(a): Au ≈ AuSE , Ri ≈ βRiSE (b) (c): Au ≈ −AuSE/2, Ri ≈ 2RiSE
Obrázek 16.46: Zapojení kombinovaného zapojení SC-SE (a), ideové zapojení SC-SB (b) a jeho vhodná imple-
mentace (c) a porovnání jejich napěťových zesílení a vstupních odporů se zapojením SE.
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16.11. Rozdílový (diferenční) zesilovač s BJT
Výhody rozdílového zesilovače byly ukázány sekci operačního zesilovače 11.9.2. Z tranzistorů ho lze sestavit jed-
noduše na základě zapojení SC-SB (SD-SG), úpravou SB pro buzení ze dvou zdrojů, viz zapojení níže.

Q1

R2

+UN

−UN

Q2

R1

uO1 uO2

iC1 iC2

2I

uI1 uI2iE1 iE2

Předpokládejme otevřené tranzistory v pracovním bodě IE1 = IE2 = I pro
uI1 = uI2, tj. e

uBE
UT � 1. Dále označme uD = uBE1−uBE2 = uI1−uiI ,

což je rozdílová složka vstupních napětí. Pak platí:

iE1 = iC1
αN

= I

αN
e
uBE1
UT ,

iE1
iE2

= e
uBE1−uBE2

UT = e
uD
UT ,

iE1
2I = iE1

iE1 + iE2
= 1

1 + e
−uD
UT

=
tanh( uD2UT ) + 1

2 ,

⇒ iC1
.= iE1 = 2I

1 + e
−uD
UT

, iC2
.= iE2 = 2I

1 + e
uD
UT

. (16.77)

Je zřejmé, že nastavení pracovního bodu je velmi jednoduché, pomocí proudového zdroje 2I, případně odporem
RE , jak bude uvedeno. Dále se budeme zabývat signálovými parametry (změnami obvodových veličin) ve SKP,
přičemž evidentně platí fd = 0, tj. zesilovač nemá žádné oddělovací ani blokovací kapacitory a funguje tedy i pro
DC signál. Následuje vykreslení uvedených závislostí.
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Q1
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−UN
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uO1 uO2

iC1 iC2

2I

uI1 uI2
R R

Je zřejmé, že odpory R zavádí ZZV, čímž zmen-
šují sklon charakteristik Gm a tím zvětšují její li-
neární oblast. Pro převodní vodivost ≡ transkon-
duktanci) Gm v počátku platí pro R = 0:
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∣∣
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2I

∣∣
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Obrázek 16.47: Zapojení rozdílového zesilovače s BJT včetně emitorových odporů R a jeho převodní charakteristiky
dle 16.77 pro různé hodnoty R.

Gm = diC2
duD

∣∣∣∣
uD=0

= dαN iE2
duD

∣∣∣∣
uD=0

= −2IαNe
uD
UT

UT

(
1 + e

uD
UT

)2

∣∣∣∣∣
uD=0

= −IαN2UT
= − IC2

2UT
= −gm2 , pro R = 0. (16.78)
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16.11.1. Rozdílové zesílení
Rozdílové zesílení bylo definováno vztahem 11.5 a je možné ho zjistit při rozdílovém buzení ud = ui1 − ui2 podle
obrázku 11.9 jako Ad = uo2

ud
pro nesymetrický výstup, případně Ad = uo

ud
pro symetrický výstup při nulové souhlasné

složce us = ui1+ui2
2 = 0. To platí pro případ ui1 = ud

2 , ui2 = −ud2 , jak je uvedeno na obrázku níže.

Q1

R2

ud
2

+UN

−UN

Q2

R1

−ud2

uO1 uO2

iC1 iC2

R32I

uO

re re

αie1 αie2

ud
2

ie1

id

ie2

RE0

0
ie ie

−ud2

R1 R2ic1 ic2
uouo1 uo2

id

uo2

(a) (b)

Předpokládejme, že tranzistory
pracují v aktivním režimu. Pak
evidentně platí:

IE1 = IE2 = I
.= UN − 0,7

2RE
,

IC1 = IC2 = αI
.= I,

⇒ gm1 = gm2 = gm,

re1 = re2 = re,

rπ1 = rπ2 = rπ.

Obrázek 16.48: Zapojení rozdílového stupně s bipolárními tranzistory s nastavením P0 pomocí rezistoru RE (a) a
jeho náhradní linearizované schéma pro změny obvodových veličin (b) ve SKP (zanedbány kapacity tranzistorů).
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Vzhledem k ideálnímu rozdílovému buzení (ui1 = ud
2 , ui2 = −ud2 ) a shodným parametrům modelů tranzistorů

(re1 = re2 = re), bude napětí na odporu RE nulové! Pak evidentně platí:

re re

αie1 αie2

ud
2

ie1

id

ie2

RE0

0
ie ie

−ud2

R1 R2ic1 ic2
uouo1 uo2

id

uo2

Obrázek 16.49: Náhradní linearizované
schéma rozdílového stupně s BJT.

ie1 = ie = −ie2 = ud
2re

, ic2 = αie2 = −αie = −αud2re
= −gmud2 ,

uo2 = −ic2R2 = gmudR2
2 a analogicky uo1 = −ic1R1 = −gmudR1

2 ,

uo = uo2 − uo1 = gmudRC , pro R1 = R2 = RC .

Napěťový zisk pro nesymetrický, resp. symetrický výstup, tj. na vý-
stup uo2, resp. uo lze vyjádřit jako:

Ad = uo2
ud

= gmR2
2 , (16.79)

Ad2 = uo
ud

= gmRC pro R1 = R2 = RC . (16.80)

Výstup lze podle požadavků odebírat samozřejmě i na výstupu uo1, případně i symetrický jako uo = uo1 − uo2.
Vztah pro Ad odpovídá výše uvedené převodní vodivosti definované vztahem (16.78), tj. pro změny obvodových
veličin jako Gm = ic2

ud
⇒ uo2 = −ic2R2 = −GmudR2 = gmR2

2 ud. Vstupní odpor pro rozdílový signál je:

Rid = ud
id

= ud(β + 1)
ie

= (β + 1)2re = 2rπ (16.81)
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Výsledek koresponduje i s převodní charakteristikou na obrázku 16.50 (c), přičemž Ad = ∆uO2
∆uD odpovídá vzta-

hu (16.80). Z grafu je navíc zřejmá linearita cca pro ud < ±20 mV ≈ ±UT . Vzhledem k tomu, že emitorové napětí
je pro střídavou složku nulové, lze zapojení (a) rozdělit na 2 části, přičemž část s výstupem uO2 je nakreslena na
obrázku (b) a odpovídá 15.27 (a) s polovičním buzením, proto je Ad jako uo2/ud poloviční a kladné oproti (15.25).

Q1

R2

ud
2

+UN

−UN

Q2

R1

−ud
2

uO1 uO2

iC1 iC2

RE2I

uO

R2

+UN

−UN

Q2

−ud
2

uO2

iC2

I
C

−100 −80 −60 −40 −20 0 20 40 60 80 100

5

10

∆uO2

∆uD

uD = uI1 − uI2 [mV]

uO [V]
uO1
uO2

(a) (b) (c)
Obrázek 16.50: Zapojení rozdílového zesilovače s BJT (a), jeho zjednodušení pro výstup uO2 při rozdílovém buzení
(b) a převodní charakteristika kompletního zapojení (c).
Viz také analýzu zapojení s PNP tranzistory, případně analýzu Darlingtonovým párem, komentář viz přednáška.
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16.11.2. Souhlasné zesílení
Při buzení souhlasným signálem us = ui1 = ui2 při ud = 0 lze zjistit souhlasné zesílení As definované vztahem
(11.5). Buzení zesilovače dle obrázku 11.9 je uvedeno v zapojení níže. Vzhledem k relaci ie1 = ie2 = ie, ic2 =
αie2 = αie lze pro As, potlačení souhlasné složky signálu CMRR a vstupní odpor Ris pro souhlasnou složku psát:

Q1

R2

us

+UN

−UN

Q2

R1

us

uO1 uO2

iC1 iC2

RE2I

uO

re re

αie1 αie2

us ie1

is

ie2

REie1+ie2 =2ie

R1 R2ic1 ic2
uouo1 uo2

uo2

is
2

(a) (b)

2ie = us
re
2 +RE

.= us
RE

, pro RE � re,

uo2 = −ic2R2
.= −αusR2

2RE
.= −usR2

2RE
⇒

As = uo2
us

.= − R2
2RE

, (16.82)

CMRR =
∣∣∣∣
Ad
As

∣∣∣∣
.= gmRE , (16.83)

Ris = us
is

= us(β + 1)
2ie

.= βRE . (16.84)

Obrázek 16.51: Zapojení rozdílového zesilovače s BJT (a) a jeho linearizované schéma pro souhlasné buzení (b).
Dále platí, že uo = 0, což je velmi výhodné pro symetrický výstup. Z (16.83) je také zřejmé, že použití proudového
zdroje 2I místo rezistoru RE je podstatně výhodnější nejen pro nastavení P0, viz obrázek 16.56 a příklad 16.4.
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Příklad 16.4

V3
dc 15 

V4
dc 15 

E1

 i1  s  -1 
(s)

Vd

ac 0 

(i1)

(s)

Vs

ac 1 

Q1

(o1)

(2)

Q2

(o2)

(i2)

R1
 6.8k 

(1)

R2
 6.8k 

X1

(4)
(5)

RE
 6.8k 

(3)

Q3
(6)

Q4
I1

Experiment: viz přednáška a laboratorní měření I.

Zadání: Určete rozdílové i souhlasné napěťové
zesílení a CMRR pro výstup uo2 zesilovače dle
obrázku, pokud Q1 ≡ Q2, βF = 100. Dále ur-
čete vstupní odpor pro rozdílovou i souhlasnou
složku signálu. Jak se změní výsledky, pokud
RE nahradíme proudovým zdrojem realizova-
ným tranzistorem Q3 ≡ Q4 s I1 = 1,8 mA ⇒
IC1 =IC2

.= 1 mA (pro ro3 = 50 kΩ)?

Výsledky: dle výše uvedeného postupu dosta-
neme: IC1 = IC2

.= 1 mA, gm .= 40 mS,
Ad

.=136, As .= −1/2, CMRR .= 270 .= 50 dB,
Rid

.= 5 kΩ a Ris .= 680 kΩ, viz analýzu.
Pokud RE nahradíme proudovým zdrojem
1,8 mA||RI , kde RI = ro3 = 50 kΩ, změní
se As

.= −0,068, CMRR .= 2000 .= 66 dB a
Ris

.=βRI =5 MΩ.
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16.12. Rozdílový zesilovač s FET
Předpokládejme shodné tranzistory, pak pro P0 pro ud = 0 platí následující relace: ID1 = ID2 = I, UGS1 =
UGS2 = UGS a dle (13.12) je ID1 = ID2 = 1

2KP
W
L (UGS − UTO)2 = I ⇒. Označme

R2

+UN

−UN

R1

uO1 uO2

iD1 iD2

M1 M2

2I
uI1 uI2

Obrázek 16.52: Zapojení rozdílo-
vého zesilovače s FET.

UP0 = UGS − UTO =
√

2I
KP

L

W
. (16.85)

Pro stav uGS2 = UTO je iD2 = 0 a

2I = ID1M = 1
2KP

W

L
(UGSM − UTO)2 ⇒

UGSM =
√

4I
KP

L

W
+ UTO =

√
2UP0 + UTO ⇒ (16.86)

UDM = UGSM − uGS2 =
√

2UP0 pro uGS2 = UTO. (16.87)

kde ±UP0 je přibližný rozsah uD pro lineární funkci a pro uD = UDM se právě
zavírá M2 a celý proud 2I teče M1 nebo obráceně pro uDN = −

√
2UP0. Pro

závislost proudů iD1, iD2 na uD lze odvodit následující relace [7]:

iD1
.= I + IuD

UP0

√
1−

(
uD

2UP0

)2
, iD2

.= I − IuD
UP0

√
1−

(
uD

2UP0

)2
, pro uD ∈

〈
−
√

2UP0,
√

2UP0

〉
(16.88)
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Sklon převodní charakteristiky (16.88) lze zmenšo-
vat pomocí rezistorů R v source a tím charakteris-
tiku linearizovat, podobně jako v zapojení s BJT.

R2
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−UN

R1

uO1 uO2

iD1 iD2

2I

R R

uI1 uI2

0.2
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∣∣
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RI=]fracUP02
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∣∣
RI=UP0
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∣∣
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∣∣
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0

UDMUDM

Obrázek 16.53: Zapojení rozdílového zesilovače s FET včetně odporů R v sourcech a jeho převodní charakteristiky.
Dle (15.4) je gm =

√
2IDKP

W
L =

√
2IKP

W
L = 2I

UP0
, pak je převodní vodivost v případě zapojení s FET:

Gm = diD2
duD

∣∣∣∣
uD=0

= − I

UP0
= −gm2 , pro R = 0. (16.89)
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16.12.1. Rozdílové zesílení
Stejně jako v případě zesilovače s BJT zjistíme rozdílové zesílení zesilovače s FET pro ud = ui1 − ui2 = ud

2 +
ud
2 .Vzhledem ke shodným parametrům tranzistorů je gm1 = gm2 = gm ⇒ uRS = 0 a is1 = is = −is2 = − gmud2 =
id1 = −id2, uo2 = −id2R2 = gmudR2

2 , uo1 = id1R1 = − gmudR1
2 , uo = uo2 − uo1 = gmRD, pro R1 = R2 = RD.

R2

ud
2

+UN

−UN

R1

−ud
2

uO1 uO2

iD1 iD2

RS

M1 M2

2I

uO

1
gm

1
gm

1·is1 1·is2

ud
2

is1

id

is2

RS0

0
is is

−ud2

R1 R2id1 id2
uouo1 uo2

id

uo2

(a) (b)

Pro napěťové rozdílové zesílení
pak platí stejné vztahy jako pro va-
riantu s BJT:

Ad = uo2
ud

= gmR2
2 , (16.90)

Ad2 = uo
ud

= gmRD . (16.91)

Výsledky lze ověřit analýzou. Vliv
symetrické zátěže na výstupu uo
(tj. každý výstup zatíženRz/2) viz
přednáška.

Obrázek 16.54: Zapojení rozdílového stupně s FET s nastavením P0 pomocí rezistoru RS (a) a jeho náhradní
linearizované schéma pro změny obvodových veličin (b).
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16.12.2. Souhlasné zesílení
Obdobně i pro buzení souhlasným signálem us = ui1 = ui2, tj. ud = 0 lze zjistit souhlasné zesílení As dle zapojení
níže. Vzhledem k relaci is1 = is2 = is a id2 = is2 = is lze pro As a potlačení souhlasné složky signálu CMRR
získat stejné vztahy jako v případě zesilovače s BJT:

R2

us

+UN

−UN

R1

us

uO1 uO2

iD1 iD2

RS

M1 M2

2I

uO

1
gm

1
gm

1·is1 1·is2

us

is1

0
is2

RSis1+is2 =2is

R1 R2id1 id2
uouo1 uo2

uo2

(a) (b)
Obrázek 16.55: Zapojení rozdílového zesilovače s FET (a) a jeho
linearizované schéma pro souhlasné buzení (b).

2is = us
1

2gm +RS

.= us
RS

, pro RS �
1
gm

,

uo2 = −id2R2
.= −usR2

2RS
⇒

As = uo2
us

.= − R2
2RS

, pro RS �
1
gm

,

(16.92)

CMRR =
∣∣∣∣
Ad
As

∣∣∣∣
.= gmRS . (16.93)

Vzhledem k iG = 0 je vstupní odpor jak pro
rozdílový, tak pro souhlasný signál nekoneč-
ný.Výsledky lze ověřit analýzou.
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Podobně jako v případě rozdílového buzení (viz obrázek 16.50), lze i v případě buzení souhlasným signálem rozdělit
zapojení pro lepší ilustraci na dvě části. Vzhledem k tomu, že signálové proudy is (značeny zeleně) jsou shodné jak
ve velikosti, tak směru, tečou pouze do RS nikoli mezi source navzájem, lze uvedené zapojení rozdělit podle níže
uvedeného obrázku. Vztah (16.92) pro souhlasné zesílení pak musí odpovídat vztahu viz (15.32) z příkladu 15.11.
Komentář viz přednáška.
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Obrázek 16.56: Zapojení rozdílového zesilovače s FET při buzení souhlasným signálem (a) a jeho rozdělení (b).
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16.13. Rozdílový zesilovač s dynamickou zátěží
Pro zvýšení zesílení lze aplikovat na rozdílový zesilovač dynamickou zátěž a vyjít z konceptu na obrázku (a).

M1 M2

M3
M4

RS

uI1 uI2

+UN

−UN

Ub

uo1 uo2

uo

Rz

(a)

Pokud je na výstup připojen další stupeň (zátěž),
bude to mít na jednotlivá zesílení vliv. V případě
rozdílového (symetrického) výstupu je nutné roz-
lišovat zátěž pro rozdílový, resp. souhlasný signál.
tj. Rzd, resp. Rzs jak je uvedeno na obrázku (b),
což lze rozdělit na jednotlivé výstupy dle typu sig-
nálu pro rozdílovou (c) a souhlasnou složku (d).

Rzd

Rzs Rzs

uo1 uo2
uo

(b)

Rzd

2Rzs Rzs

−
uod

2
uod

2

uo = uod

Rzd

2
0

Rzs Rzs

uos uos

uo = 0

0

(c) (d)
Obrázek 16.57: Koncept rozdílového zesilovače s dynamickou zátěží (a) a zátěž výstupních svorek (b)-(d).

Je zřejmé, že rozdílová složka je na každém výstupu zatížena Rzd/2 dle (c), kdežto souhlasná je na každém výstupu
zatížena Rzs dle (d). V dalším výkladu jsou jednotlivá zesílení pro jednoduchost uvažována naprázdno.
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M1 M2

M3
M4

RS

uI1 uI2

+UN

−UN

Ub

uo1 uo2

uo

Rz

Obrázek 16.58: Koncept rozdílové-
ho zesilovače s dynamickou zátěží.

Nedostatkem „klasické dynamické zátěže“ podle uvedeného konceptu je
skutečnost, že s požadovaným zvýšením rozdílového zesílení Ad se zvyšuje
i zesílení souhlasné As dle (16.90), resp. (16.92) pokud budeme uvažovat
pouze výstupní odpory tranzistorů M3, M4 a důležitý parametr CMRR se
nezmění, viz, (16.93). Navíc je však nutné uvažovat i výstupní odpory tran-
zistorů M1, a M2. V tom případě se CMRR dokonce sníží, jelikož výstupní
odpor pro souhlasnou složku se zvýší oproti složce rozdílové, jak bude patr-
né v podkapitole 16.14.2. Další nevýhodou uvedeného zapojení je nutnost
stabilizace pracovního bodu, jelikož se jedná o zapojení dvou (nezávise ří-
zených) proudových zdrojů v sérii, více viz přednáška. Výhodnější řešení
dynamické zátěže rozdílového zesilovače uvádí následující podkapitola.
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16.14. Rozdílový zesilovač s aktivní dynamickou zátěží
Výše uvedené nevýhody řeší tzv. aktivní dynamická zátěž, která je uvedena na následujícím obrázku.

Q1 Q2

Q3 Q4

RE

uI1 uI2

+UN

−UN

uo2uo1

iC1

2iB

iC2

iC4

2I

Nastavení pracovního bodu je řešeno stějně jako v před-
chozích případech, tj. rezistorem RE nebo lépe proudo-
vým zdrojem 2I na jeho místě (s vnitřním odporem RE).
V případě shodných tranzistorů pak platí:

IC1 = IC2 = αI
.= I

.= IC3
.= IC4,

přičemž aktivní režim tranzistoru zajišťuje proudové zr-
cadlo Q3, Q4, pokud případnou chybu zrcadlení –
viz (16.14) vyrovnají proudy výstupních odporů tranzis-
torů Q2, Q4, více viz přednáška. Vzhledem k výše uvede-
nému pak lze uvažovat gm1 = gm2 = gm3 = gm4 = gm
a dále shodné re i ro.

Obrázek 16.59: Zapojení rozdílového zesilovače s BJT a aktivní dynamickou zátěží.

Evidentní nevýhodou je nemožnost symetrického výstupu. Pokud však není požadováno další zpracování rozdílového
signálu (např. pro zvětšení CMRR), je toto řešení velmi výhodné, jak se ukáže dle parametrů v dalším výkladu.
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16.14.1. Rozdílové zesílení
Rozdílové zesílení určíme opět s využitím čistě rozdílového buzení, tj. ui1 = −ui2 = ud/2. V náhradním schématu
je nutné uvažovat výstupní odpory ro tranzistorů Q2, Q4. Není nutné uvažovat ro tranzistorů Q1, Q3, jelikož jsou
paralelně k re tranzistoru Q4 – vzhledem k ui1 = −ui2 a malému rozvážení vlivem ro uvažujeme ue .= 0.

Q1 Q2

Q3 Q4

RE

uI1 uI2

+UN

−UN

uo2uo1

iC1

2iB

iC2

iC4

2I

re re

αie1 αie2

ud
2

ie1

id

ie2

RE

≈ 0
−ud2

re ro

uo

id

uo
HIαie1

rπ

ro

ue

(a) (b)
Obrázek 16.60: Zapojení rozdílového zesilovače s BJT a aktivní dynamickou zátěží (a) a jeho náhradní linearizovaný
model pro změny obvodových veličin při rozdílovém buzení (b).
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Výstupní odpor ro tranzistoru Q2 lze překreslit paralelně k výstupu, jelikož bude jistě platit uo ≫ ue. Navíc, jak
bylo uvedeno, lze uvažovat pouze malé rozvážení proudů ie vlivem ro, tj. ue .= 0. Pak lze náhradní obvod upravit
jak ukazuje obrázek 16.61. Pak s využitím (16.14) platí:

re re

αie1

ud
2

ie1

id

ie2

RE

0
−ud2

re||rπ ro
2

uo

uo
HIαie1

ie ie

αie2
iz

Ro

Obrázek 16.61: Upravený model rozdí-
lového zesilovače z obrázku 16.60 (b).

ie1 = ie = −ie2 = ud
2re

,

iz = HIαie + αie = β

β + 2αie + αie
.= 2αie,

Ad = uo
ud

= izRz
ud

.= 2αieRz
2reie

= gmRz = gm
ro
2 , (16.94)

což evidentně platí i pro zapojení s FET. Oproti klasickému uspořá-
dání rozdílového zesilovače, tj. (16.79) je napěťový zisk zesilovače
s aktivní dynamickou zátěží pro rozdílovou složku (rozdílové zesíle-
ní) dvakrát větší. Je to dáno právě aktivní dynamickou zátěží, což
znamená, že „zátěž“, tj. tranzistor Q4 nefunguje jako DC zdroj
proudu, ale aktivně přispívá do výstupního (dynamického) odporu
další složkou „střídavého“ proudu. Vzhledem k tomu, že se tento
proud v tomto případě sčítá s proudem αie2 a navíc má praktic-
ky stejnou velikost (HI

.= 1), je proud iz dvojnásobný a tím je
dvojnásobné i výstupní napětí a rozdílové zesílení.
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16.14.2. Souhlasné zesílení
Pro zjištění souhlasného zesílení je nutné zajistit ud = ui1−ui2 = 0 a souhlasnou složku buzení nastavit na us, tj.
ui1 = ui2 = us. Pokud použijeme zjednodušení rozdělením obvodu dle obrázku 16.56 (b), dostaneme níže uvedené
zapojení na obrázku (a) a jeho zjednodušené linearizované schéma pro změny obvodových veličin na obrázku (b).

Q1 Q2

Q3 Q4

RE
2

+UN

−UN

uo2uo1

iC1

2iB

iC2

iC4

RE
2

Ro1

us us

Ro2

i1

re||rπ ro

uo

uoHI ic1

iz
Ro

Ro1
Ro2

i2

i1
.= i2

.= us
2RE

ic1 ic2

(a) (b)

Předpokládejme, že RE/2 � rπ
(RE jako výstupní odpor proudo-
vého zdroje). Pak dle (16.5) platí
Ro1 = Ro2 ≈ βro � ro4 = ro.

Analogicky podle odvození v pod-
kapitole 16.11.2 platí pro i1, i2, tj.
zdroje proudu řízené vstupním na-
pětím us vztah:
i1 = i2

.= ic1 = ic2
.= usα

2RE
.=

.= us
2RE

pro RE � re. (16.95)

Obrázek 16.62: Upravené zapojení rozdílového zesilovače s BJT a aktivní dynamickou zátěží pro souhlasné buzení
(a) a jeho zjednodušený linearizovaný model pro změny obvodových veličin (b).
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i1

re||rπ ro

uo

uoHI ic1

iz
Ro

Ro1
Ro2

i2

i1
.= i2

.= us
2RE

ic1 ic2

Využitím vztahu (16.95) a proudového přenosu HI základního zrcadla
s BJT (16.14) platí pro obvodové veličiny zjednodušeného náhradního sché-
matu:

iz = HI ic1 − ic2 =
(

β

β + 2 − 1
)
ic2 = −2

β + 2 ·
us

2RE
.= − us

βRE
.

Z uvedeného lze vyjádřit souhlasné zesílení a s použitím (16.94) pak i
potlačení souhlasné složky signálu:

As = uo
us

.= − ro
βRE

, CMRR =
∣∣∣∣
Ad
As

∣∣∣∣ ≈
1
2gmREβ. (16.96)

Obrázek 16.63: Zjednodušený model rozdílového zesilovače pro souhlasné buzení z obrázku 16.62 (b).
Je zřejmé, že použitím aktivní dynamické zátěže došlo k výraznému nárůstu rozdílového zesílení Ad při současném
snížení zesílení souhlasné složky, tj, výrazného nárůstu jejího potlačení. Navíc pokud bude RE = ro/2 (použití
proudového zdroje) nezávisí Ad, As ani CMRR na P0, stejně jako u klasické dynamické zátěže, viz (16.39).
Výsledky jsou dány skutečností, že v případě rozdílové složky je iz = HI ic1 + ic2 a pro souhlasnou složku se proudy
odečítají: iz = HI ic1 − ic2! Pokud by HI → 1, pak by As → 0. To však ani v případě FET není pravda, jelikož
při uvažování ro je HI 6= 1 a As ≈ 1

2gmRS , CMRR ≈ gmro(gmRS), viz [7]. Uvedená zanedbání však v případě
výpočtu souhlasné složky výrazně ovlivňují výsledek. Vztah pro As s dynamickou zátěží je spíše ilustrativní, jelikož
As nezanedbatelně ovlivňují např. nestejné tranzistory, IC1 6= IC2, tj. gm1 6= gm2, přesné zapojení ro1 6= ro2 6= ro4,
. . . , více viz přednášku, analýzu příkladu níže a laboratorní měření I.
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Příklad 16.5

+UN

−UN

uo1 uo2

iC1 iC2

uI1 uI2

iE1 iE2

Q1 Q2

R1 R2

RE2I

Zadání: Určete rozdílové i souhlasné napěťové zesílení a CMRR
pro výstup uo2 zesilovače na obrázku vlevo, pokud je zadáno
Q1 ≡ Q2, βF = 100, UA = 100 V, R1 = R2 = RE = 6,8 kΩ a
UN = 15 V. Jak se změní výsledky bude místo rezistorů R1, R2
použita dynamická zátěž?

Výsledky: základní části zadání je stejné jako v příkladu 16.4.
Jedná se o analogické zapojení s PNP, tj. i se stejnými výsledky.
Dynamická zátěž spolu s RE = 6,8 kΩ změní dle (16.94)
a (16.96) Ad .= 2000, As .= −0,15, CMRR .= 13,6 · 103 .=
83 dB a dynamická zátěž spolu s 2I = 1,8 mA||50 kΩ změní
As

.= −0,02, tj. CMRR .= 105 .= 100 dB. Numerická analýza
však dává hodnoty As .= −0,02 pro RE = 6,8 kΩ a dokonce
As

.= −0,022 při náhradě RE zdrojem 2I = 1,8 mA||50 kΩ.

Komentář: Je zřejmé, že výsledky pro souhlasné buzení jsou ovlivněny dalšími faktory, jak bylo uvedeno a
neodpovídají přesně vztahům (16.96).
Experiment: viz přednáška včetně ukázky analýzy.
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16.15. Rozdílový stupeň s využitím kaskodového zapojení
Nevýhodou předchozího zapojení je jednak nesymetrický výstup a dále nestejná vstupní kapacita, výrazná zejména
pro uI2 díky velkému rozdílovému zisku. Tuto nevýhodu lze odstranit s využitím kaskodového zapojení níže.

Q1 Q2 Q4 Q5

Q6

Q7

Q8

I I

+UN

−UN

+UbuI1

uI2

ud uo

I
I

Ro5

Ro8

2I

Symetrické kaskodové zapojení tvoří vstupní tranzistory ve spo-
jení se stupni SB navázanými na výstup rozdílového stupně, který
je tudíž zakončen nízkým odporem, čímž se minimalizují kapa-
city obou vstupů. Výstup stupňů SB je zakončen Wilsonovým
zrcadlem, který tvoří aktivní dynamickou zátěž. Toto uspořádá-
ní má zásadní vliv nejen na symetrii vstupní části, ale zejména
jeho vstupní kapacity a také na další zvýšení napěťového zisku,
jelikož dle (16.47), resp. (16.5) a (16.26) je:

Ro = Ro5||Ro8 .= βro

∣∣∣
∣∣∣roβ2 , Ad = gmRo

.= gmβ
ro
3 . (16.97)

Ověření analýzou včetně nastavení P0 a ukázky vlivu parazitních
kapacit na horní mezní kmitočet jak Ad, tak As viz přednáška.
Z analýzy vyplývá nutnost kompenzace napěťové nesymetrie pro
aktivní režim Q8, což bylo nutné i v zapojení 16.60. Zde je offset
daleko menší i přes navýšení Ad, díky symetrii vstupní části.

Obrázek 16.64: Rozdílový zesilovače v kaskodovém zapojení s aktivní dynamickou zátěží.
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16.16. Vznik napěťové nesymetrie rozdílového zesilovače
Napěťová nesymetrie znamená nenulové stejnosměrné napětí Uos (pro UO1 6= UO2) Příčin vzniku napěťové ne-
symetrie je mnoho a souvisí se zmíněnou nesymetrií zapojení vlastního rozdílového zesilovače podobně jak bylo
uvedeno v kapitole 16.14 pro souhlasný zisk. Zde ukážeme pouze některé vlivy.

16.16.1. Vliv nesymetrie rozdílového stupně s BJT na Uos

Q1

R2

+UN

−UN

Q2

R1

UO1 UO2

IC1 IC2

UO

2I

Nemsymetrie rozdílového stupně může být vyvolána např. nestejnou zátěží R1 6= R2,
tranzistory (a tím IC1 6= IC2) nebo jejich různou teplotou. Uvažujme:

Q1 ≡ Q2 ⇒ IC1 = IC2 = IC = αI a R1 = R−∆R

2 , R2 = R+ ∆R

2 ⇒

UO = UO2 − UO1 = UN − IC
(
R+ ∆R

2

)
− UN + IC

(
R−∆R

2

)
= αI∆R.

|Uos| = UO
Ad2

= αI∆R
2gmR

= UT
∆R
R

, vzhledem k 16.80 a gm = αI

UT
(16.98)

Pro chybu hodnot odporů ±0,2%, je ∆R
R = 0,004 a |Uos| .= 0,1 mV, viz analýzu

včetně komentáře.
Obrázek 16.65: Základní zapojení rozdílového stupně s BJT pro výpočet vlivu parametrů na Uos.
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Analogicky lze odvodit i vliv změny velikosti tranzistorů, resp jejich saturačního proudu IS na napěťový offset
jako |Uos| = UT

∆IS
IS

, což lze jednoduše ověřit analýzou, podobně jako vliv rozdílných teplot tranzistorů. Vzhledem
k tomu, že jednotlivé vlivy jsou nekorelované, lze jejich výsledný vliv na offset vyjádřit jako

|Uos| =
√(

UT
∆R
R

)2
+
(
UT

∆IS
IS

)2
+ · · ·. (16.99)

16.16.2. Vliv nesymetrie rozdílového stupně s MOSFET na Uos

R2

+UN

−UN

R1

UO1 UO2

ID1 ID2

UO

2I

M1 M2

V případě rozdílového stupně s MOFET lze uvedené vlivy vyjádřit následovně:

M1 ≡M2 ⇒ ID1 = ID2 = ID = I a R1 = R−∆R

2 , R2 = R+ ∆R

2 ⇒

|Uos| = UO
Ad2

= I∆R
gmR

= UP0
2

∆R
R

, viz (16.91) a gm = 2I
UP0

z (16.89) (16.100)

Pro W

L
± ∆W/L

2 je ID = I

(
1± ∆W/L

2W/L

)
a ∆ID = I

∆W/L
W/L

⇒

|Uos| = UO
Ad2

= I∆W/L
(W/L)gmR

= UP0
2

∆W/L
W/L

= UP0
2

∆W
W

(16.101)

Obrázek 16.66: Základní zapojení rozdílového stupně s FET pro výpočet vlivu parametrů na Uos.
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Pro chybu ±0,2% hodnot odporů, případně W/L, je ∆R
R = 0,004 a |Uos| .= 0,56 mV, což je horší výsledek díky

menšímu gm. Závislost na teplotě je však výrazně nižší než u BJT, jak lze ověřit analýzou.

16.16.3. Vliv HI aktivní dynamické zátěže rozdílového stupně na Uos

Q1 Q2

Q3 Q4

+UN

−UN

UO2

IC1 IC2

IC4

2I

V případě rozdílového stupně aktivní dynamickou zátěží vyjádříme pouze vliv
proudového přenosu HI zrcadla. Předpokládejme:

Q1 ≡ Q2 ⇒ IC1 = IC2 = αI, IC4 = HIIC1 = β

β + 2I ⇒

∆I = IC1 − IC4 = αI
2

β + 2
.= 2αI

β
⇒ |Uos| =

∆I
gm

= 2UT
β

. (16.102)

Pro uvedené zapojení by vycházelo Uos ≈ 0,5 mV. I v tomto případě však jsou
vlivy ostatních parametrů na napěťový offset nezanedbatelné, viz analýza. Pro
odhad reálné Uos je třeba vzít v úvahu jednak kompletní modely tranzistorů a
provést citlivostní analýzuc, zejména pak analýzu Worst caseW a Monte CarloM .

Obrázek 16.67: Zpojení rozdílového stupně s aktivní dynamickou zátěží pro výpočet vlivu HI na Uos.
cumožňuje zjistit, závislost sledované vlastnosti obvodu na jeho malých (založeno na ∂

∂x
) odchylkách parametru x.

W stanoví nejhorší možnou kombinaci obvodových prvků (paranetrů) vzhledem k odchylce sledované vlastnosti od nominální hodnoty.
Mumožňuje určit statistické parametry sledované vlastnosti obvodu pomocí náhodného generování odchylek parametrů.

XVI-84/131

https://geec.fel.cvut.cz/#/1623
https://youtu.be/mdWDsm18udU?t=5119
https://geec.fel.cvut.cz/#/371
https://geec.fel.cvut.cz/#/371


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

16.17. Koncový stupeň
Koncový stupeň zapojení, jehož úkolem je dodat do zátěže požadovaný výkon. To lze realizovat např. uvedeným
zapojením SC, resp. SD. Pokud je pracovní bod P0 nastaven doprostřed převodní charakteristiky má však toto
zapojení (viz. následující příklad) značnou nevýhodu ve velmi malé energetické účinnosti. Stejnosměrné předpětí Ui
musí pro plné vybuzení odpovídat amplitudě výstupního napětí a v P0 je IC = Izmax/2. Pro ui = 0 je UCE = UN
na tranzistoru se ztrácí velký neužitečný výkon. Zapojení pracuje v tzv. pracovní třídě A.

16.17.1. Pracovní třída A
Výkonové poměry koncového stupně pracujícího ve třídě A budeme ilustrovat na příkladu zesilovače v zapojení SC.

Příklad 16.6

uCE

Rz

ui

Ui
Uz

+UN

−UN

Iz

Zadání: Určete výkonovou bilanci zapojení SC dle uvedeného zapojení a
teoretickou účinnost (pro střídavou složku), pokud uvažujeme plné ideální
vybuzení a nulový saturační úbytek na tranzistoru, tj.: výstupní napětí Uz =
UN + UN sin(ωt), skládající se ze stejnosměrné složky Uz0 = UN , která
je dána napájecím napětím UN (stejnosměrnou složkou Ui ≈ 0,7 V pro
otevření tranzistoru) a střídavé (užitečné) složky uz = UN sin(ωt). Při
výpočtu zanedbejte proud báze, tj. iB � iC ⇒ iC

.= iE = Iz.
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Řešení: Časové průběhy obvodových veličin jsou
ilustrovány na obrázku vpravo. Na zátěži je pří-
tomna jak stejnosměrná, tak střídavá harmonic-
ká složka, jejíž výkon je užitečný a označme ho
jako Pz. Příkon z napájecích zdrojů označme
PN . Pro uvedené složky výkonu a teoretickou
účinnost η při harmonickém buzení pak platí:

T
4

T
2

3T
4

T

2UN

Izm

UN
Iz0

t

U
z
(t

),
I z

(t
),
u
C
E

(t
)

00

uCE

Rz

ui

Ui
Uz

+UN

−UN

Iz

Iz = Uz
Rz

, Pz = U2
N

2Rz
, PN = 1

T

∫ T

0
2UNIz dt =

= 1
T

∫ T

0
2UN

UN + UN sin( 2π
T t)

Rz
dt = 2U2

N

Rz
, ηA = Pz

PN
= 1

4 . (16.103)
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16.17.2. Základní dělení pracovních tříd analogových zesilovačů

IC

ui

iC(ui)

00

iCC (t)
třída C

iCA(t)
třída A

t

iCB (t)
třída B

t

t

u
i
A (t)

u
i
B

(t)

u
i
C (t)

t

u
i (t)

Pracovní třídy se dělí dle nastavení pracovního bodu jak uka-
zuje obrázek (a) na ideální převodní charakteristice iC =
f(uI). Pro implementaci dle obrázku (b), jehož převodní
charakteristika (c) je daná vlastnostmi bipolárního tranzis-
toru je pak třída A nastavena pro Ui > 0,7 V, pro třídu B je
Ui ≈ 0,7 V a pro třídu C je Ui < 0,7 V. Více viz. přednáška.

Q1

Rz

ui

Ui

uO

+UN

iE
uI

0,7 +UN

+UN

uI [V]

uO

Ui=0
Ui≈0,7V

0
0

(a) (b) (c)
Obrázek 16.68: Rozdělení analogových obvodů dle pracovních oblastí (a) a možné obvodové
řešení (b) a jeho převodní charakteristika v případě bipolárního tranzistoru (c).
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16.17.3. Pracovní třída B (AB)
Zásadní nevýhodu A třídy, tj. malá účinnost, resp. velká výkonová ztráta při malém/nulovém signálu lze řešit
tzv. dvojčinným (komplementárním) uspořádáním, tj. třídou B. Princip tohoto zapojení je uveden na následujícím
obrázku. Jedná se obdobu zapojení SC z předchozího příkladu s tím rozdílem, že každý tranzistor zpracovává jinou
půlvlnu signálu. Přechodové zkreslení vlivem převodní charakteristiky tranzistoru lze minimalizovat pootevřením
tranzistoru (IC > 0 v P0) – mluvíme o tzv. třídě AB. Viz. simulaci včetně komentáře.

ui

T1

T2 Rz

+UN

−UN

uo

ii iz

ui

Ub

Ub

T1

T2

Rz

+UN

−UN

uo

ii iz
−UN 0,7 +UN

−UN

+UN

−0,7 ui [V]

uo

Ub=0
Ub=0,7

(a) (b) (c)
Obrázek 16.69: Principiální zapojení koncového stupně třídy B (a), zapojení s kompenzací přechodového zkreslení
– třída AB (b) a jejich převodní charakteristiky.
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V praxi se zdroje předpětí Ub realizují pomocí úbytků na diodách protékaných proudem. Budicí zdroj je obvykle
zapojen do báze Q2 podle obrázku (b) a realizován jako proudový zdroj, tj. tranzistorem v zapojení SE (zde
s dynamickou zátěží). Pro teplotní stabilitu je nutné diody tepelně „svázat“ s tranzistory např. na čipu vedle sebe.

ui

T1

T2

Rz

+UN

−UN

uo

ii iz
D1

D2

IB

IB uI

Q1

Q2

Rz

+UN

−UN

uo

iz
D1

D2

IB

UBB ID

IC1

IC2

(a) (b)
Obrázek 16.70: Zapojení koncového stupně třídy AB s realizací UBB
pomocí diod s budicím zdrojem ui bez DC složky (a) a principiální
zapojení uI s DC posunem cca −0,7 V (b).

Pro P0 a Iz = 0 platí IC1
.= IC2 = IC a

relaci mezi proudy ID a IC lze z (13.1),
resp. (13.5) a při N = NF vyjádřit ná-
sledovně:

UBB = UBE1 + UBE2
.=

.= 2UT ln IC
ISQ

= 2UT ln ID
ISD

.

Poměrem saturačních proudů diod ISD
a tranzistorů ISQ , tj. poměrem ploch
přechodů diod a emitorových přechodů
tranzistorů pak lze nastavit poměr

IC
ID

=
ISQ
ISD

.= IC
IB

pro pracovní bod, kde pro Iz = 0 bude
platit ID � IC/βF ⇒ ID ≈ IB .
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V případě diskrétní realizace, kde nelze nastavovat geometrické poměry přechodů, se zdroje předpětí Ub obvykle
realizují pomocí tzv. násobiče UBE , jak je uvedeno na obrázku níže.

ui

Q1

Q2

Rz

+UN

−UN

uo

IC1

iz

IB

Q3

R1

R2

UBB

IR

IB2

IB1
IC3

Obrázek 16.71: Zapojení koncové-
ho stupně třídy AB s kompenzací
přechodového zkreslení pomocí ná-
sobiče UBE . Viz analýzu a komen-
tář.

Při zanedbání bázového proudu Q3, tj. pro IR � IC3/βF3 platí:

UBB = IR(R1 +R2) .= UBE3

(
1 + R2

R1

)
.=

.= 2UT
(

1 + R2
R1

)
ln IC3
IS3

= UT ln IC1
IS1

+ UT ln IC2
IS2

kde proudy IC1, IC2 v pracovním bodě lze nastavit místo poměrem ploch
přechodů poměrem rezistorů, resp. jednoduše pomocí odporového poten-
ciometrického trimru. Pro nastavení proudu IB platí realce:

IB = IR + IC3 + iB1, kde iB1
.= izmax
βF1

.= UN
RzβF1

,

tj. zdroj IB musí být schopen dodat dostatečný proud i při plném vybuzení
zesilovače, přičemž zanedbáváme IC1 v pracovním bodě oproti izmax .
Pokud jsou tranzistory Q1, Q2 komplementární (stejné βF , . . . ), pak jsou
jednotlivé půlvlny zpracovány shodně a pro parametry koncového stupně
evidentně platí stejné relace jako pro samotné zapojení SC, resp. SD, tj.
Au dle (15.55), Ai dle (15.56), Ri dle (15.57) a Ro dle (15.58).
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uI

Q1

Q2

Rz

+UN

−UN

uo

iz

IB
iC1

iC2

Q′1

R1

R2

Q3

Q′2

Q4

uR1

uI

Q1

Rz

+UN

−UN

uo

D1

D2

IB

Q′2

Q2

(a) (b)
Obrázek 16.72: Zapojení koncového stupně třídy AB s ochranou koncových
tranzistoru proti přetížení (a) a s využitím laterálního PNP tranzistoru (b).

Pro větší výstupní proudy lze v koncovém stupni použít Darlingtonova
zapojení (obrázek (a)) pro zvýšení proudového zesílení viz (16.67)
a vstupního odporu viz (16.66). Je však ovlivněn i odpor výstupní,
viz (16.68), resp. (16.69), jehož minimalizace se pak dosahuje pomocí
záporné ZV. Zapojení na obrázku (a) dále ilustruje možnou realizaci

ochrany koncových tranzistoru proti
proudovému/výkonovému přetíže-
ní (např. zkrat na výstupu). Při
hraničně velkém iC1, resp. iC2,
je nastavením R1, R2 dáno napětí
uR1, uR2 > 0,5 V, při kterém se
začíná otevírat Q3, resp. Q4 a tím
je omezeno větší otevření Q1, Q2.
V případě implementace koncového
stupně na čip v bipolární technologii
se PNP tranzistory lze řešit jako
substrátové, tj. s horšími vlastnostmi
(menší βF , . . . ). Z tohoto důvodu
se pak PNP tranzistor implementuje
jako dvojice PNP (Q′2) a NPN (Q2)
tranzistor, jak uvádí obrázek (b).
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Rz

+UN

−UN

uo

D1

D2

IB

D3

D4

RG

+UN2

iI

−UN2

UGG

M1

M2

RB

RI

Obrázek 16.73: Zapojení koncového stup-
ně třídy AB s unipolárními tranzistory.

V případě koncového stupně s unipolárními tranzistory lze vyjít ze
stejné koncepce, tj. obrázku uvedeného vlevo. Předpětí UGG zde vzni-
ká úbytkem na odporu R1 vlivem IB . Vzhledem k tomu, že je použi-
to proudového buzení musí být jeho stejnosměrná složka II shodná
s proudem IB . Ten pak funguje jako dynamická zátěž a rezistory RB
a RI představují vnitřní odpory uvedených proudových zdrojů. Diody
slouží jako ochrana proti přepětí gate koncových tranzistorů.
V praxi je pro velké výkony velmi výhodné rozdělit napájecí napětí a
zvýšit hodnotu UN2 pro rozkmitový stupeň o jednotky voltů a tím
zlepšit účinnost. Výkonové FETy mají totiž vysoké prahové napětí a
samozřejmě i menší transkonduktanci, takže pro dosažení shodného
proudu ID je nutné podstatně větší napětí UGS , než je napětí UBE
pro tranzistory bipolární, viz. analýzu.
Odpor rezistoru RG nelze navrhovat příliš vysoký, s čímž souvisí i
poměrně vysoká hodnota IB . Důvodem jsou velké vstupní kapacity
výkonových FETů (až nF!) a uvedené nastavení je pak nutné z hle-
diska dodržení potřebné rychlosti, resp. kmitočtových vlastností.
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Příklad 16.7

Rz 10 

D1

(3)

(5)

D2

(6)

(4)

D3

D4

RG 1k 

M1
(Vc)

(o)

M2
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(Vc2)

M4

(2)

(Ve2)

M5

M6

IB

dc 4.5m 

C1

 100u 

(i)

Vi

V1

dc 5 

V2

dc 15 

V3

dc 5 

V4

dc 15 

Zadání: Na základě zapojení 16.73
koncového stupně z analýzy navrhněte
úpravu budicího/vstupního obvodu tak,
aby nebylo nutné použít oddělovací ka-
pacitor a bylo možné zavést zápornou
zpětnou vazbu. Úpravu koncipujte jako
další zesilovací stupeň, který dále zvýší
zesílení ve ZV smyčce. Zesílení zesilova-
če se ZV nastavte na hodnotu 20.
Funkčnost ověřte analýzou včetně dyna-
mických vlastností (stability, kmitočto-
vé charakteristiky i rychlosti přeběhu).

Komentář: Příklad je motivací pro dal-
ší podkapitolu 16.18 a vede na použití
rozdílového stupně. Stručný popis toho-
to zapojení zde, řešení na straně XVI-
105 až XVI-113.
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Energetická bilance třídy B
Uvažujme harmonický signál uo(t) = Uom sin(ωt) idealizovaného zapojení 16.69 (b), nulový proud tranzistorů
v pracovním bodě a zanedbejme bázové proudy, tj. iz(t) = iC(t). Energetickou bilanci určíme z příkonu z napájecích
zdrojů napětí ±UN a výkonu na zátěži Rz. Výpočet je proveden pro jednu půlvlnu a při zanedbání úbytků napětí
na plně otevřených tranzistorech (při maximálním vybuzení je amplituda výstupního napětí Uom = UN ).

ui

Ub

Ub

T1

T2

Rz

+UN

−UN

uo

ii iz

• Příkon ze zdroje PN = UNIzs, kde Izs = INs je střední hodnota proudu zátěží
a Izm = Uom/Rz jeho amplituda. Pak platí:

Izs = 2
T

∫ T/2

0
iz(t) dt = 2Izm

π
⇒ PN = UNIzs = 2

π
UNIzm . (16.104)

• Výkon na zátěži:

Pz = UoIz = 1
2UomIzm kde Iz a Uo jsou efektivní hodnoty.

• Maximální teoretická účinnost třídy B je pak vzhledem k relaci Uom = UN
dána vztahem:

ηmax = Pzmax
PNmax

∣∣∣∣
Uom=UN

= π

4
.= 78 % (16.105)
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Předchozí úvaha byla provedena při maximálním vy-
buzení. Pokud uvažujeme proměnné buzení (opět
zanedbáváme napěťové úbytky na plně otevřených
tranzistorech) platí:

Uom(m) = mUN , Izm(m) = mUN
Rz

PN (m) = 2
π
UNIzm(m) = 2

π

U2
Nm

Rz
(16.106)

Pz(m) = Uom(m)Izm(m) = 1
2
U2
Nm

2

Rz
(16.107)

η(m) = Pz(m)
PN (m) = π

4m (16.108)

Závislost účinnosti na míře výkonového vybuzení je
uvedena na obrázku vpravo. Pozor, činitel m byl
stanoven pro míru napěťového buzení, tj. relativní
hodnota výstupního výkonu musí být

Pz(m)
Pzmax

= m2.

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
0

20

40

60

80

Pz(m)
Pzmax

η
(m

)[
%

]

Obrázek 16.74: Závislost účinnosti koncového stupně tří-
dy AB na relativní hodnotě výstupního výkonu.
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Při proměnné velikosti buzení můžeme dále stanovit míru vybuzení, při které dochází k maximální výkonové ztrátě
a špičkové kolektorové ztrátě na tranzistorech.

ui

Ub

Ub

T1

T2

Rz

+UN

−UN

uo

ii iz

• Maximální výkonová ztráta, tj. průměrná hodnota ztrátového výkonu, která se
mění v teplo je nutná odvést chladičem, viz také obrázek 16.80 a dodatek M.

Pθ(m) = PN (m)− Pz(m) = 2
π

U2
Nm

Rz
− 1

2
U2
Nm

2

Rz
∂Pθ(m)
∂m

= 0 ⇒ m0 = 2
π

.= 0,64 (16.109)

Pθmax = Pθ(m0) = 2UNIzm
π2 = 2U2

N

π2Rz
(16.110)

• Špičková kolektorová ztráta jednoho tranzistoru (výsledek souvisí s výkonovým
přizpůsobením , kdy Uo = Uz = UN/2, viz analýza).
Pc(m) = uCE(m)iC(m) =

(
UN − Uom(m)

)
Izm(m) = (UN −mUN )mIzm

∂Pc(m)
∂m

= 0 ⇒ mc = 1
2 (16.111)

Pcmax = Pc(m0) = 1
4UNIzm = 1

4
U2
N

Rz
= 1

2Pz (16.112)
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Příklad 16.8

Zadání: Určete energetickou bilanci koncového stupně třídy B a parametry tranzistorů, pokud má zesilovač
dodat výkon Pz = 16W do zátěže Rz = 4 Ω s min. úbytkem na tranzistorech uCEmin = 2 V.
Řešení: Nejprve určíme efektivní a maximální hodnoty výstupního napětí a proudu zátěží a velikost syme-
trického napájecího napětí ±UN :

Iz =
√
Pz
Rz

= 2 A, Uo =
√
PzRz = 8 V, Izm = Iz

√
2 .= 2,83 A, Uom = Uz

√
2 .= 11,3 V

UN ≥ Uom + uCEmin
.= 13,3 V → volíme UN = 13,5 V

Vzhledem k uCEmin > 0 provedeme výpočet účinnosti dle definice, přičemž využijeme relaci (16.104):

η = Pz
PN

.= 16
25

.= 63 % případně s využitím ( 16.105) jako: η = ηmax
Uom + uCEmin

UN
.

Pro určení maximálního rozptýlený výkonu pro dimenzování chladiče a maximální kolektorové ztráty tran-
zistoru lze vyžít vztahy (16.110) a (16.112) , jelikož mc,m0 <

Uom+uCEmin
UN

:

Pθmax = U2
N

π2Rz

.= 5 W, Pcmax = 1
4
U2
N

Rz

.= 6 W.

Tranzistory musí být dimenzovány na Icmax ≥ 3 A (dle Izm), Ucemax ≥ 30 V (z 2UN ) a Pcmax > 6 W.
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16.17.4. Pracovní třída G, H

Q1

Q2

Q3

Q4

D1

D2

Rz

ui

IB

IB

D8

D7

D3

D4

D5

D6

uo

+UN1

+UN2

−UN1

−UN2

Z uvedeného energetického rozboru třídy B je zřejmé, že nejvyšší účinnost této
konfigurace je v případě plného vybuzení. Pokud však zesilovač zpracovává
různé velikosti vstupního napětí (např. hudbu s velkým dynamickým rozsahem),
je pak účinnost koncového stupně ve třídě B, resp. AB nízká díky tomu, že
úroveň výstupního signálu je většinou malá oproti napájecímu napětí UN , které
však musí být dimenzováno na plný výkon.
Řešením může být změna velikosti napájecího napětí UN na základě velikosti
buzení. To lze realizovat buď ve dvou úrovních – tzv. třída G, viz. obrázek 16.75
nebo ve více úrovních, případně plynule měnitelnou velikostí – tzv. třída H. Je
zřejmé, že změna velikosti napájecího napětí musí na změnu velikosti signálu
reagovat velmi rychle, aby na výstupu nedocházelo krátkodobému omezení
signálu a tím k jeho zkreslení.
Zapojení koncového stupně lze realizovat i v zapojením SE, resp. SS, které se
používá v případě, kdy při plném vybuzení mají být úbytky napětí na koncových
tranzistorech minimální (Uom .= UN ) bez zvláštního napájení budicí části,
použitého v zapojení 16.73. Energetická bilance se prakticky nemění, ale mění
se zapojení budicí části (tzv. zesilovače „rail-to-rail output“), viz další kapitolu.

Obrázek 16.75: Ideové zapojení koncového stupně třídy G.
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16.17.5. Pracovní třída C
Koncový stupeň pracující ve třídě C je používá ve specifických případech. Tranzistor dle obrázku 16.68 nepracuje
v lineární oblasti a pro přenos nezkresleného harmonického signálu na výstupu je nutné odfiltrovat vyšší harmonické
spektra. Používá se v úzkopásmových zesilovačích, např. vf vysílačů, kde je zátěží paralelní rezonanční obvod, který
je buzen na rezonančním kmitočtu, resp. v jeho okolí. Je nutné dostatečně dimenzovat kolektorové napětí, jelikož
uCEmax = UN + Uom, jak ukazuje časový průběh uo(t). Viz. také analýzu a komentář.
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Obrázek 16.76: Ideové zapojení koncového stupně třídy C (a) a časové průběhy výstupního napětí a kolektorového
proudu tranzistoru při harmonickém ui na rezonančním kmitočtu s nulovou nebo zápornou DC složkou.
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16.17.6. Pracovní třída D
Zvláštní kategorii koncového stupně představují tzv. „digitální zesilovače“, jejichž principiální uspořádání je uve-
deno níže. Charakteristickým znakem této kategorie je řízení koncových tranzistorů tak, aby pracovaly ve spínacím
režimu, tj. jako spínače – buď plně otevřené nebo uzavřené, jak je na obrázku naznačeno. V ideálním případě se pak
na nich neztrácí žádný výkon (buď je na nich nulové napětí nebo jimi teče nulový proud). V tomto případě pracují
koncové tranzistory v zapojení SS, nicméně rozhodující je jejich řízení. Řídící signál uG(t) nekopíruje časový průběh
vstupního signálu, ale je to v zásadě dvouúrovňový signál, jehož úkolem je periodicky spínat koncové tranzistoryM1
a M2 (vždy jeden sepnut a jeden rozepnut). Signál uG(t) je výstupem modulátoru, který převádí velikost vstupní-

ho signálu ui(t) na střídu digitálního signálu uG(t).
Modulátor tomto případě obsahuje komparátor po-
rovnávající vstupní signál ui(t) s modulačním sig-
nálem trojúhelníkového průběhu um(t), čímž vzni-
ká pulzně šířkově modulovaný (PWM) signál uG(t),
resp. invertovaný „výkonový“ signál uo(t). Analogo-
vý výstupní signál uz(t) je pak získán filtrací signálu
uo(t) filtrem typu dolní propust. Ten je realizován
jako LC většinou 2. řádu. Pro správnou funkci musí
být kmitočet modulačního signálu fm � fi. Časové
průběhy vybraných obvodových veličin jsou ukázány
dále na obrázku 16.78.
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Obrázek 16.77: Principiální zapojení zesilovače ve třídě D.
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Časové průběhy vybraných obvodových ukazují jak průběhy vstupních tak výstupních signálů, viz analýzu a ko-
mentář. Je zřejmé, koncové tranzistory obrací signál o π, tj. signál uo(t) je invertovaný signál uG(t), a proto je
vstupní signál ui připojen na invertující vstup komparátoru. Pokud jsou odpory tranzistorů v sepnutém stavu za-
nedbatelné vůči zátěži, dosahuje amplituda napětí uo napájecího napětí ±UN a při malých ztrátách filtru (sériový
odpor induktoru) je pak reálná účinnost η > 90 %.
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Obrázek 16.78: Principiální zapojení zesilovače ve třídě D (a) a časové průběhy vybraných obvodových veličin (b).
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Můstkové zapojení koncového stupně
V případě nesymetrického napájecího napětí se často používá (místo výstupního kapacitoru) můstkové zapojení
zesilovače, které pro stejnou velikost nesymetrického napětí umožňuje dodat do zátěže prakticky shodný výkon
jako zapojení se symetrickým (dvojnásobným) napájením a uzemněnou zátěží. To platí jak pro třídu B, tak D.
Jsou však třeba dva koncové stupně řízené inverzně, viz následující zapojení.
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Obrázek 16.79: Můstkové zapojení zesilovače třídy D.

V uvedeném zapojení obsahuje kon-
cový stupeň obsahuje tranzistory ty-
pu N-kanál, které mají lepší vlastnos-
ti (menší sériový odpor) než tran-
zistory s P-kanálem díky µn > µp,
viz (13.13). Pak je však nutné pou-
žít v řídícím obvodu speciální zapoje-
ní (většinou s tzv. „bootstrapovým“
kapacitorem). Diody chrání tranzis-
tory před přepěťovými špičkami vzni-
kajícími v LC filtru při vypínání tran-
zistorů.

Pro snížení zkreslení (kapitola 6.2.1) je třeba dodržet velmi dobrou linearitu trojúhelníkového signálu, použít jiné
modulátory (většinou Σ∆) a zejména zavést zápornou zpětnou vazbu z výstupu uo díky fázovému posunu filtru,
který se většinou při malých výkonech nepoužívá. Více viz dodatek L, práci zde a např. https://www.analog.com.
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16.17.7. Porovnání vlastností pracovní třídy B vs. D
Základní vlastnosti třídy AB
• pracuje v lineárním režimu,
• max. reálná účinnost je cca 60%, viz graf,
• vykazuje nízké rušení a šum, THD+N od 0,001%,
• zesílení nezávisí na Vcc (dobré PSSR).

Základní vlastnosti třídy D
• pracuje ve spínaném režimu,
• max. účinnost je více jak 90%, viz graf,
• spínání generuje rušení, THD+N cca od 0,01%,
• zesílení úměrné UN (PSSR=0 dB) bez ZZV.
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Obrázek 16.80: Typická závislost účinnosti a tepelných ztrát třídy B a D stejného výkonu na jeho relativní hodnotě.
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16.18. Struktury analogových IO – vnitřní zapojení OZ
V této části navážeme na výše
uvedená zapojení a ukážeme řeše-
ní příkladu 16.7 s navazujícím cí-
lem: navrhnout a analyzovat ele-
mentární zapojení vnitřní struktu-
ry operačního zesilovače. Všech-
ny základní obvodové části pro se-
stavení vnitřní struktury zesilovače
byla uvedena a nyní je využijeme.

Dále jsou pak komentovány čás-
ti zapojení konkrétních typů ope-
račních zesilovačů tak, abychom
porozuměli jednotlivým zapojením
a strukturám analogových integro-
vaných obvodů jako je např. zapo-
jení známého typu OZ LM741 na
obrázku vpravo. Obrázek 16.81: Vnitřní zapojení konkrétního OZ typu LM741.
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Obrázek 16.82: Transformace vstupního napětí ui
příkladu 16.7 na proud i1 pomocí tranzistoru M7.

Řešení příkladu 16.7: Zdroj napětí ui (v původním
schématu Vi) lze převést na proud i1 pomocí dalšího
tranzistoru M7, jehož pracovní bod ID je nastaven
proudovým zdrojem IB = I1, čímž je nezávislý na
stejnosměrné složce Ui (pokud tranzistory pracují
v saturační oblasti)a.
Aby však střídavá složka i1(t) 6= 0 je třeba např.
střídavě uzemnit source M7 pomocí C ve SKP (za-
pojení SS). Pak je i1 = gmui a vzhledem k to-
mu že tranzistor M7 pracuje do zátěže RD = 1

gm
tranzistoru M5, je střídavá složka napětí u1 = −ui
(v původním schématu uzel (1)) pro shodné tranzis-
tory M7 ≡M5 (proud v pracovním bodě je shodný
ID7 = ID7 = IB). To samozřejmě odpovídá zesílení
Au1 = u1

ui
= −1 do uzlu u1 dle (15.36).

aZnačením i1 míníme střídavou složku (ve schématu zna-
čeno zeleně), zatímco I1 označuje složku stejnosměrnou, po-
dobně jako ui a Ui, přičemž ui + UI = uI .
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Obrázek 16.83: Transformace vstupního napětí ui
příkladu 16.7 na proud i1 pomocí tranzistoru M7.

Au1 = u1
ui

= −gm7

1
gm5

= −1 (16.113)

Napětím u1 je buzen tranzistor M3 opět v za-
pojení SS a střídavá složka jeho proudu je také
id3 = gm7usg3 = −gmu1 = i1 jak je značeno ve
schématu. Opět předpokládáme shodné tranzistory
M5 ≡M3, které zrcadlí proud i1+I1. Pro nastavení
pracovního bodu tranzistorů M3, M4 do saturační
oblasti je dále nutné dodržet M6 ≡M4 ≡M3, pak
ID5 = ID6 = ID7 = IB , nicméně ID3 = ID4 > IB
díky λ > 0 a +UN , ale díky symetrii Uo .= 0.
Jak bylo uvedeno, proud koncovými tranzistory je
dán předpětím na rezistoru RG a parametry tran-
zistorů. Ty může čtenář zjistit v analýze, kde si
může ověřit všechny závěry a numerické výpočty:
ID5 = ID7 = IB = 4,5 mA, gm7

.= 17 mS, ID3
.=

5,3 mA, gm3
.= 18 mS, ro3 = ro4 = ro

.= 18 kΩ,
URG

.= 5,3 V, ID1 = ID2
.= 15 mA, gm1

.= 68 mS.
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Obrázek 16.84: Využití rezistoru R1 místo 1/gm pro
zvýšení zisku (napětí u1(t)).

Pro zvýšení zesílení Au1 je výhodnější nahradit tran-
zistor M5 rezistorem R1, jehož hodnotu je nutné
nastavit tak, aby se napětí USG3 v pracovním bodě
nezměnilo USG3 a tím bylo dodrženo I2 = I1 (DC
složky), viz obrázek níže a komentář.
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Obrázek 16.85: Využití rezistoru R1 místo 1/gm pro
zvýšení zisku (napětí u1(t)).

Náhradou R1 místo M5 se nemění DC složka UN −
U1 = USG5 , tím I2 ≈ I1, ale střídavá složka i2 > i1,
vzhledem k u1 > usg5 , tj. ∆u1 > ∆uSG, jelikož
R1 > 1/gm5 (550 Ω > 65 Ω), viz obrázek níže a
potvrzení analýzou.
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Obrázek 16.86: Využití rezistoru R1 místo 1/gm pro
zvýšení zisku (napětí u1(t)).

Nyní lze určit napěťová zesílení:

Au1 = u1
ui

= −gm7R1
.= −9. (16.114)

Au2 = u2
u1

= −gm3

ro
2

.= −170. (16.115)

Au3 = uo
u2

= Rz

Rz + 1
gm1+gm2

.= 0,6. (16.116)

Au2 vychází ze zapojení SS
s dynamickou zátěží ro3||ro4,
stejně jako v případě (16.39) a
Au3 je dáno linearizovaným ná-
hradním zapojením koncového
stupně pro malé změny obvo-
dových veličin vpravo pro ro3 =
ro4 � RG → uRG

.= 0 a
ug2

.= u2, viz analýzu a komen-
tář. Celkové zesílení je pak
Au = Au1Au2Au3

.= 850. (16.117)
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Obrázek 16.87: Využití rezistoru R1 místo 1/gm pro
zvýšení zisku (napětí u1(t)).

Pro zavedení ZZV lze využít source M7 a místo ui
se pak zesiluje napětí ug − us = ui − uzv, viz li-
nearizované schéma níže, kde uoi a Ri jsou prv-
ky náhradního Thevenimnova obvodu. Pokud platí
R2 +R3 � Ro, kde Ro = 1

gm1+gm2
je uoi .= uoR3

R2+R3

a Ri .= R2||R3. Kapacitor C slouží pro DC oddě-
lení - aby IB netekl do R3, ale definovaně nastavo-
val pracovní bod M7 v širokém rozsahu DC složky
Ui. Nicméně tento ka-
pacitor je nepřípust-
ný v případě imple-
mentace na čip, a je
nutné se mu vyhnout.
To uvádí další stránka
včetně jednoduchého
výpočtu celkového ze-
sílení pomocí parame-
rů zpětné vazby.
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Obrázek 16.88: Řešení příkladu 16.7 s využitím roz-
dílového stupně, tvořeného tranzistory M7, M8.

Podstatně výhodnější zapojení pro zavedení ZZV je
rozdílový stupeň, který vychází z myšlenky předcho-
zího zapojení, kde R3 je pro AC složku nahrazen
1/gm8 , ale IB se dělí přesně na 1/2 mezi M7,8 (viz
obrázek vlevo). Pro vysoké Au1 je zde naopak vý-
hodné volit tranzistor M8, který pro AC složku vy-
kazuje menší odpor (1/gm8), než pro složku DC, viz
přednáška. Hodnoty R2, R3 lze pak volit téměř li-
bovolně, jelikož pak závisí pouze na jejich poměru,
pokud R2 + R3 � Ro. Zesílení bez ZV (R3 = 0)
je dáno vztahy (16.115) až (16.117), mění se pouze
zesílení Au1, které lze určit analogicky k (16.90),
ale pro výstup na uo1, tj. v našem případě a pro
M7 ≡M8, M9 ≡M6 – pro vyšší zesílení je v MOS
technologii výhodnější volit menší ID7

.= IB/2, jeli-
kož gm = f(

√
ID) a tím vyšší R1! Pak je:

Au1d = −gm7R1
2

.= −13 mS · 944 Ω
2

.= 6, (16.118)

Au = Au1dAu2Au3
.= 600. (16.119)
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Obrázek 16.89: Řešení příkladu 16.7 s využitím roz-
dílového stupně, tvořeného tranzistory M7, M8.

Pro výpočet zesílení se zavedenou ZV lze s výho-
dou využít vztah (10.1), kde A = Au je dané vzta-
hem (16.119) a β = − R3

R2+R3
. Pokud má být vý-

sledné zesílení nastaveno na

A′ = 20 = Au
1− βAu

⇒ |βAu| � 1, A′
.= − 1

β
.

(16.120)
Pak volíme např. R2 = 20 kΩ a R3 = 1 kΩ.
Zavedením této silné ZV dojde také k výraznému
snížení výstupního odporu (napěťová ZV) R′o = Ro

F ,
kde Ro = 1

gm1+gm2
je výstupní odpor zesilovače bez

ZV a F = 1 − βA .= 30. To lze ověřit AC analý-
zou, která však také uvažuje linearizovaný obvod
s hodnotami prvků danými pracovním bodem, tj.
ID1 = ID2

.= 15 mA, gm1 = gm2
.= 68 mS, jak je

uvedeno výše. Ve skutečnosti se hodnoty gm1 , gm2

mění výrazně se signálem a realitě pak více odpoví-
dá časová (tranzientní) analýza. Vlivem ZV lze však
tento efekt prakticky zanedbat.
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Obrázek 16.90: Elementární struktura operačního
zesilovače vyplývající z řešení příkladu 16.7.

Uvedeným řešením jsme získali elementární struktu-
ru zesilovače s rozdílovým vstupním dílem (M7,8),
tzv. rozkmitovým stupněm (M3 s dynamickou zá-
těží M4 a koncovým stupněm (M1,2 pro malý vý-
stupní odpor (napěťový výstup). Tuto koncepci lze
použít pro konstrukci operačního zesilovače: vstu-
py jsou vyvedeny (pozor invertující vstup je nyní
z M7) a ZV zavádí uživatel (na obrázku 16.88 je
použito neinvertující zapojení zesilovače). Je však
nutné zvýšit napěťové zesílení. To lze jednoduše
např. použitím dynamické zátěže vstupního rozdílo-
vého stupně (M10,5). Při výše uvedeném nastavení
(gm7 = gm8

.= 13 mS) a při λ = 0,0125 V−1 je
ro8 = ro5

.= 31 kΩ. Pak dle 16.94 je:

Au1dz = uo
ui+ − ui−

= −gm8(ro5||ro8) .= −200,

(16.121)
Au = Au1dzAu2Au3

.= 21 000. (16.122)
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out

M4M3

in−

in+

Obrázek 16.91: Elementární struktura operačního
zesilovače s FET vyplývající z příkladu 16.7.

Výsledné řešení struktury zesilovače lze použít i
při implementaci s bipolárními tranzistory. Analýza
struktury je pak analogická (viz dále), ale výpočet
pro struktury s FET je jednodušší díky iG = 0.

Q1
in−

Q2

in+

I1

Q3

−UN

Q4

Q5

Q6

I2

+UN

Q7

Q8

out

Obrázek 16.92: Elementární struktura operačního
zesilovače s bipolárními tranzistory.
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OFFSET
NULL
(N2)
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18 pF

Strukturu vytvořeného lze porovnat s vnitř-
ním zapojením OZ TL071 a rozdělit ji na
rozdílový stupeň s dynamickou zátěží , ná-
sledovaný stupněm SC-SE s dynamickou
zátěží (I2) a koncovým stupněm s předpětím
pro minimalizaci přechodového zkreslení.
Proudové zdroje I2, I2 jsou realizovány
dvojnásobným proudovým zrcadlem buzeným
proudovým zdrojem. Více viz přednáška.

Q1
in−

Q2

in+

I1

Q3

−UN

Q4

Q5

Q6

I2

+UN

Q7

Q8

out

Obrázek 16.93: Vnitřní schéma OZ typu TL071 a jeho principiální zapojení s BJT.
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16.18.1. Nastavení pracovního bodu
Pro výpočet zesílení je třeba znát pracovní body tranzistorů. Ty jsou dány proudovými zdroji I1, I2 a nastavením
předpětí koncových tranzistorů. Jejich hodnoty lze jednoduše určit ze vstupních parametrů. Nechť je zadáno:

Q1 Q2

I1

Q3 Q4

Q5

Q6

I2

Q7

Q8

ui+

I2
β2
F

Io0
βF

0 Uo

+UN

−UN

Rz

ui−

Io0
βF

I2

I2
βF

I1
2

I+

I−

I1
2

αF
I1
2

Io0

Io0

Obrázek 16.94: Elementární struktura operačního zesilova-
če s bipolárními tranzistory a označením DC proudů pro
nastavení pracovního bodu.

• vstupní proudy: I+ = I− = Ii = 80nA,
• max. výstupní proud: Iomax = Izmax = 20mA,
• parametry BJTs: βF = β = 80, UA = 100V,
• jmenovitá zátěž: Rz = 2 kΩ.

Při zanedbání αF → 1 pro platí jednotlivé proudy a
parametry lineárních modelů tranzistorů:

I1
.= 2βF Ii

.= 13µA ⇒
gm2

.= 250µS, rπ1
.= 300kΩ, ro2 = ro4

.= 16 MΩ,

I2
.= Iomax

βF

.= 250µA, ⇒ gm6
.= 10 mS,

rπ5
.= βrπ6

.= 640 kΩ, ro6
.= 400 kΩ.

Dále volíme výstupní odpor proudového zdroje I2
stejně jako ro6 = roI2 a klidový proud koncovými
tranzistory Io0 ≈ I2 ⇒ re7 = re8

.= 100 Ω.
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16.18.2. Napěťové zesílení – metoda dělení řetězce
Nyní lze určit AC parametry (změny obvodových veličin v okolí pracovního bodu). Ty určíme podobně jako v před-
chozím příkladu, nicméně zde je třeba vzít v úvahu zatížení jednotlivých částí (vstupní a výstupní odpory).

Q1 Q2

I1

Q3 Q4

Q5

Q6

I2

Q7

Q8
u1

u2

uoud

RoA
RiB

RoB

RiC Ro

+UN

−UN

Rz

A B C

Obrázek 16.95: Elementární struktura operačního zesilovače
s a označením jednotlivých stupňů pro výpočet Au.

Každý z uvedených zesilovacích stupňů lze pak mo-
delovat níže uvedeným linearizovaným zapojením
s parametry, které dále určíme.

RiA GmAuiA RoA RiBud=uiA uoA u1

RiB GmBuiB RoB RiCu1 =uiB uoB u2

RiC GmCuiC RoC Rzu2 =uiC uoC uo
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Parametry vstupního rozdílového stupně (A)
První stupeň je rozdílový zesilovač s dynamickou zátěží, kde vstupní odpor pro rozdílový signál RiA je dán vzta-
hem (16.81) a rozdílové zesílení Au1 vztahem (16.94).

Q1 Q2

I1

Q3 Q4

Q5

Q6

I2

Q7

Q8
u1

u2

uoud

RoA
RiB

RoB

RiC Ro

+UN

−UN

Rz

A

Obrázek 16.96: Elementární struktura operačního zesilovače
s a označením jednotlivých stupňů pro výpočet Au1.

RiA GmAuiA RoA RiBud=uiA uoA u1

Pro výpočet Au1 je však nutné uvažovat jak výstup-
ní odpor RoA, tak zátěž stupně A danou vstupním
odporem RiB = 2rπ5 stupně B dle (16.58).

RiA = rπ1 + rπ2
.= 600 kΩ, (16.123)

RoA = ro2 ||ro4
.= 8 MΩ, RiB = 2rπ5

.= 1,3 MΩ,

GmAud = gm2

ud
2 + gm4

ud
2 ,

GmA = gm2 + gm4

2 = gm2
.= 250µS,

Au1 = u1
ud

= −GmA(RoA||RiB) .= −280.

(16.124)
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Parametry rozkmitového stupně (B)
Druhý stupeň tvoří zapojení SC-SE s dynamickou zátěží I2, resp. jeho vnitřním odporem roI2 = ro6 . Vstupní odpor
RiB byl určen výše, napěťové zesílení Au2 je pak dáno vztahem (16.59).

Q1 Q2

I1

Q3 Q4

Q5

Q6

I2

Q7

Q8
u1

u2

uoud

RoA
RiB

RoB

RiC Ro

+UN

−UN

Rz

B

Obrázek 16.97: Elementární struktura operačního zesilovače
s a označením jednotlivých stupňů pro výpočet Au2.

RiB GmBuiB RoB RiCu1 =uiB uoB u2

Opět nejprve vyčíslíme zatěžovací odpory, tj. výstup-
ní odpor RoB stupně B a vstupní odpor RiC konco-
vého stupně (viz stranu XVI-109 a přednášku). Pak
lze určit vlastní napěťový zisk Au2:

RoB = ro6 ||roI2
.= 200 kΩ,

RiC = (β + 1)(re7 ||re8 +Rz)
.= β(Rz)

.= 160 kΩ,

GmB = gm6

2
.= 5 mS,

Au2 = u2
u1

= −GmB(RoB ||RiC ) .= −445.

(16.125)
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Parametry koncového stupně (C)
Třetí stupeň tvoří zapojení koncového stupně (komplementární zapojení SC). Jeho vstupní odpor byl určen výše,
napěťové zesílení Au3 je pak dáno vztahem (16.116). Viz také zapojení a měření výkonového zesilovače J.

Q1 Q2

I1

Q3 Q4

Q5

Q6

I2

Q7

Q8
u1

u2

uoud

RoA
RiB

RoB

RiC Ro

+UN

−UN

Rz

C

Obrázek 16.98: Elementární struktura operačního zesilovače
s a označením jednotlivých stupňů pro výpočet Au3.

RiC GmCuiC RoC Rzu2 =uiC uoC uo

Vyčíslíme výstupní odpor RoC koncového stupně, ze-
sílení Au3 (> 0) a nakonec celkový zisk Au:

RoC = re7 ||re8 = αF
gm7 + gm8

= 1
GmC

.= 50 Ω,

Au3 = uo
u2

= Rz
Rz +RoC

= GmC(RoC ||Rz) .= 1,

Au = Au1Au2Au3
.= 125 000. (16.126)

Pro Rz →∞ je i RiC →∞ a tím roste Au2 i Au:
Au2|Rz→∞ = −GmBRoB .= −1 000, Au∞

.= 280 000.

Lze určit i výstupní odpor zesilovače podobně jako (16.68): Ro = RoB
β+1 + 1

gm7+gm8

.= 2,5 kΩ. Pak Au∞ Rz
Ro+Rz = Au.
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Vnitřní struktura operačního zesilovače NJM4580

 

 

NJM4580

- 1 -Ver.2012-09-14 

DUAL OPERATIONAL AMPLIFIER 
 
■ GENERAL DESCRIPTION ■ PACKAGE OUTLINE 
 The NJM4580 is a dual operational amplifier, specially designed for 
improving the tone control, which is most suitable for the audio 
application. 
 Featuring noiseless, higher gain bandwidth, high output current and 
low distortion ratio, and it is most suitable not only for acoustic 
electronic parts of audio pre-amp and active filter, but also for the 
industrial measurement tools. It is also suitable for the head phone 
amp at higher output current, and further more, it can be applied for 
the handy type set operational amplifier of general purpose in 
application of low voltage single supply type which is properly biased 
of the low voltage source. 
 The D-Rank type products(NJM4580DD/LD/MD/ED) have 
specified maximum limits for equivalent input noise voltage. 
 
■ FEATURES 
 ● Operating Voltage ±2V~±18V 
 ● Low Input Noise Voltage 0.8µVrms typ. (RIAA) 
 ● Wide GBW 15MHz typ. 
 ● Low Distortion 0.0005% typ. 
 ● Slew Rate 5V/µs typ. 
 ● Bipolar Technology 
 ● Package Outline   DIP8, SIP8, DMP8, SSOP8, MSOP8(VSP8) MEET JEDEC MO-187-DA 

SOP8 JEDEC 150mil 
 

■ PIN CONFIGURATION 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
■ EQUIVALENT CIRCUIT ( 1/2 Shown ) 
 

NJM4580D 
( DIP8 ) 

NJM4580L
( SIP8 ) 

NJM4580E 
( SOP8 ) 

NJM4580M
( DMP8 ) 

NJM4580R 
(MSOP8(VSP8 )) 

NJM4580V
( SSOP8 ) 

-INPUT
+INPUT

V+

V-

OUTPUT 

PIN FUNCTION
1. A OUTPUT 
2. A - INPUT 
3. A +INPUT 
4. V- 
5. B +INPUT 
6. B - INPUT 
7. B OUTPUT 
8. V+ 

8

7

6

5

1

2

3

4

A

B

( Top View )

NJM4580D, NJM4580M, NJM4580E 
NJM4580V, NJM4580R 

A B

1 2 3 4 5 6 7 8

NJM4580L 

in−

in+

Vcc

Vee

out

Srovnej uvedené zapojení a jeho parametry
s OZ TL071 na obrázku 16.93 a s analyzo-
vaným principiálním zapojením OZ s BJT.

out

Vcc

Vee

in+

in−

I1 I2

Dále jsou uvedeny vybrané známé struktury
OZ s uvedením jejich základních vlastností.
Komentář viz přednáška.

Obrázek 16.99: Vnitřní zapojení OZ NJM4580: A0 ≈ 300 · 103, Uos ≈ 0,3 mV, CMRR ≈ 100 dB, Iin ≈ 100 nA,
ft ≈ 15 MHz, S ≈ 5 V/µs, Icc ≈ 6 mA, převzato z datasheetu.
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Vnitřní struktura operačního zesilovače LM741

Podobná struktura OZ,
ale se vstupními tranzis-
tory NPN a zapojením
pro minimalizaci Mille-
rovy kapacity a průrazu
přechodu BE. Komentář
včetně nastavení P0 viz
přednáška.

A0 ≈ 200 · 103

Uos ≈ 1 mV
CMRR ≈ 90 dB

Iin ≈ 80 nA
ft ≈ 1 MHz

Rid = 1 MΩ
Icc ≈ 2 mA

převzato z datasheetu.
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Vnitřní struktura operačního zesilovače OP07

REV. A

Information furnished by Analog Devices is believed to be accurate and
reliable. However, no responsibility is assumed by Analog Devices for its
use, nor for any infringements of patents or other rights of third parties that
may result from its use. No license is granted by implication or otherwise
under any patent or patent rights of Analog Devices.

a
OP07

One Technology Way, P.O. Box 9106, Norwood, MA 02062-9106, U.S.A.

Tel: 781/329-4700 www.analog.com

Fax: 781/326-8703 © Analog Devices, Inc., 2002

Ultralow Offset Voltage
Operational Amplifiers

FEATURES

Low VOS: 75 �V Max

Low VOS Drift: 1.3 �V/�C Max

Ultra-Stable vs. Time: 1.5 �V/Month Max

Low Noise: 0.6 �V p-p Max

Wide Input Voltage Range: �14 V

Wide Supply Voltage Range: 3 V to 18 V

Fits 725,108A/308A, 741, AD510 Sockets

125�C Temperature-Tested Dice

APPLICATIONS

Wireless Base Station Control Circuits

Optical Network Control Circuits

Instrumentation

Sensors and Controls

Thermocouples

RTDs

Strain Bridges

Shunt Current Measurements

Precision Filters

GENERAL DESCRIPTION
The OP07 has very low input offset voltage (75 µV max for
OP07E) which is obtained by trimming at the wafer stage. These
low offset voltages generally eliminate any need for external null-
ing. The OP07 also features low input bias current (±4 nA for
OP07E) and high open-loop gain (200 V/mV for OP07E). The
low offsets and high open-loop gain make the OP07 particularly
useful for high-gain instrumentation applications.

The wide input voltage range of ±13 V minimum combined with
high CMRR of 106 dB (OP07E) and high input impedace pro-
vides high accuracy in the noninverting circuit configuration.
Excellent linearity and gain accuracy can be maintained even at

high closed-loop gains. Stability of offsets and gain with time or
variations in temperature is excellent. The accuracy and stability
of the OP07, even at high gain, combined with the freedom
from external nulling have made the OP07 an industry standard
for instrumentation applications.

The OP07 is available in two standard performance grades. The
OP07E is specified for operation over the 0°C to 70°C range, and
OP07C over the –40°C to +85°C temperature range.

The OP07 is available in epoxy 8-lead Mini-DIP and 8-lead SOIC.
It is a direct replacement for 725,108A, and OP05 amplifiers;
741-types may be directly replaced by removing the 741’s nulling
potentiometer. For improved specifications, see the OP177 or
OP1177. For ceramic DIP and TO-99 packages and standard
micro circuit (SMD) versions, see the OP77.

Figure 1. Simplified Schematic

PIN CONNECTIONS

Epoxy Mini-Dip (P-Suffix)
8-Pin SO (S-Suffix)

8

7

6

5

1

2

3

4

NC = NO CONNECT

VOS TRIM

–IN

+IN

VOS TRIM

V+

OUT

NCV–

OP07

Obrázek 16.100: Vnitřní zapojení BJT OZ typu OP07 (27, 37) s kompenzací vstupních proudů a s použitím
„dvojnásobného“ rozdílového zesilovače pro zvýšení CMRR. První stupeň plně symetrický pro malou Uos a v kasko-
dovém zapojení pro minimalizaci Millerovy kapacity, více viz přednáška.
Vybrané parametry: A0 ≈ 400 · 103, Uos ≈ 30µV, CMRR ≈ 120 dB, Iin ≈ 1,2 nA ft ≈ 0,6 MHz, Rid ≈ 50 MΩ,
Icc ≈ 2 mA, převzato z datasheetu AD, nebo alternace TI, případně OP27.
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Vnitřní struktura operačního zesilovače LM358
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9 Detailed Description

9.1 Overview
These devices consist of two independent, high-gain frequency-compensated operational amplifiers designed to
operate from a single supply over a wide range of voltages. Operation from split supplies also is possible if the
difference between the two supplies is within the supply voltage range specified in the Recommended Operating
Conditions section, and VS is at least 1.5 V more positive than the input common-mode voltage. The low supply-
current drain is independent of the magnitude of the supply voltage.

Applications include transducer amplifiers, dc amplification blocks, and all the conventional operational amplifier
circuits that now can be implemented more easily in single-supply-voltage systems. For example, these devices
can be operated directly from the standard 5-V supply used in digital systems and easily can provide the required
interface electronics without additional ±5-V supplies.

9.2 Functional Block Diagram - LM358B, LM358BA, LM2904B, LM2904BA

Struktura jednoduchého
„průmyslového“ OZ pro
nesymetrické napájení
(lze použít pro souhlas-
nou složku Us = 0),
komentář viz přednáška.

Vybrané parametry:
A0 ≈ 100 · 103

Uos ≈ 2 mV
CMRR ≈ 85 dB

Iin ≈ 50 nA
ft ≈ 1 MHz
Icc ≈ 1 mA

převzato z datasheetu.
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Vstupní část OZ s možností zpracování ui ∈ 〈−UN ,+UN 〉 – Rail-to-Rail Input
Zde jsou uvedeny další možnosti řešení: s tranzistory JFET, kde UGS < 0 a tím lze zpracovat signál Ui = −UN
při nenulovém DC napětí na I1, případně „komplementátním“ zapojením (b), kde napětí ui blízké +UN jsou
zpracovány Q1, Q2 a pro Ui ≈ −UN naopak Q3, Q4. Zapojení dalšího stupně viz dále (obrázek 16.104).
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Obrázek 16.101: Zapojení vstupní části pro zpracování souhlasného signálu až do −UN (a) a v celém rozsahu
napájecího napětí (b).
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THEORY OF OPERATION 
The ADA4505-1/ADA4505-2/ADA4505-4 are unity-gain stable 
CMOS rail-to-rail input/output operational amplifiers designed 
to optimize performance in current consumption, PSRR, CMRR, 
and zero crossover distortion, all embedded in a small package. 
The typical offset voltage is 500 μV, with a low peak-to-peak 
voltage noise of 2.95 μV from 0.1 Hz to 10 Hz and a voltage 
noise density of 65 nV/√Hz at 1 kHz. 

The ADA4505-x amplifiers are designed to solve two key 
problems in low voltage battery-powered applications: battery 
voltage decre ase over time and rail-to-rail input stage distortion. 

In battery-powered applications, the supply voltage available to 
the IC is the voltage of the battery. Unfortunately, the voltage of 
a battery decreases as it discharges itself through the load. This 
voltage drop over the lifetime of the battery causes an error in 
the output of the op amps. Some applications requiring 
precision measurements during the entire lifetime of the battery 
use voltage regulators to power up the op amps as a solution. If 
a design uses standard battery cells, the op amps experience a 
supply voltage change from roughly 3.2 V to 1.8 V during the 
lifetime of the battery. This means that for a PSRR of 70 dB 
minimum in a typical op amp, the input-referred offset error is 
approximately 440 μV. If the same application uses the 
ADA4505-x with a 100 dB minimum PSRR, the error is only 14 
μV. It is possible to calibrate this error out or to use an external 
voltage regulator to power the op amp, but these solutions can 
increase system cost and complexity. The ADA4505-x 
amplifiers solve the impasse with no additional cost or error-
nullifying circuitry. 

The second problem with battery-powered applications is the 
distortion caused by the standard rail-to-rail input stage. Using 
a CMOS nonrail-to-rail input stage (that is, a single differential 
pair) limits the input voltage to approximately one VGS (gate-
source voltage) away from one of the supply lines. Because VGS 
for normal operation is commonly over 1 V, a single differential 
pair, input stage op amp greatly restricts the allowable input 
voltage range when using a low supply voltage. This limitation 
restricts the number of applications where the nonrail-to-rail 
input op amp was originally intended to be used. To solve this 
problem, a dual differential pair input stage is usually implemented 
(see Figure 53); however, this technique has its own drawbacks. 

One differential pair amplifies the input signal when the common-
mode voltage is on the high end, whereas the other pair amplifies 
the input signal when the common-mode voltage is on the low 
end. This method also requires control circuitry to operate the 
two differential pairs appropriately. Unfortunately, this topology 
leads to a very noticeable and undesirable problem; if the signal 
level moves through the range where one input stage turns off and 
the other one turns on, noticeable distortion occurs (see Figure 54). 
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Figure 53. Typical Dual Differential Pair Input Stage Op Amp 

(Dual PMOS Q1 and Q2 Transistors Form the Lower End of the Input Voltage 
Range; Dual NMOS Q3 and Q4 Transistors Form the Upper End) 
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Figure 54. Typical Input Offset Voltage vs. Common-Mode Voltage 

Response in a Dual Differential Pair Input Stage Op Amp (Powered by a 5 V 
Supply; Results of Approximately 100 Units per Graph Are Displayed)  

This distortion forces the designer to devise impractical ways  
to avoid the crossover distortion areas, thereby narrowing the 
common-mode dynamic range of the operational amplifier. The 
ADA4505-x family solves this crossover distortion problem by 
using an on-chip charge pump to power the input differential 
pair. The charge pump creates a supply voltage higher than the 
voltage of the battery, allowing the input stage to handle a wide 
range of input signal voltages without using a second differential 
pair. With this solution, the input voltage can vary from one 
supply extreme to the other with no distortion, thereby restoring 
the full common-mode dynamic range of the op amp. 

The charge pump has been carefully designed so that switching 
noise components at any frequency, both within and beyond the 
amplifier bandwidth, are much lower than the thermal noise floor. 
Therefore, the spurious-free dynamic range (SFDR) is limited 
only by the input signal and the thermal or flicker noise. There 
is no intermodulation between input signal and switching noise. 

 

 

ADA4505-1/ADA4505-2/ADA4505-4 Data Sheet
 

Rev. E | Page 14 of 24 

THEORY OF OPERATION 
The ADA4505-1/ADA4505-2/ADA4505-4 are unity-gain stable 
CMOS rail-to-rail input/output operational amplifiers designed 
to optimize performance in current consumption, PSRR, CMRR, 
and zero crossover distortion, all embedded in a small package. 
The typical offset voltage is 500 μV, with a low peak-to-peak 
voltage noise of 2.95 μV from 0.1 Hz to 10 Hz and a voltage 
noise density of 65 nV/√Hz at 1 kHz. 

The ADA4505-x amplifiers are designed to solve two key 
problems in low voltage battery-powered applications: battery 
voltage decre ase over time and rail-to-rail input stage distortion. 

In battery-powered applications, the supply voltage available to 
the IC is the voltage of the battery. Unfortunately, the voltage of 
a battery decreases as it discharges itself through the load. This 
voltage drop over the lifetime of the battery causes an error in 
the output of the op amps. Some applications requiring 
precision measurements during the entire lifetime of the battery 
use voltage regulators to power up the op amps as a solution. If 
a design uses standard battery cells, the op amps experience a 
supply voltage change from roughly 3.2 V to 1.8 V during the 
lifetime of the battery. This means that for a PSRR of 70 dB 
minimum in a typical op amp, the input-referred offset error is 
approximately 440 μV. If the same application uses the 
ADA4505-x with a 100 dB minimum PSRR, the error is only 14 
μV. It is possible to calibrate this error out or to use an external 
voltage regulator to power the op amp, but these solutions can 
increase system cost and complexity. The ADA4505-x 
amplifiers solve the impasse with no additional cost or error-
nullifying circuitry. 

The second problem with battery-powered applications is the 
distortion caused by the standard rail-to-rail input stage. Using 
a CMOS nonrail-to-rail input stage (that is, a single differential 
pair) limits the input voltage to approximately one VGS (gate-
source voltage) away from one of the supply lines. Because VGS 
for normal operation is commonly over 1 V, a single differential 
pair, input stage op amp greatly restricts the allowable input 
voltage range when using a low supply voltage. This limitation 
restricts the number of applications where the nonrail-to-rail 
input op amp was originally intended to be used. To solve this 
problem, a dual differential pair input stage is usually implemented 
(see Figure 53); however, this technique has its own drawbacks. 

One differential pair amplifies the input signal when the common-
mode voltage is on the high end, whereas the other pair amplifies 
the input signal when the common-mode voltage is on the low 
end. This method also requires control circuitry to operate the 
two differential pairs appropriately. Unfortunately, this topology 
leads to a very noticeable and undesirable problem; if the signal 
level moves through the range where one input stage turns off and 
the other one turns on, noticeable distortion occurs (see Figure 54). 

07
41

6-
04

3

IBIB

VIN–VIN+

VSS

VDD

Q2Q3 Q1 Q4

VBIAS

 
Figure 53. Typical Dual Differential Pair Input Stage Op Amp 
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Figure 54. Typical Input Offset Voltage vs. Common-Mode Voltage 

Response in a Dual Differential Pair Input Stage Op Amp (Powered by a 5 V 
Supply; Results of Approximately 100 Units per Graph Are Displayed)  

This distortion forces the designer to devise impractical ways  
to avoid the crossover distortion areas, thereby narrowing the 
common-mode dynamic range of the operational amplifier. The 
ADA4505-x family solves this crossover distortion problem by 
using an on-chip charge pump to power the input differential 
pair. The charge pump creates a supply voltage higher than the 
voltage of the battery, allowing the input stage to handle a wide 
range of input signal voltages without using a second differential 
pair. With this solution, the input voltage can vary from one 
supply extreme to the other with no distortion, thereby restoring 
the full common-mode dynamic range of the op amp. 

The charge pump has been carefully designed so that switching 
noise components at any frequency, both within and beyond the 
amplifier bandwidth, are much lower than the thermal noise floor. 
Therefore, the spurious-free dynamic range (SFDR) is limited 
only by the input signal and the thermal or flicker noise. There 
is no intermodulation between input signal and switching noise. 

 

 

(a) (b)

Obrázek 16.102: Typické zapojení vstupní části tzv. „Rail-to-Rail Input“ operačního zesilovače s komplementárním
rozdílovým stupněm realizovaným MOS tranzistory (a) s navázáním kaskododou podobně jako 16.64 a typické
závislosti napěťové nesymetrie na vstupním souhlasném napětí (b), převzato z www.analog.com.

XVI-126/131

https://www.analog.com/media/en/technical-documentation/data-sheets/ADA4505-1_4505-2_4505-4.pdf


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL
Data Sheet ADA4505-1/ADA4505-2/ADA4505-4
 

Rev. E | Page 15 of 24 

Figure 55 displays a typical front-end section of an operational 
amplifier with an on-chip charge pump. 
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Figure 55. Typical Front-End Section of an Op Amp 

with Embedded Charge Pump 

Figure 56 shows the typical response of two devices from Figure 12, 
which shows the input offset voltage vs. input common-mode 
voltage for 10 devices. Figure 56 is expanded to make it easier to 
compare with Figure 54, which shows the typical input offset 
voltage vs. common-mode voltage response in a dual differential 
pair input stage op amp. 
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Figure 56. Input Offset Voltage vs. Input Common-Mode Voltage Response 

(Powered by a 5 V Supply; Results of Two Units Are Displayed) 

This solution improves the CMRR performance tremendously. 
For example, if the input varies from rail to rail on a 2.5 V 
supply rail, using a part with a CMRR of 70 dB minimum,  
an input-referred error of 790 μV is introduced. Another part 
with a CMRR of 52 dB minimum generates a 6.3 mV error.  
The ADA4505-x family CMRR of 90 dB minimum causes only 
a 79 μV error. As with the PSRR error, there are complex ways 
to minimize this error, but the ADA4505-x family solves this 
problem without incurring unnecessary circuitry complexity or 
increased cost. 
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Figure 56. Input Offset Voltage vs. Input Common-Mode Voltage Response 

(Powered by a 5 V Supply; Results of Two Units Are Displayed) 

This solution improves the CMRR performance tremendously. 
For example, if the input varies from rail to rail on a 2.5 V 
supply rail, using a part with a CMRR of 70 dB minimum,  
an input-referred error of 790 μV is introduced. Another part 
with a CMRR of 52 dB minimum generates a 6.3 mV error.  
The ADA4505-x family CMRR of 90 dB minimum causes only 
a 79 μV error. As with the PSRR error, there are complex ways 
to minimize this error, but the ADA4505-x family solves this 
problem without incurring unnecessary circuitry complexity or 
increased cost. 

 

(a) (b)

Obrázek 16.103: Zapojení vstupní části obvodu ADA4505 se vstupní částí tzv. „Rail-to-Rail Input“ napájeným
nábojovou pumpou, kde Vpp > VDD – viz obrázek (a) a typické hranice závislosti napěťové nesymetrie na vstupním
souhlasném napětí (b), viz datasheet.
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Vnitřní struktura operačního zesilovače LTC6258 typu „Rail-to-Rail Input/Output“

LTC6258/LTC6259/LTC6260

12
6258960fa

For more information www.linear.com/LTC6258

SIMPLIFIED SCHEMATIC

Figure 1. LTC6258/LTC6259/LTC6260 Simplified Schematic
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Obrázek 16.104: Zapojení OZ LTC6258, vybrané parametry: A0 ≈ 10 · 103|Rz=10 kΩ, Uos ≈ 400µV, CMRR ≈
95 dB, Iin ≈ 75 nA, ft ≈ 1,3 MHz, Vcc ∈ 〈1,8 .. 5,25〉V, Icc ≈ 20µA, (5µA shutdown), viz. datasheet.
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Zjednodušená struktura operačního zesilovače OPA1611 typu „Rail-to-Rail Output“

Pre-Output Driver OUT
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V+

IN-

IN+

OPA1611, OPA1612
SBOS450C –JULY 2009–REVISED AUGUST 2014 www.ti.com

7 Detailed Description

7.1 Overview
The OPA161x family of bipolar-input operational amplifiers achieve very low 1.1-nV/√Hz noise density with
an ultralow distortion of 0.000015% at 1 kHz. The rail-to-rail output swing, within 600 mV with a 2-kΩ load,
increases headroom and maximizes dynamic range. These devices also have a high output drive capability
of ±40 mA. The wide supply range of ±2.25 V to ±18 V, on only 3.6 mA of supply current per channel, makes
them applicable to both 5V systems and 36V audio applications. The OPA1611 and OPA1612 op amps are
unity-gain stable and provide excellent dynamic behavior over a wide range of load conditions.

7.2 Functional Block Diagram

Figure 29. OPA1611 Simplified Schematic

7.3 Feature Description

7.3.1 Power Dissipation
The OPA1611 and OPA1612 series op amps are capable of driving 2-kΩ loads with a power-supply voltage up
to ±18 V. Internal power dissipation increases when operating at high supply voltages. Copper leadframe
construction used in the OPA1611 and OPA1612 series op amps improves heat dissipation compared to
conventional materials. Circuit board layout can also help minimize junction temperature rise. Wide copper traces
help dissipate the heat by acting as an additional heat sink. Temperature rise can be further minimized by
soldering the devices to the circuit board rather than using a socket.

7.3.2 Electrical Overstress
Designers often ask questions about the capability of an operational amplifier to withstand electrical overstress.
These questions tend to focus on the device inputs, but may involve the supply voltage pins or even the output
pin. Each of these different pin functions have electrical stress limits determined by the voltage breakdown
characteristics of the particular semiconductor fabrication process and specific circuits connected to the pin.
Additionally, internal electrostatic discharge (ESD) protection is built into these circuits to protect them from
accidental ESD events both before and during product assembly.

12 Submit Documentation Feedback Copyright © 2009–2014, Texas Instruments Incorporated

Product Folder Links: OPA1611 OPA1612

Struktura audio-OZ
LTC6258 se zapojením
budičů koncových
tranzistorů (SE, tj.
výstup „Rail-to-Rail“)
a vybrané parametry.
A0 ≈ 130 dB
Uos ≈ 0,1 mV
un ≈ 1,1 nV/

√
Hz

THD ≈ 0,000015 %
S ≈ 27 V/µs
fr ≈ 40 MHz
Icc ≈ 3,6 mA
Vcc ∈ 〈±2,25, ± 18〉V

převzato z datasheetu.
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Zjednodušená struktura IO, symetrického zesilovače OPA1632
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7.2 Functional Block Diagram

7.3 Feature Description
Figure 12 and Figure 13 depict the differences between the operation of the OPA1632 fully-differential amplifier
in two different modes. Fully-differential amplifiers can work with differential input or can be implemented as
single in/differential out.

Figure 12. Amplifying Differential Signals

10 Submit Documentation Feedback Copyright © 2003–2015, Texas Instruments Incorporated

Product Folder Links: OPA1632

Struktura OPA1632 – OZ s roz-
dílovým výstupem (použití: bu-
diče ADC, audio budiče a před-
zesilovače, aktivní filtry, . . . ).
Komentář, viz přednáška.
Vybrané parametry:

THD ≈ 0,000022 %
un ≈ 1,3 nV/

√
Hz

S ≈ 50 V/µs
ft ≈ 180 MHz
A0 ≈ 78 dB
Iom ≈ 85 mA
Icc ≈ 14 mA
Vcc ∈ 〈±2,5,± 16〉V

převzato z datasheetu.
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Typická zapojení symetrického zesilovače OPA1632
Symetrický zesilovač A/D převodníku,
„symetrizační“ budič a kompletní zapojení
audio-převodníku, viz datasheet.
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Feature Description (continued)

Figure 13. Single In With Differential Out

7.4 Device Functional Modes

7.4.1 Shutdown Function
The shutdown (enable) function of the OPA1632 is referenced to the negative supply of the operational amplifier.
A valid logic low (< 0.8 V above negative supply) applied to the enable pin (pin 7) disables the amplifier output.
Voltages applied to pin 7 that are greater than 2 V above the negative supply place the amplifier output in an
active state, and the device is enabled. If pin 7 is left disconnected, an internal pull-up resistor enables the
device. Turn-on and turn-off times are approximately 2 μs each.

Quiescent current is reduced to approximately 0.85 mA when the amplifier is disabled. When disabled, the output
stage is not in a high-impedance state. Thus, the shutdown function cannot be used to create a multiplexed
switching function in series with multiple amplifiers.
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Kapitola 17
Úvod do implementace (realizace) elektrických
kmitočtových filtrů
Tato kapitola je věnována obvodové realizaci pře-
nosové funkce analogového filtru. Uživatel se se-
známí s obvodovou implementací filtru jak pomocí
pasivních struktur RC a LC, tak zejména pomocí
aktivních obvodů, které využívají operačních nebo
transkonduktančních zesilovačů, ale i dalších aktiv-
ních bloků jako jsou proudové konvejory. V další
části jsou pak ukázány možnosti realizace přenoso-
vé funkce pomocí obvodů se spínanými kapacitory či
proudy. Jedná pouze o úvod do velmi široké oblasti.
Podrobnější rozbor lze najít v citované literatuře.

H(s) = HC
(s− sn1)(s− sn2) · · · (s− snM )
(s− sp1)(s− sp2) · · · (s− spN )

L1 C1
L2

C2

L3

L4

C4

C3

L1

L1 C1

C1

L2
C2

L2

C2

R2Ui Uo

Z1 Z3

Z2
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Jak realizovat filtr elektrickým obvodem?
Existuje celá řada možností možností realizace kmitočtového filtru elektrickým obvodem. V této kapitole je pouze
úvod do některých možností. Využívá se mnoha principů a postupů návrhu, které jsou popsány v literatuře, viz
např. [15, 16, 17, 18]. Základní dělení elektrických filtrů lze uvést následujícím výčtem:

Pasivní filtry
• Elektromechanické filtry, 101 kHz < f < 102 kHz,
• RC filtry většinou pouze 2. řádu pro nenáročné aplikace, 100 kHz < f < 1GHz,
• LC filtry, 100 kHz < f < 1, případně krystalové filtry, 101 kHz < f < 1GHz,
• Filtry s povrchovou akustickou vlnou (Surface Acoustic Wave – SAW), 10 MHz < f < 3GHz,
• Mikrovlnné filtry (Cavity filters), f > 1GHz.

Implementace kmitočtových filtrů pomocí aktivních obvodů – ARC filtry
• Zapojení s operačními, případně transimpedančními zesilovači,
• filtry s transkonduktančními zesilovači (OTA),
• implementace pomocí proudových konvejorů (Current conveyors – current-mode filters),
• filtry využívající nelineární charakteristiky (Log-domain a Square-root domain),
• spínané filtry (Disrete time filters) implementované technikou SC nebo SI .

Pro realizaci se využívají různé techniky, přičemž nejpoužívanější z nich jsou níže stručně představeny.
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17.1. Realizace filtrů pomocí RC struktur
Filtry implementované pomocí RC obvodu se používají jako elementární fitry omezení pásma v signálových, ale i
napájecích cestách. Jedná o pasivní obvod, tj. nepotřebuje napájení, ale nemůže být zároveň použit pro zesílení
signálu. Lze s ním realizovat přenosovou funkci pouze s reálnými póly, tj, Q ≤ 0,5. Z tohoto důvodu se tyto imple-
mentace používají pouze pro filtry 1. nebo 2. řádu a nelze s nimi realizovat filtry 2. a vyšších řádů s aproximacemi
představenými v kapitole 9.2.
Základními RC filtry 1. řádu jsou integrační a derivační článek, jak uvádí následující obrázek. Jejich vlastnosti
byly přestaveny v kapitole 8.2.1, konkrétně v tabulkách. 8.3 a 8.4, včetně fázových charakteristik a časových odezev.

R

C uoui

uoui

C

R

HLP (s) = 1
1 + sRC

= H0ω0
s+ ω0

,

kde ω0 = 1
RC , H0 = 1.

HHP (s) = sRC

sRC + 1 = H∞s
s+ ω0

,

kde ω0 = 1
RC , H∞ = 1.
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−2
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/d
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/dek.
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ω

)|
[d

B]
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HHP

Obrázek 17.1: Dolní a horní propust 1. řádu realizované integračním a derivačním RC článkem.
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Jednoduchou úpravou předchozích zapojení lze měnit přenos v propustném pásmu, ale minimální útlum v propust-
ném pásmu je 0 dB pro R2 →∞ u LP, resp. R1 → 0 u HP, což pak vede na předchozí zapojení.

ui

R1

uoR2C

ui uoR2

R1C

HLP (s) =
R2

R1+R2

sRC + 1 = H0ω0
s+ ω0

,

kde R = R1R2
R1+R2

, ω0 = 1
RC ,

H0 = R2
R1+R2

.

HHP (s) = sR2C

s(R1 +R2)C + 1 =

= H∞s
s+ ω0

, kde ω0 = 1
(R1+R2)C ,

H∞ = R2
R1+R2

.

10−2 10−1 100 101 102

−40

−20

0

Hp

−2
0 dB

/d
ek
. −20 dB
/dek.

ω/ω0

|H
(j
ω

)|
[d

B]
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HHP

Hp = 20 logH0, resp. Hp = 20 logH∞

Obrázek 17.2: Dolní a horní propust 1. řádu s proměnným útlumem v propustném pásmu.
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Základní korekční RC filtry 1. řádu typu dolní a horní propusti vycházejí z přenosové funkce z tabulky 8.5, včetně
obvodové realizace, kterou lze modifikovat např. zapojeními 17.2. Níže jsou uvedeny vlastnosti dvou zapojení.

ui uo

R2

R1

C

ui uoR2

C1

R1

HL(s) = sR2C + 1
s(R1 +R2)C + 1 = H∞L

s+ ωnL
s+ ω0L

kde ω0L = 1
(R1+R2)C , ωnL = 1

R2C
,

H∞L
= R2

R1+R2
, HH(0) = 1.

HH(s) = R2
R1 +R2

sR1C1 + 1
sRC1 + 1 =

= H∞H

s+ ωnH
s+ ω0H

, kde R = R1R2
R1+R2

,

ω0H = 1
RC1

, ωnH = 1
R1C1

, H∞H
= 1,

HH(0) = H∞H

ωnH
ω0H

= R2
R1+R2

.

Hs

±20 dB/dek.

ω (log)

|H
(j
ω

)|
[d

B]

HL
HH

ω1 ω20

Hs = 20 logH∞L
= 20 logHH(0).

Pro C1 = C R1+R2
R1

, pak:
ω1 = ω0L = ωnH a ω2 = ωnL = ω0H .

Obrázek 17.3: Základní korekční filtry 1. řádu.
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Realizace RC filtru 2. řádu typu dolní propusti vychází ze zapojení integračního RC článku obrázku 17.1, jehož
přenosová funkce vychází ze vztahu (8.6). Poznámky k návrhu viz v závěru této podkapitoly na straně XVII-12.

ui

R1

C2 uoC1

R2

H(s) = H0ω
2
0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
kde pro C2 = aC1 = aC, R2 = bR1 = bR platí:

H0 = 1, ω0 = 1√
abRC

, Q =
√
ab

1 + a(b+ 1) ≤ 0,5. (17.1)

10−2 10−1 100 101 102

−80

−60

−40

−20

0
−6

−40 dB
/dek.

ω/ω0

|H
(j
ω

)|
[d

B]

a=1; b=1
a=1; b=2
a=0,5; b=2
a=0,1; b=10

10−2 10−1 100 101 102

−π

−π2

ω/ω0

Q
.= 0,48

Q = 0,4
Q = 1/3

Q
.= 0,35

∠
H

(j
ω

)[
ra

d]

a=1; b=1
a=1; b=2
a=0,5; b=2
a=0,1; b=10

0

Obrázek 17.4: Dolní propust 2. řádu realizovaná dvojnásobným integračním RC článkem.
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Realizace RC filtru 2. řádu typu horní propusti je analogií předchozího případu. Její přenosová funkce vychází
ze vztahu (8.8) a výsledné vztahy pro parametry se shodují s předešlým, což platí i o diskusi k návrhu.

ui uo

C1 C2

R1 R2

H(s) = H∞s2

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
kde pro C2 = aC1 = aC, R2 = bR1 = bR platí:

H∞ = 1, ω0 = 1√
abRC

, Q =
√
ab

1 + a(b+ 1) ≤ 0,5. (17.2)
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Obrázek 17.5: Horní propust 2. řádu realizovaná dvojnásobným derivačním RC článkem.

XVII-7/120

https://geec.fel.cvut.cz/#/173


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Realizaci RC filtru 2. řádu typu pásmové propusti lze uskutečnit několika způsoby. Přenosová funkce vychází ze
vztahu (8.9) a výsledné vztahy pro tuto realizaci Wienův článek následují, viz také poznámky na straně XVII-12.

ui uoR2

R1
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C2

H(s) =
HB

ω0
Q s

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
, kde pro C1 = aC2 = aC, R1 = bR2 = bR platí:

HB = a

1 + a(b+ 1) < 1, ω0 = 1√
abRC

, Q =
√
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1 + a(b+ 1) ≤ 0,5. (17.3)
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Obrázek 17.6: Pásmová propust 2. řádu realizovaná Wienovým RC článkem.
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Wienův článek je vhodné používat při a = b = 1. Pro větší přenos HB se zmenšuje činitel jakosti Q. V těchto
případech je lépe použít buď kombinaci integračního a derivačního článku v níže uvedeném řazení (RCCR) nebo
s opačným řazením (CRRC) a podobnými vlastnostmi, viz také [17].

ui uo

C2R1

C1 R2

H(s) =
HB

ω0
Q s

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
, kde pro C2 = aC1 = aC, R2 = bR1 = bR platí:

HB = ab

1 + a(b+ 1) < 1, ω0 = 1√
abRC

, Q =
√
ab

1 + a(b+ 1) ≤ 0,5. (17.4)
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Obrázek 17.7: Pásmová propust 2. řádu realizovaná integračním a derivačním RC článkem.
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Pro realizaci RC filtru 2. řádu typu pásmové zádrže lze použít „obrácený Wienův článek“, který však nesplňuje
přenosovou funkci z tabulky 8.13 a tudíž nedosahuje Hmin = 0. To platí i níže uvedený přemostěný T-článek,
který však může dosáhnout při nižších Hmin vyšších Q, a navíc při výhodné volbě C1 = C2 = C.

ui uoR1

C1

R2

C2 H(s) =
s2 + ω0(a+1)√

ab
s+ ω2

0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
, kde pro C2 = aC1 = aC, R2 = bR1 = bR platí:

H(jω0) = Hmin = a+ 1
1 + a(b+ 1) < 1, ω0 = 1√

abRC
, Q =

√
ab

1 + a(b+ 1) ≤ 0,5.

(17.5)
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Obrázek 17.8: Pásmová zádrž 2. řádu realizovaná přemostěným T-článkem.
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Nevýhodu malého útlumu přemostěného T-článku řeší dvojitý T článek níže. Obecně to je systém 3. řádu, nicméně
pro uvedené nastavení hodnot se jedná opět o RC filtr 2. řádu typu pásmové zádrže, přičemž pro a − b = 1,
tj. Qn →∞ a Hmin = 0 se jedná o klasickou přenosovou funkci zádrže dle tabulky 8.13, více viz komentář dále.
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C
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H(s) =
s2 + ω0

Qn
s+ ω2

0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
, kde ω0 = 1

RC
, Q = b

b2 + ab+ a+ 1 ≤ 0,5 (17.6)

Qn = b

a− b+ 1 a H(jω0) = Hmin = Q

Qn
= a− b+ 1
b2 + ab+ a+ 1 < 1. (17.7)
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Obrázek 17.9: Pásmová zádrž 2. řádu realizovaná dvojitým T-článkem.
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Poznámky k návrhu RC filtrů 2 řádu
Jak bylo uvedeno, přenosové funkce RC filtrů nemohou mít komplexně sdružené póly, tj. činitel jakosti Q ≤ 0,5 a
tudíž nemohou realizovat filtry druhého a vyšších řádů s aproximacemi popsanými v kapitole 9.2. zlomový kmitočet
ω0 je dán časovou konstantou RC a případně koeficienty a a b, pokud ab 6= 1. Pokud lze, je vhodné volit a = 1,
jelikož kapacitory mají velký rozptyl kapacit a stejné hodnoty lze snadno vybrat měřením. Koeficienty a a b ovlivňují
také velikost přenosu HB a Hmin u pásmových propustí a zádrží.
LP a HP 1. řádu podle obrázku 17.1 jsou elementárními, široce používanými zapojeními i pro liché řády ARC

kaskádních filtrů (LP, HP)s OZ, viz kapitolu 17.6.
Pro vyšší strmosti, ale s vyšším útlumem pro ω = ω0 lze použít RC filtry 2. řádu, které vychází ze zapojení
na obrázku 17.4 a 17.5. Ve většině případů se volí a = b = 1. Pro vyšší činitele jakosti Q je pak vhodná
volba a = 0,5; b = 2, případně a = 1; b = 2 (maximum Q pro a = 1, viz obrázek 17.10). Další zvyšování
Q nevede k požadovanému nárůstu strmosti kmitočtové charakteristiky, ale nepříjemně zvyšuje poměr hodnot
prvků. Pro dvojnásobný reálný pól přenosové funkce (maximum Q = 0,5) by muselo platit a→ 0 a b→ 1/a.

BP 2. řádu se pro RC implementaci obvykle používá Wienův článek na obrázku 17.6. Ten je však vhodný pro
a = b = 1, případně při požadavku velké šířky propustného pásma, tj. malé hodnoty Q, přičemž pro HB → 1
je třeba volit velké a a b=1/a. Nicméně i v případech velké šířky pásma je často vhodnější použití spojení
integračního a derivačního RC článku (RCCR), jak ukazuje obrázek 17.7, pro který se pak volí také velké a,
ale b = a (v případě opačného pořadí – CRRC se pro malé Q volí naopak malé a = b). Pro úzkopásmové filtry
jsou implementace s RC články (RCCR nebo CRRC) výhodnější, jelikož s rostoucím Q roste i přenos HB , na
rozdíl od Wienova článku, viz obrázek 17.10. Tyto filtry se často používají pro nf oscilátory, viz kapitolu 18.1.4.
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Obrázek 17.10: Závislost činitele jakosti Q a přenosu HB pro BP na volbě koeficientů a a b.
BS Jako nejjednodušší zapojení RC pásmové zádrže se používá přemostěný T-článek z obrázku 17.8. V tomto

případě se volí C1 = C2 = C a pro vyšší útlum (nižší Hmin = H(jω0)) se pak volí větší hodnoty koeficientu
b ∈ 〈2, 10〉. Záměnou R a C lze získat jeho alternativu, což vede na volbu R1 = R2, která je méně vhodná,
viz také [17]. Přemostěný T-článek se opět využívá např. pro oscilátory – kapitola 18.1.4.
Přenosovou funkci BS dle tabulky 8.13 lze realizovat dvojitým T článkem pro b = a + 1 (Qn → ∞), viz
obrázek 17.9. Obvykle se volí a = 1, ale díky toleranci hodnot prvků nelze dosáhnout Hmin = 0. Pro toleranci
0,1 % vychází Hmin ≈ −60 dB, více viz analýzu.

Návrh RC filtrů vyšších řádů je komplikovaný a vzhledem k tomu, že Q < 0,5, je jejich využití minimální.
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17.2. Realizace filtrů pomocí LC struktur
Filtry implementované pomocí LC obvodu mají dlouhou historii s podrobným teoretickým základem a propraco-
vanými postupy návrhu. Používaly se hojně v telekomunikační technice. Dnes jsou nahrazovány technologiemi,
umožňujícími miniaturizaci, tj. integraci.

LC filtry se však stále využívají zejména v oblastni výko-
nových filtrů, kde je jejich náhrada jinou implementací pro-
blematická. Jejich další výhodou je skutečnost, že se jed-
ná opět o pasivní obvod, má malé ztráty (oproti RC) a
také velmi dobré citlivostní parametry (malá závislost pře-
nosu na tolerancích hodnot prvků oproti ostatním typům).

(a) (b)
Obrázek 17.11: Ukázka použití filtrů v mobilním telefonu: (a) 90. léta 20. století, (b) jeden z nástupců mobilních
telefonů při přechodu na f > 1 GHz (využití filtru SAW).
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17.2.1. Realizace LC filtrů 2. řádu
Zapojení základních LC jednostranně zakončených LC filtrů 2. řádu byly uvedeny v tabulkách včetně základních
návrhových vztahů. Zapojení s jednostranným zakončením sériovým rezistorem Rs:

dolní propust – LP

ui uo

Rs L

C

H(s) = H0ω
2
0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

horní propust – HP

ui uoL

C Rs

H(s) = H∞s2

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

pásmová propust – BP

ui uo

C L

Rs

H(s) =
HB

ω0
Q s

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

pásmová zádrž – BS

ui uo

Rs

C

L

H(s) = H0(s2 + ω2
0)

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

Obrázek 17.12: Zapojení jednostranně zakončených LC filtrů 2. řádu se sériovým odporem Rs.
U všech zapojení platí stejné relace pro zlomový kmitočet, který souhlasí s (5.29) (viz také příklad 4.2) i činitel
jakosti, který souhlasí s činitelem jakosti rezonančního obvodu (5.30) a jakosti cívky QL, viz (5.33):

ω0 = 1√
LC

, Q =
√
L/C

Rs
= ω0L

Rs
= 1
Rsω0C

, H0 = H∞ = HB = 1. (17.8)
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Činitel jakosti závisí na velikosti odporu a lze ho tedy nastavit nezávisle na ω0 a hlavně Q > 0,5, tj. zapojení
může realizovat komplexně sdružené póly, což je podmínka pro implementaci filtrů s používanými aproximacemi
modulových charakteristik (viz kapitola 9.2). Vlastnosti jednotlivých zapojení, včetně kmitočtových charakteristik
jsou uvedeny v tabulkách 8.8 až 8.13 a také analýzách (kliknutím na příslušný obrázek). Ze zapojení je dále
zřejmé, že v propustném pásmu filtry nezesilují (mohou mít převýšení modulu pro Q > 1/

√
2), ale ani nezeslabují:

H0 = H∞ = HB = 1 a Hmin = H(jω0) = 0 pro pásmovou zádrž. Analogicky k zapojením 17.12 jsou níže
uvedena zapojení s paralelním rezistorem Rp. Jejich vlastnosti jsou identické, mění se díky Rp pouze vztah pro
činitel jakosti. Ten evidentně souhlasí s činitelem jakosti rezonančního obvodu (5.32) a činitelem 1

tan δ , viz (5.34).

ui

L

C Rp uo ui Rp uo

C

L ui uo

Rp

C L ui uoC

L

Rp

dolní propust – LP horní propust – HP pásmová propust – BP pásmová zádrž – BS
Obrázek 17.13: Alternativní zapojení výše uvedených LC filtrů 2. řádu s paralelním rezistorem Rp.

ω0 = 1√
LC

, Q = Rp

√
C

L
= ω0CRp = Rp

ω0L
. (17.9)
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Zbývající přenosové funkce dle tabulek 8.11 a 8.12 odpovídají eliptickým filtrům dolní a horní propusti (LPN a
HPN), tj. s nulou přenosu na imaginární ose na nenulovém, konečném kmitočtu, podobně jako BS. Jejich zapojení
je uvedeno níže na obrázku 17.14 se sériovým, resp. 17.15 s paralelním rezistorem (porovnej se zapojením BS
z obrázku 17.12, resp. 17.13). Charakteristiky byly uvedeny ve zmíněných tabulkách, viz také obvodovou analýzu
(kliknutím na obrázek), případně i systémovou analýzu (kliknutím na přenosovou funkci).

uoui

C

L2

Rs L1

H(s) =
H0

ω2
0

ω2
n

(s2 + ω2
n)

s2 + ω0
Q s+ ω2

0

ω0 a Q dány (17.8), kde L = L1 + L2,

ωn = 1√
L2C

, H0 = 1, H(∞) = L2
L1 + L2

(a)

uoui

Rs C1

C2

L
H(s) = H∞(s2 + ω2

n)
s2 + ω0

Q s+ ω2
0

ω0 a Q dány (17.8), kde C = C1C2
C1 + C2

,

ωn = 1√
LC2

, H∞ = 1, H0 = C1
C1 + C2

.

(b)
Obrázek 17.14: Zapojení jednostranně zakončených eliptických LC filtrů 2. řádu typu dolní (a) a horní (b) propusti
se sériovým rezistorem Rs.
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Podobně jako v předchozím případě i zde existují zapojení s paralelním rezistorem Rp.

ui Rp uo

L

C2C1

ω0 a Q dány (17.9), kde C = C1C2
C1 + C2

,

ωn = 1√
LC1

, H0 = 1, H(∞) = C1
C1 + C2

.

(a)

ui Rp uo

L1

C L2

ω0 a Q dány (17.9), kde L = L1L2
L1 + L2

,

ωn = 1√
L1C

, H∞ = 1, H0 = L2
L1 + L2

.

(b)
Obrázek 17.15: Zapojení jednostranně zakončených eliptických LC filtrů 2. řádu typu dolní (a) a horní (b) propusti
s paralelním rezistorem Rp.

Návrh LC filtrů vyšších řádů je komplikovanější. Nelze využít základních vztahů pro rezonanční kmitočet, jelikož
jednotlivé obvody se zatěžují. Pro návrh bylo vyvinuto několik postupů, které lze samozřejmě použít i na filtry
2. řádu. Syntéza těchto struktur je založena na obvodových funkcích (popisu) dvojbranu, které jsou nejprve stručně
uvedeny v následující kapitole.
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17.2.2. Obvodové funkce LC filtrů
Syntéza kmitočtových nejenom LC filtrů ale i RC obvodů využívá teoretické základy z oblasti syntézy dvojlólů a
dvojbranů, viz [15, 16] a řadu dalších publikací, které jsou v literatuře citovány. Zde se zaměříme na velmi stručný
úvod do této problematiky. LC filtr představuje strukturu uvedenou na obrázku 17.16 (a). Vlastní struktura obvodu
LC je imitanční funkcí, která má následující vlastnosti
• póly a nulové body se střídají a leží výlučně na imaginární ose roviny s – jedná se bezeztrátový LC obvod,
• je tvořena podílem dvou polynomu (sudého a lichého nebo opačně).

Pro účely reálného filtru (stabilního systému) musí být tato LC struktura zakončena buď oboustranně rezistory
R1, R2 nebo jednostranně (naprázdno R2 →∞ nebo nakrátko R1 → 0), viz obrázek níže.

Ui A

R1

R2U1 U2

Zi

I1 I2

Ui

R1

R1U0

I0

(a) (b)
Obrázek 17.16: Obecné uspořádání LC filtru (a) a odpovídající struktura s maximálním přenosem výkonu (b).
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Přenosová funkce H(s) uvedeného systému je definována jako podíl Laplaceových obrazů výstupní χ2(s) a vstupní
χi(s) veličiny a její převrácenou hodnotu nazýváme inverzním přenosem G(s).

Ui A

R1

R2U1 U2

Zi

I1 I2

H(s) = χ2(s)
χ1(s)

G(s) = 1
H(s) = χ1(s)

χ2(s)

Ui

R1

R1U0

I0

Po účely syntézy se na základě výkonů definuje tzv. provozní činitel přenosu jako (vše dále jako Laplaceovy obrazy)

G =
√

U0I0
U2(−I2) = 1

H
. (17.10)

Výkon U0I0 je definován podle obrázku 17.16 (b), přičemž R2 = R1, tj. představuje maximální výkon na vstupu
reaktančního dvojbranu na obrázku (a). Pokud je přenos definován jako poměr napětí (napěťový přenos), tj.
HU = U2

Ui
, pak zavádíme napěťový činitel přenosu GU = 1

HU
= Ui

U2
. Mezi provozním činitelem přenosu G a

napěťovým činitelem přenosu GU lze odvodit vztah:

U0 = Ui
R1

R1 +R1
= Ui

2 , I0 = Ui
2R1

, − I2 = U2
R2
⇒ G =

√
Ui
2

Ui
2R1

1
U2

R2
U2

= Ui
U2

1
2

√
R2
R1

= GU
1
2

√
R2
R1

. (17.11)
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Pozor, tím je dána i relace mezi provozním činitelem přenosu, tj. provozním útlumem a, používaném v tolerančních
schématech (viz např. kapitolu 9.4) a napěťovým přenosem.

|HU |[dB] = 20 log
∣∣∣∣
U2
Ui

∣∣∣∣⇒ a = |GU |[dB] = −|HU |[dB] + 20 log 1
2 + 10 log R2

R1

.= −|HU |[dB] − 6,02 + 10 log R2
R1

.

(17.12)

Pokud je tedy R1 = R2, pak napěťový přenos v propustném pásmu LC filtru nezačíná v 0 dB, ale cca v −6 dB!
Pro Čebyševovu a Cauerovu aproximaci (A,B) sudého řádu musí být R1 6= R2 (viz obrázek 9.20, případně 9.14) a
pak HU (0)[dB]

.= −ap − 6,02 dB.

17.2.3. Vztah přenosových funkcí a dvojbranových parametrů filtrů
Vztahy mezi obvodovými veličinami LC struktury z obrázku 17.16 (a), tj. reaktančního dvojbranu lze vyjádřit
pomocí dvojbranových parametrů. Nejčastěji se používají kaskádní (přenosové) parametry A, ale syntézu lze
uskutečnit i s pomocí impedančních Z či admitančních Y parametrů, viz např. [16]. V tomto materiálu se omezíme
na kaskádní popis, který byl uveden v kapitole 7.4.6:

U1 = a11U2 + a12(−I2)
I1 = a21U2 + a22(−I2)

XVII-21/120



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Pokud je dvojbran buzen do vstupní brány a výstupní brána je zatížena impedancí Z2 = R2 = U2/(−I2), pak vstup-
ní impedanci Zi(s) lze evidentně napsat ve tvaru (17.13) včetně verze naprázdno a nakrátko, přičemž dvojbranové
parametry i obvodové veličiny jsou opět vyjádřeny Laplaceovými obrazy (neindikováno).

Zi = U1
I1

= a11U2 + a12(−I2)
a21U2 + a22(−I2) = a11Z2 + a12

a21Z2 + a22
a Zn = Zi|R2→∞ = a11

a21
, Zk = Zi|R2→0 = a12

a22
. (17.13)

Pokud matici LC struktury rozšíříme o rezistor R1 (viz řazení dvojbranů v kapitole 7.4.9, tabulku 7.1), dostaneme:

[
Ui
I1

]
=
[
1 R1
0 1

]
×
[
a11 a12
a21 a22

]
×
[
U2
−I2

]
=
[
Ui
I1

]
=
[
a11 + a21R1 a12 + a22R1

a21 a22

]
×
[
U2
−I2

]
(17.14)

Ui = av11U2 + a12
R2

U2 = (a11 + a21R1)U2 + 1
R2

(a12 + a22R1)U2. (17.15)

Podobně lze odvodit vztah pro proudový přenos. Vzhledem k relacím U0 = Ui
2 , I0 = U0

R1
a −I2 = U2

R2
platí:

H(s) = 1
G(s) =

√
U2(−I2)
U0I0

= 2
√
R1R2

R2a11(s) + a12(s) +R1R2a21(s) +R1a22(s) , (17.16)
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Přenosová funkce filtru, resp. její kvadrát, který byl zaveden vztahem 9.3, lze pak vyjádřit z (17.16) a funk-
ce H(−s). Tu lze sestavit vzhledem k vlastnostem kaskádních parametrů reaktančního dvojbranu: a11(−p) =
a11(s), a22(−p) = a22(s), a12(−p) = −a12(s), a21(−p) = −a21(s) [15]. Pak dostaneme níže uvedený vztah (17.17).

H(s)H(−s) = 1

1 +
(
R2a11(s)−R1a22(s)

)2 −
(
a12(s)−R1R2a21(s)

)2

4R1R2

= 1
1 + ε2ϕ(s)ϕ(−s) = 1

G(s)G(−s) ,

(17.17)
kde ϕ(s) je charakteristická funkce filtru (viz kapitolu 9.2), ε je chyba mohulu přenosu v propustném pásmu a G
je výše uvedený je provozní činitel přenosu definovaný vztahem (17.10).

Porovnáním uvedených vztahů lze získat i vyjádření pro charakteristickou funkci pro ε = 1 a dále vztah mezi vstupní
impedancí filtru a přenosovými vlastnostmi. Z něho pak už lze syntetizovat zapojení filtru, jak bude ukázáno dále.
Detailní odvození je uvedeno např. v [15].

ϕ(±s) = R2a11(s)± a12(s)∓R1R2a21(s)−R1a22(s)
2
√
R1R2

(17.18)

H−1(s) + ϕ(s)
H−1(s)− ϕ(s) = 1

R1

a11(s)R2 + a12(s)
a21(s)R2 + a22(s) ⇒

Zi
R1

= H(s)−1 ± ϕ(s)
H(s)−1 ∓ ϕ(s) . (17.19)

XVII-23/120



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Podobně lze odvodit i dvojbranové parametry. Zde jsou uvedeny pouze kaskádní parametry (pro odštěpování
T-článků zepředu – od zdroje), odvození je uvedeno v [15]. Impedanční a admitanční parametry viz např. [16].

A =




1
2

√
R1
R2

(
H−1(s) +H−1(−s) + ϕ(s) + ϕ(−s)

) √
R1R2
2

(
H−1(s)−H−1(−s) + ϕ(s)− ϕ(−s)

)

1
2
√
R1R2

(
H−1(s)−H−1(−s)− ϕ(s) + ϕ(−s)

) 1
2

√
R2
R1

(
H−1(s) +H−1(−s)− ϕ(s)− ϕ(−s)

)




(17.20)

Uvedené vztahy platí jak pro symetrické, tak nesymetrické zakončení R1 = R2, resp. R1 6= R2, ale nikoli pro
případ nakrátko, resp. naprázdno, tj. R1 = 0, resp. R2 → ∞. Pro tyto případy lze analogicky lze odvodit vztahy
jak přenosové funkce, tak obvodové parametry. To však přesahuje rámec tohoto materiálu a uživatel je najde ve
zmíněných citacích [16, 15].

Z výsledků aproximační úlohy, tj. přenosové a charakteristické funkce lze tedy odvodit parametry, např. vstupní
impedanci Zi danou vztahem (17.19) nebo kaskádní parametry dle (17.20). Tyto parametry již umožňují nalézt
obvodovou implementaci LC struktury, jak je ukázáno v další kapitole.
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17.2.4. Syntéza LC struktury NLP
Obvodové parametry, ze kterých bude syntetizované obvodové zapojení LC struktury vycházely z přenosové a
charakteristické funkce filtru. Ty jsou dále použity jako normované, tj. popisující přenosové vlastnosti normované
dolní propusti NLP (zlomový kmitočet Ωp = 1). Tím i obdržené LC struktury budou strukturami NLP filtru. Navíc
se tento materiál zabývá pouze implementací LC struktury pomocí tzv. příčkové struktury (viz dále obrázky 17.17
a 17.18), která je nejpoužívanější a vykazuje nejlepší (nejmenší) citlivosti na změny hodnot prvků.
Mimo kmitočtové transformace a normování (viz kapitolu 9.4) se používá i normování impedanční – zakončovací
odpory se volí normované1 (r = 1). Základní obvodová struktura příčkového LC filtru typu dolní propusti, resp.
NLP je uvedena na obrázku 17.17. Je možné ji vytvářet od vstupní nebo výstupní brány pomocí T nebo Π články.

r2
Zi(S)

c1

l2 l4

c3 c5

l1

c2

l3

c4

l5

r2
Zi(S)

(a) (b)
Obrázek 17.17: Struktura základních filtrů NLP, resp. LP tvořená (a) Π články a (b) s T články.

1Normované prvky se obvykle značí malými písmeny.
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Uvedenou strukturou 17.17 lze realizovat pouze polynomiální přenosové funkce filtrů, tj. bez nul přenosu (But-
terworth, Čebyšev). Pro tzv. eliptické filtry (s nulami přenosu na konečných kmitočtech – inverzní Čebyšev, Cauer),
je třeba strukturu upravit – namísto podélných induktorů zapojeny paralelní rezonanční obvody nebo místo příčných
kapacitorů sériové rezonanční obvody jak ukazuje obrázek 17.18.

Zi(S)

l2

c2

l4

c4
r2c1 c3 c5

l1 l3 l5

r2

l2

c2 c4

l4

Zi(S)

(a) (b)
Obrázek 17.18: Struktura eliptických filtrů NLP, resp. LP tvořená buď Π články s paralelními RO v podélných
větvích (a) nebo T články se sériovými RO v příčných větvích (b).
Pokud je LC struktura pouze jednostranně zakončená nelze použít některé varianty. Pro LC strukturu začínající
Π článkem nelze použít variantu nakrátko, jelikož r1 = 0 a struktura začíná příčným kapacitorem, jehož vliv tak
eliminován (pouze zatěžuje zdroj vstupního signálu). Pokud je u této varianty navíc realizován filtr sudého řádu
nelze použít ani zakončení naprázdno, jelikož pak struktura končí podélným induktorem, který by se pro r2 →∞
neuplatnil (netekl by přes něj proud). Stejně je tomu u struktury začínající T článkem, realizující filtr lichého řádu.
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Ze struktury filtru NLP (obrázky 17.17 a 17.18) lze zpětnou transformací, tzv. kmitočtovým odnormováním
dle transformačních vztahů (9.12) až (9.18) dostat strukturu požadovaného typu filtru, jak ukazuje následkující
tabulka 17.1. Výsledné hodnoty prvků LC vyplývají jednak kmitočtového odnormování (z Ωp = 1 na požadovaný
kmitočet ωp), a jednak impedančního odnormování, přičemž c a l jsou normované hodnoty struktury NLP a R0 je
normovací hodnota impedance, tj. R1 = r1R0 a R2 = r2R0. Z tabulky je zřejmé, že pro pro pásmové filtry (BP
a BS) se zvyšuje řád filtru dvakrát.

Odnormované (transformované) stavební prvky pro výsledný typ filtru
NLP LP HP BP BS

l
L = lR0

ωp
C = 1

lR0ω−p

L = R0l

∆ωp
, C = ∆ωp

R0lω2
m

L = ∆ωpR0l

ω2
m

, C = 1
R0l∆ωp

c
C = c

R0ωp L = R0
c ω−p

L = ∆ωpR0
c ω2

m

, C = c

R0∆ωp L = R0
c∆ωp

, C = c∆ωp
R0ω2

m

Tabulka 17.1: Transformace LC prvků NLP na filtr dolní (LP), horní (HP), pásmové propusti (BP) a zádrže (BS).
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Syntéza LC struktury NLP ze vstupní impedance
Tato metoda vychází ze vstupní (normované) impedance Zi(S), kterou lze sestavit z přenosové a charakteristické
funkce filtru NLP dle vztahu (17.19), tj.:

Zi(S) = r1
H(S)−1 ± ϕ(S)
H(S)−1 ∓ ϕ(S) . (17.21)

Realizace NDP je pak založena na tzv. odštěpování pólů v nekonečnu (pro s =∞) ze vstupní imitance – aplikace
Cauerova algoritmu. Pokud má vstupní impedance pól v nekonečnu struktura začíná podélným induktorem. Její
rozvoj v řetězový zlomek a tomu odpovídající zapojení příčkové LC struktury dvojpólu je uvedeno na následujícím
obrázku, kde S je Laplaceův operátor pro normovaný kmitočet a r, l, c jsou normované hodnoty prvků.

l1

c2

l3

c4

l5

Zi(S)

Zi(S) = Sl1 +
1

Sc2 +
1

Sl3 +
1

Sc4 +
1

Sl5 +
1
. . .

(17.22)

Pokud nemá impedance Zi(S) pól v S =∞, má ho Yi(S) = 1/Zi(S) a LC struktura začíná příčným kapacitorem
dle obrázku 17.17 (b). Postup je ukázán na následujícím příkladu.
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Příklad 17.1 Návrh a syntéza LC struktury filtru pásmové propusti

Zadání: Určete přenosovou funkci H(s) filtru pásmové propusti pro Butterworthovu aproximaci a následně
jeho LC strukturu pro zakončovací odpor R2 = 1 kΩ, pokud jsou zadány následující hodnoty tolerančního
schématu. Výsledky ověřte v aplikaci SYNTFIL.

ap = 1√
2
.= 3,02 dB,

as = 23 dB,
fm = 20 kHz,

∆fp = 16 kHz,
∆fs = 40 kHz.

−as

−ap

∆fp
∆fs

f

|H
(j
f

)|
[d

B]

0
f−s f−p fm fp fs

BP

Řešení: Nejprve určíme meze nepropustného pásma a sekundární parametry, které jsou nezbytné pro vý-
počet aproximační úlohy: Z relací ∆fs = fs − f−s a f2

m = fsf−s dostáváme pro výše uvedené hodnoty
fs

.= 48,2843 kHz a dle (9.1) dostaneme ε =
√

10
ap
10 − 1 = 1⇒ k1 = ε√

10
as
10 −1

.= 0,07097.
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Nyní lze určit normované kmitočty tolerančního pásma, pro něž
platí Ωp = 1 a z (9.16) pro f = fs dostaneme mez nepropust-
ného pásma NLP (tzv. selektivitu)

Ωs = f2
s − f2

m

∆fp · fs
= 2,5.

Stupeň přenosové funkce určíme z (9.5), přičemž 1
k = Ωs. Vzhle-

dem k tomu, že stupeň musí být přirozené číslo n ∈ N, platí:

n ≥
log 1

k1

log 1
k

.= 2,887141 ⇒ n = 3.

−as

−ap
NLP

Ω

|H
(j

Ω
)|

[d
B]

0 1 Ωs

Nyní lze již sestavit přenosovou funkci. Vzhledem k tomu, že ε = 1 lze pro určení koeficientů Butterworthova
polynomu (provozního činitele přenosu) použít přímo vztah (9.5) nebo jejich vyčíslení z tabulky 9.1 pro
n = 3. Charakteristickou funkci ϕ(s) má pro Butterworthovu aproximaci jednoduchý tvar, viz. (9.4).

H(S) = 1
G(S) = 1

S3 + 2S2 + 2S + 1 a z (9.4) ϕ(S) = −S3. (17.23)
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Pokud zvolíme normovanou hodnotu r1 = 1, je normovaná vstupní impedance pro NLP dána vzta-
hem (17.21), z něhož po úpravě na řetězový zlomek (continued-fraction) dostaneme tvar přímo vyjadřující
hledanou LC strukturu filtru NLP, jak je patrné z následujícího obrázku.

Zi(S) = H−1(S) + ϕ(S)
H−1(S)− ϕ(S) = 2S3 + 2S2 + 2S + 1

2S2 + 2S + 1 = 1S +
1

2S +
1

1S + 1

. (17.24)

l1 =1

c2 =2

l3 =1

Zi(S) = l1S + 1
Y2(S)

r1 =1

ui

Y2(S) = c2S + 1
Z3(S)

Z3(S) = l3S + r2

r2 =1

Obrázek 17.19: Hledaná struktura filtru NLP sestavená pomocí T článků, viz také analýzu.

XVII-31/120

https://geec.fel.cvut.cz/#/1834
https://geec.fel.cvut.cz/#/1834


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Pokud vyjdeme ze vstupní admitance Yi(S) = 1
Zi(S) , dostaneme strukturu začínající příčným kapacitorem,

tj. sestavenou od pomocí T článků. Postup je analogický, jak dokládá následující ukázka.

Yi(S) = H−1(S)− ϕ(S)
H−1(S) + ϕ(s) = 2S2 + 2S + 1

2S3 + 2S2 + 2S + 1 =
1

1S +
1

2S +
1

1S + 1

. (17.25)

l2 =2

c3 =1

Yi(S) = c1S + 1
Z2(S)

r1 =1

ui

Z2(S) = l2S + 1
Y3(S)

Y3(S) = c3S + r2

r2 =1
c1 =1

Obrázek 17.20: Hledaná struktura filtru NLP sestavená pomocí Π článků.

XVII-32/120



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Výsledný filtr požadovaného typu pásmové propusti dostaneme kmitočtovou transformací jednotlivých prvků
dle tabulky 17.1. Zároveň provedeme i impedanční odnormování dle zadání (R0 = 1 kΩ) a dostaneme,
přičemž vzhledem k simetrii platí R1 = R2, L1 = L3 a C1 = C3:

l1

c2

l3r1

ui r2

R1 = r1R0 = 1 kΩ,
L1 = R0l1

2π∆fp
.= 9,95 mH,

C1 = ∆fp
R0l12πf2

m

.= 6,37 nF,
C2 = c2

R02π∆fp
.= 19,9 nF,

L2 = ∆fpR0
c22πf2

m

.= 3,18 mH.

L1

C2

L3R1

ui R2L2

C1 C3

Obrázek 17.21: Struktura filtru BP získaná transformací z NLP, viz analýzu.
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Syntéza LC struktury NLP z kaskádní matice
Nevýhodou předchozí metody realizace LC struktury ze vstupní impedance je její nemožnost použití pro eliptické
filtry, tj. vykazující nuly přenosu. Obecné metody, které tuto výhodu odstraňují vycházejí z dvojbranového popisu
LC struktury. Dále je stručně představena metoda, vycházející z kaskádní matice struktury. Metody založené na
impedančním nebo admitančním popisu jsou uvedeny v [16].
Realizace reaktančního dvojbranu z kaskádní matice A je založena na tzv. odštěpení dvojbranu v příčné a podélné
větvi, jak ukazuje následující obrázek, kde Az, resp. Ay jsou matice (17.26) odštěpených dvojbranů a A−z, resp.
A−y jsou zbytkové matice struktury po odštěpení.

A−yAy y(S)
z(S)

A−zAz

(a) (b)
Obrázek 17.22: Odštěpení dvojbranu příčné (a) a podélné (b) větve LC struktury popsané kaskádní maticí A.

Ay =
[

1 0
y 1,

]
, Az =

[
1 z
0 1

]
(17.26)
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Pro zbytkové matice platí vztahy vyplývající z relace A = Az ·A−zAy ·A−y, přičemž A s prvky a11(S), a12(S),
a21(S), a22(S) je výchozí matice struktury, ze které se odštěpuje.

A−y = A−1
y ·A =




a11(S) a12(S)

a21(S)− y · a11(S) a22(S)− y · a12(S)


 , (17.27)

A−z = A−1
z ·A =



a11(S)− z · a21(S) a12(S)− z · a22(S)

a21(S) a22(S)


 . (17.28)

V případě polynomiálních přenosových funkcí se odštěpuje pouze kapacitor nebo induktor, přičemž pro jejich
hodnoty2 vzhledem k relacím z11 = a22

a21
a y11 = a22

a12
(viz kapitolu 7.4.8) platí:

c = 1
S
· a22(S)
a12(S)

∣∣∣∣
S=∞

, l = 1
S
· a11(S)
a21(S)

∣∣∣∣
S=∞

. (17.29)

V případě eliptických přenosových funkcí se mimo základních prvků odštěpují i rezonanční obvody (RO) struktury
eliptického filtru NLP na obrázku 17.18. Postup je ukázán dále na obrázku 17.23.

2Opět se jedná o prvky NLP, tj. používáme značení c, l pro obvodové prvky a S pro normovaný operátor.
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l2

A−y1−z2
c1

c2

y1

z2

l1
l2

c2
A−z1−y2

z1 y2

(a) (b)
Obrázek 17.23: Odštěpení dvojbranů Π (a) nebo T-struktury (b) eliptického LC filtru NLP.

Podle obrázku (a) se odštěpí nejprve dvojbran y1 s příčným kapacitorem c1 a vypočte se zbytková matice A−y1

dle (17.27). Následně se odštěpí dvojbran z2 s paralelním RO o ipmpedanci Z2(S) = Sl2
1+S2l2c2

= S
c2(S2+Ω2

∞2) a
vypočte zbytková matice A−y1−z2

dle (17.28). Hodnoty prvků se určí z následujících relací:

c1 = 1
S
· a22(S)
a12(S)

∣∣∣∣
S2=−Ω2

∞2

,
1
c2

= S2 + Ω2
∞2

S
·
a11(−y1)(S)
a21(−y1)(S)

∣∣∣∣
S2=−Ω2

∞2

, l2 = 1
Ω2
∞2c2

pro případ (a) (17.30)

kde jΩ∞i = j 1√
cili

jsou póly kaskádních parametrů = nuly přenosové funkce.
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Analogicky se postupuje v případě realizace T-struktury podle obrázku 17.18 (b). Po odštěpení dvojbranu s podél-
ným induktorem l1, vypočte se zbytková matice A−z1 dle (17.28) a následně se odštěpí dvojbran y2 se paralelním
RO o admitanci Y2(S) = Sc2

1+S2l2c2
= S

l2(S2+Ω2
∞2) a vypočte zbytková matice A−z1−y2dle (17.27). Hodnoty prvků

se určí z následujících relací:

l1 = 1
S
· a11(S)
a21(S)

∣∣∣∣
S2=−Ω2

∞i

,
1
l2

= S2 + Ω2
∞i

S
·
a22(−z1)(S)
a12(−z1)(S)

∣∣∣∣
S2=−Ω2

∞i

, c2 = 1
Ω2
∞il2

pro případ (b) (17.31)

Následuje příklad použití.

Příklad 17.2 Syntéza LC struktury filtru z kaskádní matice

Zadání: Určete LC strukturu NLP z příkladu 17.1 pomocí odštěpování prvků z kaskádní matice.

Řešení: Pro s = 0 platí pro napěťový přenos HU (0) = r2
r1+r2 = 1

2 ⇒ r2 = r1 = 1, což souhlasí s rela-
cí (17.11), resp. (17.12). Pak dle (17.20) sestavíme kaskádní matici, přičemž H(S) a ϕ(S) je dáno (17.23).

A =
[

1 + 2S2 2S3 + 2S

2S 1 + 2S2

]
(17.32)
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Podle (17.29) odštěpíme nejprve podélný induktor l1, vypočteme zbytkovou matici A−z1 dle (17.28), dále
odštěpíme příčný kapacitor c2, vypočteme zbytkovou matici A−z1−y2 dle (17.27), ze které je zřejmé, že
zbývá odštěpit poslední podélný induktor l3, přičemž poslední zbytková matice vyjde jednotková.

l1 = 1
S
· a11(S)
a21(S)

∣∣∣∣
S=∞

= 1, A−z1 =
[

1 S

2S 1 + 2S2

]
, c2 = 1

S
·
a22−z1 (S)
a12−z1 (S)

∣∣∣∣
S=∞

= 2,

A−z1−y2 =
[

1 S

0 1

]
, l3 =

a12−z1−y2
S

= 1, A−z1−y2−z3 =
[

1 0
0 1

]
.

Ve výsledku dostaneme samozřejmě stejnou strukturu jako na obrázku 17.19. Pokud sestavíme matici
pro odštěpování Π článků (a11 ↔ a22, a12 ↔ a21), dostaneme výchozí matici v následujícím tvaru a
analogickým postupem dostaneme strukturu 17.20.

A =
[

1 + 2S2 2S
2S3 + 2S 1 + 2S2

]
, c1 = 1

S
· a22(S)
a12(S)

∣∣∣∣
S=∞

= 1, A−y1 =
[

1 + 2S2 2S
S 1

]
,

l2 = 1
S
·
a11−y1 (S)
a2,1−y1 (S)

∣∣∣∣
S=∞

= 2, A−y1−z2
=
[

1 0
S 1

]
, c3 =

a21−y1−z2
S

= 1, A−y1−z2−y3
=
[

1 0
0 1

]
.
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Uvedený postup syntézy lze odvodit i pro případ odštěpování prvků směrem od zátěže. Pro struktury filtrů zakon-
čené naprázdno nebo nakrátko nelze pro syntézu použít výkonový přenos, ale je nutné pracovat s napěťovým nebo
proudovým přenosem. Mění se pak vztahy pro prvky matice dvojbranu, které je třeba pro danou variantu upravit.
Odvození přesahuje rámec tohoto materiálu a lze ho nalézt např. v [16, 15].

Úprava struktury a optimalizace LC filtrů
Při návrhu struktury se mohou vyskytnout záporné prvky (typicky pro Cauerovu aproximaci sudého řádu), což lze
řešit transformátorovou vazbou [15] nebo použitím variant aproximace C, resp. B, viz obrázek 9.14.
Další modifikace se používají při návrhu úzkopásmových (BP) filtrů, u kterých vychází velký rozptyl hodnot prvků
pro klasickou příčkovou strukturu. V těchto případech se pak navrhují topologické úpravy využívající:
• induktory s odbočkou,
• Nortnovu transformaci,
• i další postupy.

Problematika syntézy pasivních lineárních obvodů je značně rozsáhlá a velmi dobře propracovaná. Další rozbor
přesahuje rámec tohoto materiálu a zájemci mohou vyjít např. z [16], kde je uvedeno i mnoho odkazů na další
literaturu.
Jak bylo uvedeno, pasivní filtry jsou prakticky nezastupitelné ve výkonové elektronice. Nicméně v oblastech, kde
lze použít integrované formy implementace jsou vytlačovány. Výhodou inovativních řešení je jejich miniaturizace i
další výhody, vyplývající z použití aktivních prvků, jak bude nastíněno dále.
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17.3. Aktivní prvky pro realizaci analogových filtrů
V praxi se často chceme vyhnout použití cívek pro realizaci induktorů. Tento požadavek je aktuální zejména pro
integrované filtry. Pro realizaci takových filtrů je třeba buď induktor nahradit vhodným zapojením nebo použít jinou
techniku realizace přenosové funkce. Ve výsledných zapojeních se bude jako zapojení Všechny metody nevyužívá
přímo tranzistorů, ale „speciálních“ prvků z nich složených.

17.3.1. Operační zesilovač

Operační zesilovač je jedním ze základních staveb-
ních prvků analogových obvodů. Jeho funkce byla
představena v kapitole 11. OZ jako lineární prvek
(zesilovač) musí fungovat se ZZV, jelikož zesílení je
v ideálním případě A = uo

ud
→∞.

ud
uo = Aud

u+

u−

u+

u−

ud Aud

uo

A→∞

Obrázek 17.24: Schématická značka a model ideálního
OZ.

Konstrukci vnitřního zapojení se věnuje kapitola 16 a rozborem jeho reálných vlastností kapitola 12. Z pohledu
kmitočtových filtrů není většinou kritická omezená velikost zesílení A, ale jeho kmitočtová závislost se zlomovým
kmitočtem f0 na velmi nízkém kmitočtu (viz kapitolu 12.3.1 a obrázek 12.15), což představuje výrazné omezení
zejména pro vf filtry. Pro filtry se mnohdy využívá integrátor, který byl představen v kapitole 11.10, viz také 12.3.4.
Pro konstrukci filtrů lze však využít další prvky a to zejména transkonduktanční zesilovač a proudový konvejor.
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17.3.2. Transkonduktanční zesilovač – OTA
Transkonduktanční zesilovač (Transconductance Operational Amplifier – OTA) je stejně jako operační zesilovač
řízen rozdílem napětí na dvou vstupech s minimálním vstupním proudem. Výstupem je však proud, tj. rozdílem
vstupních napětí se řídí výstupní proud io = gmud, jak ukazuje obrázek (b). Na rozdíl od OZ (kde je snahou
A → ∞), je hodnota převodní vodivosti OTA gm konečná (malá) ⇒ není nutná ZV, tj. vlastnosti výsledných
zapojení závisí na hodnotě gm, kterou lze řídit. To je výhoda zejména pro konstrukci kmitočtových filtrů, jak bude
dále ukázáno.

ud

u+

u−

io

ud

u+

u−

io

gmud

ud

u+

u−

io

gmud Ro Co

Ci+

Ci−
(a) (b) (c)

Obrázek 17.25: Schématická značka OTA (a), náhradní idealizované schéma (b) a lineární model (c).
Oproti OZ je hodnota gm konečná a využívá se ke změně parametrů výsledného obvodu. Nevýhodou je pak malý
rozsah vstupního napětí, který lze zesilovačem zpracovat lineárně – viz obrázek 16.50 pro BJT a 16.53, resp. vztah
(16.86) pro FET, jelikož základem implementace OTA je rozdílový stupeň. Jedno z nejjednodušších vnitřních
zapojení OTA je uvedeno na dalším obrázku.
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u− u+

io

M5 M4 M8 M9

M1 M2

M3
M6 M7

Ub

−UN

+UN

−UN

Typické parametry:
• Ci = 1001 fF, Co = 1001 fF až 100 pF,
• gm = 101 µS, go = 101 nS,
• příklad IO: OPA860 bipolární OTA pro širokopásmové systémy:
ft = 80 MHz, S = 900 V/µs, gm = 95 mS.

Transkonduktanci gm lze řídit pomocí IM3, resp. Ub, viz (16.78),
(16.89) a komentář. Použití „diskrétních“ OTA je (oproti OZ)
požadováno výjimečně – většinou se integruje více zesilovačů na
jednom čipu dle konkrétní aplikace.

Implementace ideálního a ztrátového integrátoru, tj. základních bloků analogových filtrů je na následujícím obrázku.

ud
io

C uo

Gm ud
i1

C uo

Gm1
i2 i2

iC

uC
Gm2

i1 i1

u1
Gm ≡

i1

u1 R= 1
Gm

(a): uo(t) = 1
C

∫ t

0
Gmud(τ) dτ (b): Uo(s)

Ud(s)
=
Gm1Ud(s)

(
ZC(s)|| 1

Gm2

)

Ud(s)
= Gm1

Gm2 + sC
(c): u1

i1
= u1

u1Gm
= 1
Gm

Obrázek 17.26: Zapojení ideálního (a) a ztrátového (b) integrátoru a implementace rezistoru pomocí OTA (c).

XVII-42/120

https://geec.fel.cvut.cz/#/1823
https://geec.fel.cvut.cz/#/1823


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

17.3.3. Proudový konvejor – CC

Y

X

Z
iz

iy

ix
uz

ux

uy

CC
ux = uy, iz = ±ix, iy = αix,
• 0 < α ≤ 1, ,CCI,
• α = 0, CCII,
• α = −1, CCIII.

uy

ux

iz

Rs

1
uy

iy

±ix Ro

uz

ix

(a) (b)
Obrázek 17.27: Schématická značka proudového konvejoru s popisem idealizovaného chování pro různé typy (a) a
odporový lineární model konvejoru CCII (v ideálním případě je Rs → 0 a Ro →∞).

Y

X

Z

iCiR

uo

ux
ui

CCII

R C

0

Pro stavbu aktivních filtrů je důležitá implementace integrátoru pomocí CCII,
která je uvedena na obrázku vlevo. Dle výše uvedeného pak platí:

ux = uy = ui, iR = ui
R

= −ix = −iz = iC (17.33)

⇒ uo(t) = 1
C

∫ τ

0
iC(t) dτ = 1

RC

∫ τ

0
iC(t) dτ, H(s) = Uo(s)

Ui(s)
= 1
RCs

.

(17.34)

Obrázek 17.28: Zapojení ideálního integrátoru s proudovým konvejorem a jeho přenos.
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Obvodová implementace proudového konvejoru využívá zejména zrcadlení proudu. Vstupní obvod je pak tvořen
buď zapojením SG nebo diferenčním párem, jak ukazuje obrázek 17.30.

M1 M2

M3 M4

M5 M6

M7M8M9M10

M11M12

I1

M13 M14 M15

M16 M17 M18

Y X Z+ Z−
iy ix iz+ iz−

+UN

−UN

Obrázek 17.29: Obvodová implementace proudového konvejoru CCII s komplementárními výstupy Z+ a Z−.
Tranzistory M1 až M4 zajišťují podmínku ux .= uy, jelikož napětí gatů jsou stejná a rozdíl napětí sourců je malé
(závisí na rozvážení proudů M2 a M4 proudem ix). Proudy M1 i M3 jsou dány pouze zdrojem I1, tj. proud iy = 0
a díky dalším proudovým zrcadlům platí ix = iz+ = −iz− .
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Další obvodová realizace CCII vychází z konceptu zapojení na obrázku 17.30 (a), který se využívá i praktických
aplikacích s OZ jako řízený proudový zdroj s dobrou stabilitou i při induktivních zátěžích. Většinou se používají
Wilsonova zrcadla pro větší přesnost – 16.1.6, případně modifikace pro větší proudy, viz analýzu. Implementace na
tranzistorové úrovni pak vychází s rozdílového stupně s prostým zdrcadlením proudu a ZV zavedenou ze vstupu X.
V zapojení (b) je pro vyšší přesnost (napěťový zisk) použita dynamická zátěž M11 pro zesilovač M5.

OZ

+UN

−UN

ix

izY
X

M1 M2

M3 M4

Wessam S. Hassanein et al. / Int. J. Electron. Commun. (AEÜ) 59 (2005) 384–391 385

Fig. 1. High accuracy CCII.

Fig. 2. High accuracy CCII with adaptive offset cancellation.

saturation regions, the operation of the circuit can be ex-
plained as follows. Transistors M10 to M13 serve as DC
current sources. The structure is based on the long tail pair
(M1 and M2). The current mirroring (achieved by M3 and
M4) along with the equilibrium (achieved by feedback con-
trol) forces equal currentsIB in the transistors M1 and M2.
This operation drives the gate-to-source voltages of M1 and
M2 to be equal and, consequently, forces the voltage at ter-
minal X to follow the voltage at terminal Y. Since M8 and
M9 carry the same drain current as M7, and since M12 and
M13 carry the same DC currentIB , the X terminal current
is conveyed to the Z terminal.
The circuit adopts the following offset cancellation tech-

nique. The voltage offset is given by the following relation
[13]:

�V = Vx − Vy

≈ [�n(VD1 − VD2)]
√

IB

�nCox W1/L1
, (1)

where�n is the channel length modulation parameter,VD1
and VD2 are the drain voltages of M1 and M2, respec-

Fig. 3. Block diagram of the circuit shown inFig. 1.

Fig. 4. Block diagram of the circuit shown inFig. 2.

Table 1.Transistors aspect ratios of the circuit shown inFig. 1

Transistor W(�m)/L(�m)

M1, M2 60/1
M3–M5 100/2.5
M6 20/0.5
M7–M9 100/2.5
M10 100/2.5
M11–M13 50/2.5

tively. This offset can be cancelled by makingVD1 equal
to VD2.

VD1 − VD2 =
√

ID4

�pCox
W4
L4

−
√

ID5

�pCox
W5
L5

. (2)

ID10 is taken equal to 2IB . It is seen from Eq. (2) that
the offset cancellation is achieved by matching M4 and M5
and by makingID4 = ID5 = IB . This is done by making
ID11= 1

2ID10=IB . This offset cancellation is independent of
the input current and voltage.Yet, the stated doubling cannot
be achieved precisely as long as the drains of M10 and M11
are at different voltage levels. This is a disadvantage.
To overcome this disadvantage, a modified version of

the circuit shown inFig. 2 is proposed. Transistors M14
(matched to M3 and M4) and M15 (matched to M11) are
added. The strength of this circuit is that it adopts an elegant
adaptive voltage offset cancellation technique. To achieve

(a) (b)
Obrázek 17.30: Zapojení proudového konvejoru CCII s OZ a jeho tranzistorová implementace, obrázek převzat.
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High Swing Cmos Realization For Third Generation Current Conveyor (CCIII) 821
 

 
Shahram MINAEI,  Merih YILDIZ, Sait TÜRKÖZ, Hakan KUNTMAN 

short circuited terminal Y. The current clipping 
limits determined as: Iz+max=195µA and Iz+min=-
180µA. The frequency response of the voltage 
follower (VX/VY) is shown in Figure 8. The f-3dB 
frequency is found to be 180MHz. The frequency 
dependencies of the impedances are shown in 
Figures 9-12. The X and Y input impedances of 

the proposed CCIII are found to be 200Ω and 
1.5kΩ, respectively. The other advantage of the 
proposed circuit is that its output resistances at 
terminals Z+ and Z- are found to be 90kΩ which 
is 5 times larger than the output impedance of the 
conventional CCIII [9]. 
 

 

 Figure 2. Conventional third generation current conveyor (CCIII). 
 Obrázek 17.31: Implementace proudového konvejoru CCIII se zrcadly zajišťujícími iy = −ix, obrázek převzat.

XVII-46/120

https://www.researchgate.net/publication/228901577_HIGH_SWING_CMOS_REALIZATION_FOR_THIRD_GENERATION_CURRENT_CONVEYOR_CCIII


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

17.3.4. Transimpedanční zesilovač – TIA
Doplněním proudového konvejoru o napěťový sledovač (zesilovač napětí se zesílením 1, nulovým vstupním a ne-
konečným vstupním odporem) dostaneme tzv. transimpedanční zesilovač. Jeho uspořádání je uvedeno na obráz-
ku 17.32 (a) a základní lineární model na obrázku (b). Jedná se o zesilovač, resp. konverzi vstupního proudu
(invertujícího vstupu) na výstupní napětí, přičemž převodní konstantou je transimpedance ZT . Ta má jednak
rezistivní složku RT a pak i parazitní kapacitní složku CT , definující kmitočtovou šířku pásma.

Y

X

Z
iz

0

ix
uo

ux=uy

uy
CCII

ZT

1

u+

u−

uT

Rs

1

u+

i+ =0

RT

uo

i−

1·i−

Ro

CT

ZT

1

u+ ≡ uy
u− ≡ ux

(a) (b)
Obrázek 17.32: Blokové schéma transimpedančního zesilovače: (a) ideové schéma s CCII a (b) jeho základní lineární
model (pro ideální prvek platí RS → 0, ZT →∞ a Ro → 0).
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Klasickým představitelem vyráběného typu je zesilovač AD844, jehož zjednodušené schéma je uvedeno níže. Z něho
je patrné zapojení vlastního proudového konvejoru typu CCII (analogie zapojení 17.29), jehož výstup 5 vede na
napěťový sledovač. V konvejoru jsou použita Wilsonova zrcadla, díky nímž se dosahuje velkého výstupního odporu,
který právě představuje transimpedanci RT . Aby nebyl tento uzel zatížen, je návazný napěťový sledovač (SC)
tvořen darligtonovým zapojením, díky čemuž má velmi vysoký vstupní odpor.

Y

X
Z

iz= ix

0

ix

uo

u−

u+

CCII
RT

1

Data Sheet AD844
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Table 3. Gain vs. Bandwidth 
Gain  R1  R2  BW (MHz)  GBW (MHz)  
−1  1 kΩ  1 kΩ  35  35  
−1  500 Ω  500 Ω  60  60  
−2  2 kΩ  1 kΩ  15  30  
−2  1 kΩ  500 Ω  30  60  
−5  5 kΩ  1 kΩ  5.2  26  
−5  500 Ω  100 Ω  49  245  
−10  1 kΩ  100 Ω  23  230  
−10  500 Ω  50 Ω  33  330  
−20  1 kΩ  50 Ω  21  420  
−100  5 kΩ  50 Ω  3.2  320  

RESPONSE AS AN I-V CONVERTER 
The AD844 works well as the active element in an operational 
current-to-voltage converter, used in conjunction with an 
external scaling resistor, R1, in Figure 30. This analysis includes 
the stray capacitance, CS, of the current source, which may be a 
high speed DAC. Using a conventional op amp, this capacitance 
forms a nuisance pole with R1 that destabilizes the closed-loop 
response of the system. Most op amps are internally compensated 
for the fastest response at unity gain, so the pole due to R1 and 
CS reduces the already narrow phase margin of the system. For 
example, if R1 is 2.5 kΩ, a CS of 15 pF places this pole at a 
frequency of about 4 MHz, well within the response range of even 
a medium speed operational amplifier. In a current feedback amp, 
this nuisance pole is no longer determined by R1 but by the 
input resistance, RIN. Because this is about 50 Ω for the AD844, 
the same 15 pF forms a pole at 212 MHz and causes little 
trouble. It can be shown that the response of this system is: 

   TnTd
sigOUT ss

R1K
IV




11
 

where: 
K is a factor very close to unity and represents the finite dc gain 
of the amplifier.  
Td is the dominant pole. 
Tn is the nuisance pole. 

1RR
RK

t

t


  

Td = KR1Ct 

Tn = RINCS (assuming RIN << R1) 

Using typical values of R1 = 1 kΩ and Rt = 3 MΩ, K = 0.9997; in 
other words, the gain error is only 0.03%. This is much less than 
the scaling error of virtually all DACs and can be absorbed, if 
necessary, by the trim needed in a precise system. 

In the AD844, Rt is fairly stable with temperature and supply 
voltages, and consequently the effect of finite gain is negligible 
unless high value feedback resistors are used. Because that 
results in slower response times than are possible, the relatively 
low value of Rt in the AD844 is rarely a significant source of error. 

VOUT

R1

AD844

RL CL

ISIG

CS

0
08

97
-0

3
0

 
Figure 30. Current-to-Voltage Converter 

CIRCUIT DESCRIPTION OF THE AD844 
A simplified schematic is shown in Figure 31. The AD844 differs 
from a conventional op amp in that the signal inputs have 
radically different impedance. The noninverting input (Pin 3) 
presents the usual high impedance. The voltage on this input is 
transferred to the inverting input (Pin 2) with a low offset voltage, 
ensured by the close matching of like polarity transistors operating 
under essentially identical bias conditions. Laser trimming nulls 
the residual offset voltage, down to a few tens of microvolts. The 
inverting input is the common emitter node of a complementary 
pair of grounded base stages and behaves as a current summing 
node. In an ideal current feedback op amp, the input resistance 
is zero. In the AD844, it is about 50 Ω. 

A current applied to the inverting input is transferred to a 
complementary pair of unity-gain current mirrors that deliver 
the same current to an internal node (Pin 5) at which the full 
output voltage is generated. The unity-gain complementary 
voltage follower then buffers this voltage and provides the load 
driving power. This buffer is designed to drive low impedance 
loads, such as terminated cables, and can deliver ±50 mA into a 
50 Ω load while maintaining low distortion, even when operating 
at supply voltages of only ±6 V. Current limiting (not shown) 
ensures safe operation under short-circuited conditions. 

+IN OUTPUT6523

7

4

–IN

+VS

–VS

TZ

IB

IB

0
0

8
9

7
-0

3
1

 
Figure 31. Simplified Schematic 

Obrázek 17.33: Blokové schéma transimpedančního zesilovače a jeho zjednodušené zapojení v případě obvodu
AD844, obrázek převzat.
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Tento zesilovač využívá velmi dobrých kmitočtových vlastností proudového konvejoru, které v kombinaci s prou-
dovým (nízkoimpedančním) vstupem vedou na kmitočtové vlastnosti odvozené v kapitole 10.8.2. To znamená, že
zlomový kmitočet modulové charakteristiky je pro Rs � R2 dán vztahem (10.19)., tj. jeho nezávislost na zesílení
na rozdíl od (10.17). Výsledky lze ověřit analýzou, včetně symbolických a porovnat s výsledky příkladu 10.3.
Transimpedanční zesilovač lze použít místo kla-
sického OZ při realizaci kmitočtových filtrů a
dále při zpracování proudových signálů, typic-
ky proudů fotodiod, viz např. LMH34400 a
TIA_TI. Uvedené kmitočtové odezvy dostane-
me i pro neinvertující zapojení.

ui

TIAR1

R2

uo 10−1 100 101 102

−20

0

20

40

fc
.= f0

RT
R2

∣∣∣
Rs�R1f0

f [MHz]→

|H
(j
ω

)|
[d

B]

R1 = R2
100

R1 = R2
10

R1 = R2

Obrázek 17.34: Invertující zesilovač s transimpedančním zesilovačem a jeho modulové charakteristiky.
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17.4. ARC filtry – simulace prvků LC prototypu
Jedná se o metodu, která využívá přímou náhradu induktoru aktivním prvkem nebo impedanční transformaci,
která v daném obvodovém uspořádání změní charakter použitých prvků. V této oblasti se využívají především dva
postupy:

Ê Náhrada induktorů v pasivní LC struktuře pomocí transformačních dvojbranů, tj. konvertorů nebo invertorů
impedance.

Ë Použití Brutonovy transformace a aplikace dvojných kapacitorů realizovaných pomocí konvertoru impedance.

V obou případech se pro realizaci využívá aktivního prvku ve speciálním zapojení, které slouží pro náhrada induktoru
nebo realizaci dvojného kapacitoru. Vzhledem k tomu, že je snahou nahradit induktoru, tak jsou kmitočtové
vlastnosti zapojení určeny RC strukturami – z toho název ARC (Aktivní RC struktury). Jako aktivní (zesilující)
prvek se využívá operační nebo transkonduktanční zesilovač i další typy, které jsou stručně představeny v předchozí
podkapitole.

Pro konverzi impedance slouží tzv. transformační dvojbrany, které dělíme na
â Konvertory, které impedanci konvertují a lze jimi řešit oba výše uvedené postupy (Ê i Ë).
â Invertory, které invertují impedanci z jedné strany na druhou a umožňují řešit náhradu induktorů (bod Ê).

Dále jsou oba přístupy stručně představeny.
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17.4.1. Použití konvertorů impedance pro implementaci LC filtru
Impedanční konvertor byl již zmíněn v kapitole 11.13. Z tohoto zapojení vychází obecný, tzv. Antoniův impedanční
konvertor (Generalized Impedance Converter – GIC), který je jeden z nejpoužívanějších.

ui

Z1 Z3 Z4

OZ1

OZ2
uo

ii ioZ2

Zz

Zi(s)= Ui(s)
Ii(s)

Zi(s) = Z1(s)Z3(s)
Z2(s)Z4(s)Zz(s) (17.35)

Obrázek 17.35: Zapojení Antoniova konvertoru a výraz pro vstupní impedanci.
Z odvození vlivu reálných vlastností OZ a stabilitu obvodu (viz [16]) vyplývá doporučený postup návrhu, který
vede na podmínku |Z2| = |Z3|, |Z4| = |Zz| a na doporučení pro dvě varianty konvertoru s OZ pro realizaci
„syntetického induktoru“:
• Z2(s) = 1

sC2
, ostatní Z = odpory ⇒ Zi(s) = Ls = sR1R3RzC2

R4
, při dodržení R3 = |(ωpC2)−1|, Rz = R4,

• Z4(s) = 1
sC4

, ostatní Z = odpory ⇒ Zi(s) = Ls = sR1R3RzC4
R2

, při dodržení Rz = |(ωpC4)−1|, R3 = R2,
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Induktor ve struktuře LC filtru pak lze nahradit níže uvedenými zapojeními. Je třeba zdůraznit, že konvertor pracuje
vůči společné svorce. Plovoucí (neuzemněný) induktor lze realizovat zapojením se dvěma konvertory. Z tohoto
důvodu je snahou minimalizovat jejich počet nebo strukturu LC filtru připravit tak, aby bylo možné konvertovat
jejich skupinu, buď v podobě T-článku, jako na obrázku 17.37. Analogicky lze realizovat i Π-článek.

ZL
L ≡

AK

−−−→
Z1Z2
Z2Z4

Zz
Zi

L

≡

AK1

−−−→
Z1Z2
Z2Z4

R

AK2

←−−−
Z1Z2
Z2Z4

(a): Zi = Z1Z2
Z2Z4

Zz = ZL = sL (b)
Obrázek 17.36: Využití Antoniova konvertoru pro realizaci induktoru (a) uzemněného a (b) plovoucího.

L1

L2

L3

≡

AK1

−−−→
Z1Z2
Z2Z4

R1
AK2

←−−−
Z1Z2
Z2Z4

R2

R3

kde Lk = Rk
Z1Z2
Z2Z4

pro k = 1, 2, 3.

Obrázek 17.37: Realizace induktorového T-článku pomocí konvertoru.
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Následuje ukázka realizace LC filtru 6. řádu typu pásmová propust. Transformací filtru NLP lze získat následující
LC struktury a následně jejich ARC realizaci.

ui uo

Ri

L1C1

L2 C2

L3C3 Rz ui uo

Ri

L3C3 Rz

C1 L1 L2 C2

(a) (b)

−−−→
Z1Z2
Z2Z4

←−−−
Z1Z2
Z2Z4

C3

−−−→
Z1Z2
Z2Z4

Rzuo RL3

RL2

←−−−
Z1Z2
Z2Z4

C2

C1RL1

Ri

ui

(c)
Obrázek 17.38: Varianty pásmové propusti se strukturou T (a) nebo Π-článku (b) s prvky odnormovanými dle
tabulky 17.1 a realizace varianty (a) s induktory implementovanými pomocí impedančních konvertorů (c).
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V tomto případě je však výhodnější aplikace Nortonovy transformace (zejména pro úzkopásmové PP kde vychází
příznivěji poměr hodnot prvků), která povede na dva podélné induktory a tři příčné paralelní rezonanční obvody. Na
tuto strukturu pak lze s výhodou aplikovat Brutonovu transformace představenou dále, a tím redukovat zapojení
pouze na 3 GIC (a 8 rezistorů a 2 kapacitory), viz [16].

Brutonova transformace
Další možností realizace LC filtru pomocí ARC struktury
je použití zmíněné Brutonovy transformace, která trans-
formuje impedance Z(s) prvků LC struktury vztahem

ZT (s) = Z(s) 1
sCB

, (17.36)

kde CB je transformační konstanta.
Transformace vede k vyloučení induktoru ze struktury
LC filtru, které se transformují na rezistory, jak ukazuje
tabulka 17.2 vpravo. Rezistory se transformují na kapa-
citory a dále se zavádí nový prvek, tzv. dvojný kapacitor
D, který je výsledkem transformace klasického kapacito-
ru. Ten je třeba realizovat ARC strukturou – konvertorem.

původní prvek ⇒ transformovaný prvek

Z(s) = sL
⇒

ZT (s) = L

CB
= RT

Z(s) = R
⇒

ZT (s) = R

sCB
= 1
sCT

Z(s) = 1
sC

⇒

ZT (s) = 1
s2CBC

= 1
s2D

Tabulka 17.2: Brutonova transformace obvodových
prvků L, R a C na transformované RT , CT a D.
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Pro realizaci dvojného kapacitoru se opět využívá Antoniův konvertor, jak je ukázáno na následujícím obrázku.
Pro realizaci dvojného kapacitoru jsou doporučeny následující tři varianty konvertoru s OZ:
• Z1(s) = 1

sC1
, Zz(s) = 1

sCz
⇒ Zi(s) = 1

s2D = R3
s2C1CLR2R4

, při dodržení R4 = |(ωpCL)−1|, R3 = R2,
• Z3(s) = 1

sC3
, Zz(s) = 1

sCz
⇒ Zi(s) = 1

s2D = R1
s2C3CLR2R4

, při dodržení R2 = |(ωpC3)−1|, R4 = |(ωpCz)−1|,
• Z1(s) = 1

sC1
, Z3(s) = 1

sC3
⇒ Zi(s) = 1

s2D = Rz
s2C1C3R2R4

, při dodržení R2 = |(ωpC3)−1|, R4 = Rz.

ZL
D ≡

AK

−−−→
Z1Z2
Z2Z4

Zz
Zi

Zi = Z1Z2
Z2Z4

Zz = ZD = 1
s2D

(17.37)

D1

D2

D3 ≡

AK1

−−−→
Z1Z2
Z2Z4

AK2

←−−−
Z1Z2
Z2Z4

R1

R2

R3 kde Dk = Rk
Z1Z2
Z2Z4

pro k = 1, 2, 3.

Obrázek 17.39: Využití Antoniova konvertoru pro realizaci dvojného kapacitoru a konverze pro Π-článek.
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Postup návrhu ukazují následující obrázky.

ui

Ri L1

L2

C2

L3

RzuoC4

(a)

ui uo

CiT

CzT

R1T

R2T

R3T

D2

D4

(b)

R32

R42

R22

ui

C12

Cz2

R34

R44

R24

C14

Cz3

R1T

R2T

R3T

CzT

CiT

Obrázek 17.40: Zapojení LC filtru typu LP (a), jeho Brutonova transformace (b) a realizace pomocí GIC.
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Uvedená řešení pomocí konvertorů jsou použitelná pouze v oboru nižších kmitočtů, díky kmitočtovým omezením
použitých OZ. Pro vyšší kmitočty lze v omezeném rozsahu použít TIA, které mají však v těchto strukturách horší
vlastnosti v oboru nízkých kmitočtů, což lze potvrdit simulací.

17.4.2. Použití invertorů impedance pro implementaci LC filtru

Další možností realizace syntetického induk-
toru je invertor – invertuje impedanci. Ten
je reprezentován tzv. gyrátorem jehož sché-
matická značka a model je na obrázku vpravo.

G1,G2

u1 u2

i1 i2

−u2G1
u1G2u1 u2

Obrázek 17.41: Schématická značka gyrátoru a jeho model.
G1,G2

Y
Zi= Y

G1G2

G1,G2

CL⇒ L = CL
G1G2

U2(s)
−I2(s) = Y (s) = U2(s)

−U1(s)G2
⇒

Zi(s) = U1(s)
I1(s) = Y (s)

G1G2
(17.38)

Obrázek 17.42: Vstupní impedance gyrátoru pro zakončení admitancí Y .
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Z obvodového modelu vyplývá i realizace gyrátoru jak pomocí transkonduktančních zesilovačů OTA, tak pomocí
proudového konvertoru, jak je ukázáno na následujícím obrázku. Implementace gyrátoru pomocí OZ se pro složi-
tou konstrukci využívá minimálně. Využití OTA přináší výhodu v možnosti
přeladění díky elektronickému řízení převodní konstanty G, ale omezuje se
na použití pro nízké úrovně signálů, viz obrázek 16.50 a 16.53.

−u2G1
u1G2u1 u2

G1

G2
CCII

Y

X

Z+

Z−

CCII
Y

X

Z+

Z−

R2
R1

Obrázek 17.43: Obvodová implementace gyrátoru pomocí OTA a proudového konvejoru druhého typu (CCII).
L1

L2

L3

≡
Gm

CL1

CL2

CL3

Gm
kde pro symetrický gyrátor platí
Lk = CLk

G2
m

pro k = 1, 2, 3.

Obrázek 17.44: Gyrátor invertuje mimo jednotlivých prvků i strukturu – princip duality.
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Konkrétní použití gyrátorové struktury pro realizaci LC filtru je ukázán na níže uvedeném příkladu.

Příklad 17.3 Funkční simulace LC prototypu Cauerovy dolní propusti

Zadání: Navrhněte LC filtr typu dolní propust s následujícími
hodnotami tolerančního schématu a implementujte jako ARC
filtr pomocí gyrátorové struktury:
fp = 100 kHz, fs = 190 kHz, ap = 1 dB, as = 40 dB. −as

−ap
f

|H
(j
ω

)|
[d

B]

0 fp fs

Řešení: Návrh provedeme v návrhovém systému
SYNTFIL, ze kterého pro Cauerovu aproximaci va-
rinty C získáme zapojení (obrázek vpravo) a hodnoty
prvků. V tomto případě budou výhodnější normované
hodnoty vzhledem k větším možnostem návrhu hod-
not prvků výsledného zapojení.

ui

ri l1

c2 c3 c4

l3

rzuo

Pro hodnoty prvků NLP platí: ri = rz = 1, l1 .= 1,55, c2 .= 1,48, l3 .= 1,36, c3 .= 0,13, c4 .= 1,43.
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Pro odnormování hodnot prvků NLP platí vztahy dle tabulky 17.1, tj. R = rR0, L = lR0
ωp

, C = c
R0ωp

.
Pro následnou transformací L1 a L2 je hodnota CL1 a CL1 dána transformačním vztahem (17.38). Pokud
zvolíme vodivosti všech gyrátorů stejné Gi1 = Gi2 = Gm = 1

R0
, pak CL1 = l1R0G

2
m

ωp
= l1Gm

ωp
a CL3 =

l3R0G
2
m

ωp
= l3Gm

ωp
a dále Ci = ciGm

ωp
pro i = 2, 3, 4.

Pro numerické hodnoty je vhodné provést volbu tak, aby vyhovovaly hodnoty kapacitorů i transkonduktancí
zvolené technologii realizace. V tomto případě bylo zvoleno Gm = 20µS. Hodnoty kapacit pak jsou:

CL1
.= 49,5 pF, C2

.= 47,2 pF, CL3
.= 43,4 pF, C3

.= 4,15 pF, C4
.= 45,6 pF.

Implementace gyrátoru, resp. rezistorů Ri a Rz, pomocí OTA jak je ukázáno na obrázku 17.43, resp. 17.26
(c), přináší výhodu v možnosti přelaďování/dolaďování filtru na přesný kmitočet, viz analýzu.

ui
CL1

C2
CL3

C4

C3

Ri → OTAi

Rz → OTAzuo

Gm Gm Gm Gm

L1 L3
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17.5. Implementace pomocí funkční simulace LC prototypu
Funkční simulace je další metoda implementace LC filtru pomocí aktivních prvků. Na rozdíl od předešlé metody
se v tomto případě hledá systémový popis LC prototypu, který lze pak realizovat známými elektronickými bloky,
zejména sumátory, integrátory, zesilovači (OZ, OTA, . . . ). Postup je ukázán na konkrétním příkladu dolní propusti.
V tomto případě se o implementaci pomocí funkční simulace, opět se zesilovači OTA, které umožňují přeladění
filtru, viz simulace. Pro implementaci jiných typů filtrů, případně s jinými aktivními prvky viz [16].

Příklad 17.4 Funkční simulace LC prototypu Cauerovy dolní propusti

Zadání: Je navržen LC filtr typu dolní propust s Cauerovou
aproximací modulové charakteristiky, viz obrázky. Hodnoty
prvků jsou následující: Ri = Rz = 50 Ω, L1

.= 124µH, C2
.=

47,2 nF, L3
.= 108µH, C3

.= 4,15 nF, C4
.= 45,6 nF.

ui

Ri L1

C2 C3 C4

L3

Rzuz

0 0.2 0.4

−80

−60

−40

−20

0
0.1 0.3

f [MHz]

H
(j
ω

)[
dB

]
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Řešení: V obvodové struktuře označíme obvodové veličiny, které pak popíšeme odpovídajícími vztahy,
přičemž proudy převedeme na napětí impedančním normováním konstantou R.

ui

Ri L1

C2 C3 C4

L3

Rz

i1

u1

u3iL3

u2
u4

Všechny veličiny jsou uvažovány jako Laplaceovy obrazy,
tj. I1 ≡ I1(s), U2 ≡ U2(s), . . .

I1 = 1
Ri + sL1

(
Ug − U2

)
⇒ U ′1 = R

sL1 +Ri

(
Ug − U2

)
,

IL3 = 1
sL3

(
U2 − U4

)
⇒ U ′3 = R

sL3

(
U2 − U4

)
,

U2 = 1
sC2

(
I1 − IL3 − sC3

(
U2 − U4

))
= 1
sC2R

(
U ′1 − U ′3 − sC3R

(
U2 − U4

))
,

U4 = 1
1
Rz

+ sC4

(
IL3 + sC3

(
U2 − U4

))
= 1

R
Rz

+ sC4R

(
U ′3 + sC3R

(
U2 − U4

))
.

Získáme tak napěťové přenosy, které představují přenos ideálního nebo ztrátového integrátoru:

H1 = R

Ri + sL1
, H2 = 1

sC2R
, H3 = R

sL3
a H4 = 1

R
Rz

+ sC4R
. (17.39)
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Přenosy (17.39) pak lze realizovat pomocí OTA (viz obrázek 17.26) a výsledná realizační struktura pak
odpovídá výše uvedeným relacím:

U ′1 = H1
(
Ug − U2

)

U2 = H2

(
U ′1 − U ′3 − sC3R

(
U2 − U4

))

U ′3 = H3
(
U2 − U4

)

U4 = H4

(
U ′3 + sC3R

(
U2 − U4

))
.

Porovnáním přenosů (17.39) a vztahů
z obrázku 17.26 dostaneme:

G1

G1g G2

G3

G4

G4g
Cg1 Cg2

C3u

Cg3
Cg4

u2

u1′ u3′

u4ui

H1 = R

Ri + sL1
= G1
G1g + sCg1

⇒ Cg1 = L1G1
R

, H2 = 1
sC2R

= G2
sCg2

⇒ Cg2 = G2C2R,

H3 = R

sL3
= G3
sCg3

⇒ Cg3 = G3L3
R

, H4 = 1
R
Rz

+ sC4R
= G4
G4g + sCg4

⇒ Cg4 = C4RG4.
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Z relací (17.5) platí pro převodní vodivosti a kapacity struktury s OTA:
G1g
G1

= Ri
R
, Cg1 = L1G1

R
, Cg2 = G2C2R, Cg3 = G3L3

R
,

G4g
G4

= R

Rz
, Cg4 = C4RG4 (17.40)

Pokud zvolíme R = Rz, platí G4g = G4. Pak
lze upravit koncovou větev dle obrázku níže.

ui C

uo
Gm Uo(s)

Ui(s) = Gm
Cs+Gm

Vzhledem k relaci Ri = Rz lze ve výsledném
zapojení volit G1 = G1g = G2 = G3 = G4 =
Gm. Tuto úpravu však nelze provést u vstupní
větve (pak by u′1 = u2). Nakonec je nutné
přepočítat i hodnotu C3, tj. C3u = C3GmR.

Gm

Gm
Gm

Gm

Gm

Cg1 Cg2

C3u

Cg3

Cg4

u2

u1′ u3′

u4ui

Pro volbu např. Gm = 6µs pak pro hodnoty výsledných kapacit platí: C1g
.= 14,8 pF, C2g

.= 14,1 pF,
C3g

.= 13 pF, C4g
.= 13,7 pF a C3u

.= 1,2 pF. Pro ověření správnosti viz analýzu.
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17.6. ARC filtry – kaskádní syntéza
Kaskádní syntéza je založena na rozkladu přenosové funkce na sekce druhého řádu – bikvadratické sekce, tzv. bikva-
dy a jejich realizaci obvodovou strukturou. Jednotlivé sekce jsou zapojeny v kaskádě za sebou a jejich přenosové
funkce odpovídají typům uvedeným v tabulkách 8.8 až 8.13.

Ui(s)
H1(s)

U1(s)
H2(s)

U2(s)
H3(s)

U3(s)
· · · Hn(s)

Un(s)
H(s) = Un(s)

Ui(s)
=

n∏

k=1
Hk(s)

(17.41)
Obrázek 17.45: Blokové uspořádání kaskádní struktury filtru s n bloky a celková přenosová funkce.

Postup návrhu kaskádních filtrů
Ê přiřazení pólů a nul = formování bikvadratických sekcí 2. řádu – bikvadů,
Ë stanovení řazení sekcí (bikvadů),
Ì rozdělení celkového zisku mezi jednotlivé sekce a
Í implementace bikvadů elektrickým obvodem.

Body Ê a Ë lze z matematického hlediska řešit libovolně, nicméně vzhledem k reálným vlastnostem zejména
aktivních prvků existují doporučení, která je vhodné dodržet, viz např. [19] a návrhový systém Syntfil. Úlohu Ì je
třeba řešit numericky tak, aby maxima všech přenosů Hi→k(s) byla stejná, viz vztah (8.6) a obrázky 9.16 až 9.18.
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Realizace přenosových funkcí 2. řádu elektrickým obvodem
V obecném případě je třeba realizovat přenosovou funkci (8.5), resp. funkci v následujícím tvaru:

H2(s) = a2s
2 + a1s+ a0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
(17.42)

Při návrhu obvodu se nevyužívá induktoru, ale komplexně sdružené póly se realizují zpětnovazební RC strukturou
se zesilujícím prvkem. Jako zesilující prvek se používá operační nebo transkonduktanční zesilovač a další typy, které
byly představené v sekci 17.3. Na obvodové zapojení jsou kladeny následující požadavky:
â požadavek realizovatelnosti: vhodné hodnoty R a C pro danou technologii a s tím související rozptyl hodnot

těchto obvodových prvků,
â pokud možno nezávislé nastavování parametrů filtru (ω0, Q, . . . ) pomocí R a C a
â optimální citlivostní parametry obvodu.
Rozlišujeme relativní citlivosti parametrů ω0 a Q bikvadratické přenosové funkce (17.42) na pasivní prvky na
zesílení neinvertujícího zesilovače K i na konečné zesílení Ad reálného OZ a tzv. „Gain-sensitivity product“ ΓPx :

Sω0
xi = ∂ω0

∂xi

xi
ω0
, SQxi = ∂Q

∂xi

xi
Q

; Sω0
K = ∂ω0

∂K

K

ω0
, SQK = ∂Q

∂K

K

Q
; (17.43)

Sω0
Ad

= ∂ω0
∂Ad

Ad
ω0
, SQAd = ∂Q

∂Ad

Ad
Q

; ΓPA = A · SPA , resp. ΓPK = K · SPK . (17.44)
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Pro přenosovou funkci 2. řádu je nutné použít obvod se dvěma póly – dvěma časovými konstantami, tj. dvěma
kapacitory. Tyto reálné póly jsou díky ZV konvertovány na komplexně sdružené (viz kapitolu 10.8.3, obrázek 10.19),
k čemuž je nezbytný minimálně jeden aktivní prvek.

17.6.1. Realizace dolní propusti obvodem s jedním OZ
Jedno z nejpoužívanějších zapojení s jedním OZ je uvedeno na následujícím obrázku. Vstupní dělič slouží pouze
k úpravě zisku a označme R11||R12 = R1. Pokud budeme dále uvažovat relace (17.45), platí níže uvedené vztahy:

R11 R2

R12

OZ

R3

R

C2

C1

ui uo

R3 = R(K − 1), R2 = rR1, C2 = cC1, (17.45)

H(s) = K

C1C2R1R2s2 + C1R1(1−K)s+ C2R1s+ C2R2s+ 1 ,

(17.46)

ω0 = 1√
R1R2C1C2

= 1
R1C1

√
rc
, (17.47)

Q =
√
R1R2C1C2

R1C2 +R2C2 +R1C1(1−K) =
√
rc

rc+ c+ 1−K . (17.48)

Obrázek 17.46: Realizace přenosové funkce 2. řádu typu LP tzv. obvodem Sallen–Key.
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Pro návrh je třeba získat hodnoty čtyř prvků, přičemž jeden lze zvolit a zbývající tři hodnoty určit ze dvou parametrů
(ω0 a Q). Konkrétní návrh lze provést pomocí dvou postupů, které vyplývají z podrobného rozboru citlivostních
parametrů, který je uveden v [16]. Výsledkem jsou níže uvedené doporučené postupy. Viz také dodatek P.

1. Návrhový postup vedoucí na minimální citlivosti Sxi (vhodné pro H0 ≤ 1 a Q < 5)
1. Volba K = 1 a r = 1 vede na SQR1

= SQR2
= 0 a SQC1

= −SQC2
= 0,5, ale na nevýhodné SQK = ΓQK = 1 + r

r
Q2.

2. Doporučení: algoritmus je vhodný pro celkové zesílení H0 ≤ 1 a dále pro Q < 5, jelikož C1
C2

= 4Q2.

3. Postup návrhu: volba C1 a určení C2 = C1/(4Q2), R1 = R2 = 1
ω0
√
C1C2

, K = 1⇒ R3 = 0.

2. Návrhový postup s volbou citlivosti ΓQK (vhodné pro Q < 10)

1. Volba C1, C2, přičemž je doporučeno c = C2/C1 < 0,1 pro vyhovující ΓQK = K2

1−K + c+ rc
, viz [16].

2. Výpočet optimálního poměru ropt = 1
18

1 + 6Q2c+ 6Q2 +
√

1 + 12Q2c+ 12Q2

Q2c
dle [16].

3. Určení R1 = 1
ω0C1

√
roptc

, R2 = roptR1 a K = 1 + c(1 + ropt)−
√
roptc

Q
.

4. Úprava vstupního děliče dle požadovaného zesílení H0 a hodnoty K: α = H0
K

a R11 = R1
α
, R12 = R1

1− α .
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17.6.2. Realizace horní propusti obvodem s jedním OZ
Jedná se o analogické zapojení k výše uvedenému obvodu 17.46. Pokud budeme dále uvažovat relace (17.49), platí
níže uvedené vztahy:

OZ

R3

R

ui uo

C21 C1

C22 R1

R2 R3 = R(K − 1), R2 = rR1, C2 = cC1, (17.49)

H(s) = KC1C2R1R2s
2

C1C2R1R2s2 + C1R1(1−K)s+ C1R2s+ C2R2s+ 1 ,

(17.50)

ω0 = 1√
R1R2C1C2

= 1
R1C1

√
rc
, (17.51)

Q =
√
R1R2C1C2

R2C1 +R2C2 +R1C1(1−K) =
√
rc

rc+ r + 1−K . (17.52)

Obrázek 17.47: Realizace přenosové funkce 2. řádu typu HP tzv. obvodem Sallen–Key.
Vzhledem k uvedeným vztahům jsou stejné i návrhové postupy uvedené v případě dolní propusti s tím rozdí-
lem, že místo odporů platí vztahy pro kapacitory a opačně, tj. cHP → rLP a rHP → cLP a tím copt =
1
18

6Q2(1 + r) + 1 +
√

12Q2(1 + r) + 1
rQ2 , ΓQK = K2

1−K + r + rc
, RiLP → CiHP a CiLP → RiHP , viz [16].
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17.6.3. Realizace pásmové propusti obvodem s jedním OZ
Poslední zapojení stejného typu jako dvě předchozí realizuje pásmovou propust. I zde je vstupní dělič pouze k úpravě
zesílení a označme R11||R12 = R1. Pokud budeme dále uvažovat pozměněné relace (17.53), platí níže uvedené
vztahy:

R11

R12
R3

R

C1

ui uo

C2

R2

R3 = R

K − 1 , R1 = R2
r
, C2 = cC1, (17.53)

H(s) = − KC2R2s

C1C2R1R2s2 + C2R2(1−K)s+ C1R1s+ C2R1s+ 1 ,

(17.54)

ω0 = 1√
R1R2C1C2

= 1
R2C1

√
rc
, (17.55)

Q =
√
R1R2C1C2

R1C1 +R1C2 +R2C2(1−K) =
√
rc

rc+ r + c(1−K) . (17.56)

Obrázek 17.48: Realizace přenosové funkce 2. řádu typu BP (Delyiannisovo zapojení).

Tak jako v obou předchozích případech, i zde jsou pro návrh třeba získat hodnoty čtyř prvků. Konkrétní návrh lze
opět provést pomocí několika postupů, z nichž dva jsou níže uvedeny níže. Vyplývají opět z podrobného rozboru
citlivostních parametrů, který je uveden v [16].
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1. Návrhový postup vedoucí na minimální citlivosti Sxi (vhodné pro H0 ≤ 1 a Q < 5)
1. Volba K = 1 a c = 1 vede na SQR1

= SQR2
= 0,5 a SQC1

= −SQC2
= 0, ale na nevýhodné SQK = ΓQK = 1

2r .

2. Doporučení: algoritmus je vhodný pro celkové zesílení Q < 5, jelikož R2
R1

= 4Q2.

3. Postup návrhu: volba C1 = C2 a určení R2 = 2Q
ω0C1

, R1 = R2
4Q2 , K = 1⇒ R3 =∞.

4. Úprava vstupního děliče dle požadovaného zesílení HB pro K = 1 = c: α = HB

2Q2 a R11 = R1
α
, R12 = R1

1− α .

2. Návrhový postup pro minimalizaci ΓQK (vhodné pro Q < 15)

1. Volba C1, C2, přičemž je doporučeno c = C2/C1 < 0,1 pro vyhovující ΓQK = cK2

rc+ r + c(1−K) , viz [16].

2. Výpočet optimálního poměru ropt = 1
2

(
(6Q2(c+ 1) + 1 +

√
12Q2(c+ 1) + 1

)
c

9Q2c2 + 18Q2c+ 9Q2 dle [16].

3. Určení R2 = 1
ω0C1

√
roptc

, R1 = roptR2 a K = ropt(c+ 1)
c

+ 1−
√
ropt
Q
√
c
.

4. Úprava vstupního děliče dle požadovaného zesílení HB a hodnoty K: α = HB

Q
√
roptc

(
1 + 1

c + 1
ropt

)
− 1

a

R11 = R1
α
, R12 = R1

1− α .
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LTC6601-2

21
66012f

APPLICATIONS INFORMATION
INTERFACING THE LTC6601 TO ADC CONVERTERS

The LTC6601’s rail-to-rail differential output and adjustable 
output common mode voltage make the LTC6601 ideal 
for interfacing to low voltage, single supply, differential 
input ADCs. The sampling process of ADCs creates a 
sampling transient that is caused by the switching-in 
of the ADC sampling capacitor. The switching-in of this 
sampling capacitor momentarily “shorts” the output of the 
amplifi er as charge is transferred between amplifi er and 
sampling capacitor. The amplifi er must recover and settle 
from this load transient before this acquisition period has 
ended, for a valid representation of the input signal. The 
LTC6601 will settle much more quickly from these peri-
odic load impulses than it does from a 2V input step, but 
it is a good idea to add an RC network after the outputs 
of the LTC6601 to decouple the sampling transient of the 
ADC (See Figure 6). The capacitance of the decoupling 
network serves to provide the bulk of the charge during 
the sampling process, while the two resistors of the fi lter 
network are used to dampen and attenuate any transient 
induced by the ADC. The ADC’s sampling bandwidth will 

often be much greater than that of the LTC6601, so hav-
ing this discrete RC fi lter will give the additional benefi t 
of band limiting broadband output noise.

The selection of the RC time constant is trial and error 
for a given ADC, but the following guidelines are recom-
mended. Choose an RC pole frequency greater than the 
cutoff frequency of the LTC6601. 80MHz RC fi lters are 
good for fi ltering broadband noise. Lower frequency RC 
fi lters improve SNR at the expense of settling time. The 
resistors in the decoupling network should be at least 25Ω. 
Too much resistance in the decoupling network leaves 
insuffi cient settling time and will create a voltage divider 
between the dynamic input impedance of the ADC and the 
decoupling resistors. Using insuffi cient resistance might 
prevent proper dampening of the load transient caused by 
the sampling process, and prolong the time required for 
settling. In 16-bit applications, this will typically require 
a minimum of 11 RC time constants. It is recommended 
that the capacitor is chosen with low dielectric absorption 
(such as a C0G multilayer ceramic capacitor). 
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Figure 6. Interfacing the LTC6601 to A/D Converters

Obrázek 17.49: Příklad IO pro realizaci bikvadu LP, LTC6601 – pin configurable gain and anti-aliasing filter up to
27 MHz.
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17.6.4. Realizace eliptické sekce obvodem s jedním OZ
V kapitolách 17.6.1 až 17.6.3 byly představeny obvody s jedním OZ pro realizaci základních přenosových filtrů, tj.
filtrů s Butteworthovou nebo Čebyševovou aproximací modulové charakteristiky. Existují i zapojení s jedním OZ
pro realizaci eliptických funkcí. Takových zapojení není mnoho a využívají se zřídka. Níže jsou uvedeny tři zapojení
pro realizaci eliptických přenosových funkcí typu LP, HP i BS.

R1 R2
OZ

R4

R
C4

u1 uoLP

C1 C2

C3

R3

Obrázek 17.50: Zapojení bikvadu eliptické přenosové funkce typu LP s jedním OZ.

Symbolická podoba přenosová funkce je poměrně složitá a obecně je třetího řádu, přičemž i čitatel je 3. řádu. Pro
požadovanou přenosovou funkci (viz tabulku 8.11) musí platit určité podmínky, v tomto případě C3 = C1 + C2,
1/R3 = 1/R1 + 1/R2, jak je uvedeno v [16] a patrné z analýzy.
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Obvody pro realizaci zbývajících funkcí (HP a Notch) jsou uvedeny na následujícím obrázku. I v tomto případě
platí, že požadovaný typ přenosové funkce je závislý na tolerancích prvků. Počet prvků je vysoký, což je další
nevýhoda. Dle návrhového postupu mohou vycházet i zde značné rozptyly hodnot prvků. Další nevýhodou těchto
zapojení je nemožnost nastavení jejich zisku (je plně dán ostatními parametry). Vyplývá z toho, že se jedná
o alternativní zapojení, zejména pro realizaci přenosových funkcí s malým činitelem jakosti v případě nutnosti
použití pouze jednoho OZ. V ostatních případech je podstatně výhodnější použít realizace s více OZ, viz následující
kapitolu 17.6.6 a 17.6.7. Z tohoto důvodu nejsou uvedeny nývrhové vztahy, které uživatel nalezne v [16].

R1 R2
OZ

R5

R

u1 uoHP

C1 C2

R3

C3 R4

R1 R2
OZ

R4

R

u1 uoN

C1 C2

C3

R3

(a) (b)
Obrázek 17.51: Zapojení bikvadů eliptické přenosových funkcí typu HP (a) a N (b) s jedním OZ.
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17.6.5. Realizace bikvadratické sekce pomocí Antoniova konvertoru
Níže uvedené zapojení využívá rezonanční obvod (viz obrázek 17.13), kde je indukčnost nahrazena aktivním zapoje-
ním, často Antoniovým konvertorem (obrázek 17.35), jako v tomto případě. Napěťový výstup se odebírá z výstupu
OZ1. Toto zapojení je vhodné pro Q < 60.

H(s) =
s 1
RC

s2 + s 1
RC + 1

LC

R

C Lui uo =⇒

R2

Rk C1ui

R1
C2 R3 R4

R5

OZ1

OZ2

uo

Obrázek 17.52: Realizace přenosové funkce 2. řádu typu BP pomocí Antoniova konvertoru.
Návrhový postup pro zisk HB ≤ 2
1. Volba C1 = C2 = C.
2. R1 = R3 = R4 = R5 = 1

ω0C
a R2 = QR1

HB/2
.

Návrhový postup pro zisk HB > 2
1. Volba C1 = C2 = C.

2. R1 = R3 = R4 =
√
HB − 1
ω0C

, R2 = Q

ω0C
a R5 = R1

HB − 1 .

Rk slouží pro případné zmenšení přenosu HB . Vztahy platí pro Rk →∞.
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17.6.6. Realizace bikvadratické sekce obvodem s více OZ
Velmi univerzální a využívané zapojení bikvadu využívá tzv. dvouintegrátorovou strukturu se zpětnými vazbami.
Je vhodné pro všechny typy přenosové funkce prakticky a vykazuje i velmi dobré citlivostní parametry.

− 1
sτ1

1
sτ2∫ ∫∑Kiui uLuBuH

Kl
Kb HL(s) = UL(s)

Ui(s)
= −

Ki
τ1τ2

s2 + Kb
τ1
s+ Kl

τ1τ2

, (17.57)

HB(s) = UB(s)
Ui(s)

= −
Ki
τ1
s

s2 + Kb
τ1
s+ Kl

τ1τ2

, (17.58)

Obrázek 17.53: Realizace přenosové funkce 2. řádu zpětnovazební strukturou se dvěma integrátory a vyjádřením
základních přenosů.

HH(s) = UH(s)
Ui(s)

= Kis
2

s2 + Kb
τ1
s+ Kl

τ1τ2

, ω2
0 = Kl

τ1τ2
, Q = 1

Kb

√
Klτ1τ2. (17.59)

Dále jsou uvedeny implementace dvouintegrátorových struktur jak pomocí operačních (transimpedančních) zesi-
lovačů, tak i dalších prvků představených v kapitole 17.3.
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Přenosové funkce 17.57) a (17.58) lze
pak realizovat podle blokového sché-
matu 17.53 s pomocí ztrátového (Kb)
invertujícího a neinvertujícího integrá-
toru a celkové ZV (Kl). Pro nein-
vertující integrátor lze využít zapoje-
ní 11.15 nebo využít kaskádně řaze-
ného invertoru, jak ukazují implemen-
tace na obrázku vpravo.
Tow-Thomasovo zapojení je navíc po-
užit kapacitor Ck, kterým lze částečně
kompenzovat konečnou šířku pásma
použitých operačních zesilovačů. Od-
vození návrhových vztahů zde není
uvedeno, ale vyplývá z přenosů uve-
dených v analýze a lze ho nalézt také
v [16]. Níže je uveden návrhový po-
stup.

OZ1

R1

R2

C1

R3

OZ2

C2

R4

R5

R6

ui
uoLPuoBP

OZ3

(a)

OZ1

R1

R2

C1

R3

OZ2

C2

Ck

R4

R5

OZ3

R6

ui
uoLPuoBP

(b)
Obrázek 17.54: Bikvady pro polynomiální přenosové funkce: (a)
Ackerberg-Mossbergovo a (b) Tow-Thomasovo zapojení.
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Návrhový algoritmus pro obvody z obrázku 17.54
1. Volba C1 = C2 = C a R5 = R6 = R.
2. R3 = R4 = 1

ω0C
, R2 = QR3 a R1 = R3

H0
, přičemž zesílení H0 = HB .

Bikvady 17.54 realizované na základě struktury 17.53 využívaly sumační integrátor, čímž není k dispozici výstup
pro horní propust (HP). Tento nedostatek řeší zapojení Kerwin-Huelsman-Newcomb bikvadu na obrázku 17.55.

OZ1 R6

OZ2

R7

OZ3

R1

R2

R3

R4

R5

C1
C2

ui

uoHP

uoBP

uoLP

Zpětnou vazbu z prvního integrátoru
(Kb) však nelze zavést do invertující-
ho vstupu sumátoru (byla by zavedena
KZV a obvod by byl nestabilní). Je nut-
né ji zavést do neinvertujícího vstupu,
čímž se však zvyšují nároky na CMRR
OZ1. Pro realizaci filtru typu HP se pak
využívá zapojení obecného bikvadu na
obrázku 17.57, viz např. UAF42.

Obrázek 17.55: Bikvad pro polynomiální přenosové funkce včetně výstupu HP – zapojení Kerwin-Huelsman-
Newcomb.
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17.6.7. Realizace obecné bikvadratické sekce obvodem s více OZ
Obecnou přenosovou funkci 2. řádu lze získat váhovaným součtem vstupního napětí ui a výstupních napětí uL a
uB struktury 17.53. Pro přenos platí vztah (17.60). Vzhledem k ke stejnému jmenovateli, jaký platil pro předchozí
přenosy, jsou zde platné výrazy (17.57) pro parametry ω0 a Q. Pro kmitočet nuly ωn pak platí vztah (17.61).

− 1
sτ1

1
sτ2∫ ∫∑Kiui uLuBuH

Kl
Kb

∑α

βγ

uE

H(s) = UE(s)
Ui(s)

= α+ βHL(s) + γHB(s) =

=
αs2 + Kbα−Kiγ

τ1
s+ Klα−Kiβ

τ1τ2

s2 + Kb
τ1
s+ Kl

τ1τ2

, (17.60)

ω2
n = Klα−Kiβ

ατ1τ2
pro Kbα = Kiγ. (17.61)

Obrázek 17.56: Realizace obecné přenosové funkce 2. řádu strukturou se dvěma integrátory a sumací napětí.
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Pro realizaci obecné přenosové funkce 2. řádu, tj. s nulami přenosu na konečném nenulovém kmitočtu pro eliptické
filtry3 se však častěji využívá struktura 17.57. Ta využívá sumačních integrátorů, a tudíž není třeba další sumátor.
Přenosová funkce je vyjádřena vztahem (17.62), přičemž Kx = Ky = 0 dostaneme pochopitelně tvar (17.57).

− 1
sτ1

1
sτ2∫ ∫∑Kiui uLuBuH

Kl
Kb

∑ ∑

Kx −Ky

H(s) = UL(s)
Ui(s)

=

= −
Kys

2 +
(
KbKy
τ1
− Kx

τ2

)
s+ Ki−KbKx

τ1τ2

s2 + Kb
τ1
s+ Kl

τ1τ2

, (17.62)

ω2
n = Ki −KbKx

Kyτ1τ2
pro Kx

τ2
= KbKy

τ1
. (17.63)

Obrázek 17.57: Realizace obecné přenosové funkce 2. řádu strukturou se dvěma integrátory.

3případně pro HP, jelikož výstup uH na obrázku 17.53 pro přenos (17.59) není ve strukturách 17.54 se sumačními integrátory přímo
k dispozici.
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Obvodová implementace struktury 17.57 pomocí OZ je uvedena na obrázku níže. Odvození návrhových vztahů je
poměrně složité a přesahuje rozsah tohoto materiálu.

Pro realizaci základních přenosů je
lépe použít zapojení 17.54, u kte-
rých není třeba nastavovat přesné
poměry hodnot, aby se vynulova-
ly příslušné členy přenosové funk-
ce. To platí např. i pro případ pře-
nosové funkce AP2, tj. fázovacího
článku (viz tabulku 8.14). Tu lze
vytvořit jako rozdíl jednotkové pře-
nosové funkce a přenosové funkce
BP2 (původního signálu a signá-
lu z BP2 sumátorem), jak ukazuje
výraz (17.64).

OZ1

R1

R2

C1

R3

OZ2

C2

Ck

R4

R5

OZ3

R6

ui uoLPuoBP
R7

R8

Obrázek 17.58: Zapojení bikvadratické sekce pro realizaci obecné přenosové
funkce. Přenosové funkce viz analýzu.

HAP2(s) = 1− 2HBP2(s) = 1−
2ω0
Q s

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
= −

s2 − ω0
Q s+ ω2

0

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
(17.64)
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Realizace bikvadratické sekce pomocí transkonduktančních zesilovačů (OTA)

Implementaci dvouintegrátorových struktur lze
implementovat i pomocí transimpedančních zesi-
lovačů. Vzhledem k zapojení ideálního a ztráto-
vého integrátorupodle obrázku 17.26 lze jednodu-
še převést zapojení bikvadratické sekce s OZ na
strukturu s OTA. Odpovídající přenosy a z nich
odvozené parametry ω0 a Q lze získat z analýzy
obvodové struktury.

OZ1

R1

R2

C1

R3

OZ2

C2

R4

R5

R6

ui
uoLPuoBP

OZ3

Gm4
Gm1

C2C1

ui
Gm2

Gm3
uBP

uLP

HLP = Gm2Gm4
C1C2s2 + C2Gm1s+Gm2Gm3

(17.65)

HBP = − Gm2Gm4s

C1C2s2 + C2Gm1s+Gm2Gm3
(17.66)

ω0 =
√
Gm2Gm3
C1C2

, Q =
√
C1Gm2Gm3
C2G2

m1
(17.67)

Obrázek 17.59: Jednoduchý biquad s transkonduktančními zesilovači.
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Zapojení 17.59 je velmi jednoduchou implementací bikvadratické sekce. Jeho nevýhodou je absence výstupu pro
filtr typu HP a nemožnost nezávislého doladění kmitočtu ω0 nezávisle na činiteli jakosti Q. To částečně řeší
složitější zapojení na obrázku 17.60, který však neumožňuje přímou změnu ω0 nezávisle na Q. Realizaci eliptických
přenosových funkcí lze řešit pomocí struktury 17.56 nebo využít dalších, komplexnějších zapojení. Jejich společnou
nevýhodou je však omezený dynamický rozsah zpracovávaných napětí, jak bylo uvedeno v kapitole 17.5.

Gm4

Gm5

Gm1

C2C1

Gm3

ui

Gm2
uLP

uBP

uHP
HLP =

Gm1Gm2Gm4
C1C2Gm5

s2 + Gm1Gm3
C1Gm5

s+ Gm1Gm2Gm4
C1C2Gm5

(17.68)

ω0 =
√
Gm1Gm2Gm4
C1C2Gm5

(17.69)

Q =
√
C1Gm2Gm4Gm5
C2Gm1G2

m3
(17.70)

Obrázek 17.60: Biquad s transkonduktančními zesilovači pro realizaci základních přenosových funkcí.

HHP = UHP (s)
Ui(s)

=
Gm4
Gm5

s2

s2 + Gm1Gm3
C1Gm5

s+ Gm1Gm2Gm4
C1C2Gm5

, HBP = UBP (s)
Ui(s)

= −
Gm1Gm4
C1Gm5

s

s2 + Gm1Gm3
C1Gm5

s+ Gm1Gm2Gm4
C1C2Gm5

(17.71)
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Realizace bikvadratické sekce pomocí proudových konvejorů
Blokovou strukturu 17.53 lze implementovat i pomocí proudových konvejorů, jak je uvedeno na obrázku 17.61.
Základ tvoří opět dva integrátory s konvejory druhého typu, přičemž signály jsou vyjádřeny proudy – bikvad
v proudovém módu. Výhodou je jednoduché sčítání signálů a většinou i velká šířka pásma. Nevýhodou je vak vyšší
energetická náročnost (odběr z napájecího zdroje), více viz přednáška.

R1 R2

C2C1I1 CCII
Y

X

Z−

Z+

CCII
Y

X

Z+

Z−

iHP

iLP

iBP
HLP = ILP (s)

I1(s) = 1
C1C2R1R2s2 + C2R2s+ 1

(17.72)

⇒ ω0 = 1√
C1C2R1R2

, Q = 1
ω0R2C2

(17.73)

Obrázek 17.61: Základní bikvadratická implementovaná pomocí proudových konvejorů CCII.

HHP = IHP (s)
I1(s) = C1C2R1R2s

2

C1C2R1R2s2 + C2R2s+ 1 , HBP = IBP (s)
I1(s) = C2R2s

C1C2R1R2s2 + C2R2s+ 1 (17.74)

Vzhledem k tomu, že kapacitor integruje proud, platí, že UC2 = R2ILP a UC1 = R1IBP , tj. lze odebírat i napěťové
signály typu dolní a pásmová propust, viz analýzu.
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Pro odběr proudů v zapojení 17.61 by bylo třeba zrcadlit výstupní proudy iBP a iHP . Existuje celá řada dalších
zapojení s proudovými konvejory i jejich modifikovanými prvky CDTA. Dále je vedeno modifikované zapojení
bikvadratické sekce, kde je přidán konvejor třetího typu umožňující přímou realizaci více typů přenosů.

R2

C2I1

Y

X

Z−

Z+

Y

X

Z+

Z−
iLP

iBP

R1 C1
iBP iHP

Y

X

Z−

Z+

iBS

CCIII CCII CCII

Obrázek 17.62: Základní bikvadratická implementovaná pomocí proudových konvejorů CCII.
Výsledné vztahy odpovídají výše uvedeným (17.72) až (17.74). Vzhledem k tomu, že lze jednoduše sčítat proudy,
je možné jednoduše (dalšími zrcadly vytvořit i další typy přenosů pro pásmovou zádrž a fázovací článek, kde nuly
přenosové funkce leží na stejném kmitočtu jako póly, ale s opačným (kladným) znaménkem reálné části, viz analýzu.

HBS = ILP (s) + IHP (s)
I1(s) = C1C2R1R2s

2 + 1
C1C2R1R2s2 + C2R2s+ 1 , HAP = ILP (s) + IHP (s)− IBP (s)

I1(s) (17.75)
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17.7. Shrnutí vlastností spojitě pracujících ARC filtrů
Následuje stručné shrnutí vlastností a doporučené použití pro výše uvedené implementace kmitočtových, spojitě
pracujících filtrů.

Vlastnosti filtrů z hlediska použitých komponent

â Filtry implementované pomocí techniky ARC s operačními zesilovači (OZ) mají obvykle velmi dobrý dynamický
rozsah, jsou však určeny pro nízkofrekvenční filtry (až jednotky, max. desítky MHz). Pro vyšší kmitočty lze
v některých aplikacích nahradit OZ transimpedančními zesilovači (TIA). TIA navíc vykazují vysoké hodnoty
rychlosti přeběhu. Vzhledem ke kmitočtovému rozsahu je většinou nelze integrovat (velké hodnoty kapacit).

â V oblasti vyšších kmitočtů, kde nelze použít OZ se využívají filtry s proudovými konvejory (CC) – prvek, který
je schopen pracovat do vysokých kmitočtů. Pokud filtr pracuje v proudovém módu, mohou být změny uzlových
napětí minimální, čímž se minimalizuje vliv parazitních kapacit a celé zapojení je schopno pracovat do vyšších
kmitočtů.

â Jednou z nevýhod implementace filtru pomocí OZ/TIA nebo proudových konvejorů je nemožnost přelaďění
filtru. Prakticky to vede na změnu hodnot obvodových prvků (R i C), což nelze uskutečnit elektronicky. Další
nevýhodou je závislost zlomových kmitočtů na absolutních hodnotách prvků, tj. součinu RC. Tolerance hodnot
pak vedou k problematické realizaci filtrů s vyššími hodnotami Q (Čebyševova a Cauerova typu) a obecně filtrů
vyšších řádů (6. a vyšších). Prakticky to znemožňuje sériové realizace takových filtrů.
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â Tyto nevýhody lze do jisté míry řešit použitím transimpedančních zesilovačů (OTA). Podobně jako CC, tak
i OTA vychází z jednoduché tranzistorové implementace, většinou neobsahuje velký napěťový zisk a může
pracovat do vyšších kmitočtů (až stovky MHz). Vzhledem k tomu, že implementace nemusí obsahovat odpory
(ty jsou implementovány také pomocí OTA), filtr obsahuje mimo zesilovače pouze kapacitory. Parametr zesi-
lovačů (transkonduktance Gm) je konečný (na rozdíl od ideálního OZ nebo TIA, u kterých je Ad →∞) a je
tedy i parametrem filtru. Ten lze navíc elektronicky měnit a tím měnit/přelaďovat filtr. Pokud dále „nezáleží“
na absolutních hodnotách kapacitorů (funkční simulace a kaskádní syntéza), ale je třeba dodržovat poměry
kapacitorů, což lze v technologii výroby čipů zajistit s velkou přesností. Nevýhodou použití OTA je, jak bylo
zmíněno, nutnost dodržení malých napěťových úrovní na jejich vstupech, viz obrázek 16.50 a 16.53.

â Implementace mimo OZ prakticky vylučují realizaci z diskrétními prvky. Např. pro OTA je třeba dodržet
prakticky stejné vlastností všech zesilovačů v celé struktuře, což je možné splnit ideálně pouze na jednom čipu.

Vlastnosti ARC filtrů z hlediska metody implementace

â Náhrada induktoru, resp. realizace LC prototypu ARC strukturou je nejčastěji doména pro integrované (zá-
kaznické) filtry pro vyšší kmitočty, tj. na bázi OTA nebo CC. Realizace vychází z LC prototypu (LC filtru)
a využívá jeho velmi dobrých citlivostních parametrů. Nahrazují induktor – problematický prvek z pohledu
výroby (přesná hodnota a kvalita) a tím umožňují miniaturizaci nebo i integraci filtrů.

â Kaskádní syntéza je nejčastější volbou pro implementaci nízkofrekvenčních, spojitě pracujících filtrů. Vyznačuje
se poměrně jednoduchým návrhem i realizací a nastavením – po sekcích.
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V případě použití operačních zesilovačů (případně zesilovačů transimpedančních pro vyšší kmitočty) se pro
implementaci nečastěji používají:
X obvody s jedním OZ (Sallen-Key) pro základní filtry (neeliptické) s malým činitelem jakosti Q a malým

zesílením (pro LP a HP většinou pouze jednotkovým),
X rezonanční obvod se zobecněným impedančním konvertorem jako biquad – nejčastěji jako BP s Q < 60.
X Åckerberg-Mossberg (ÅM) a Tow-Thomas (TT) biquad pro neeliptické filtry i s vysokým činitelem jakosti
Q a zesílením,

X zobecněný bikvad založený na struktuře ÅM/TT obvodu pro eliptické filtry a filtry typu HP s vyskokým
činitelem jakosti Q.

Pro lichý řád filtrů typu LP, resp. HP je struktura zakončena blokem 1. řádu, tj. integračním, resp. derivačním
RC článkem. Návrhové postupy kaskádních filtrů včetně jednotlivých bloků a optimalizace dynamických poměrů
jsou implementovány v návrhovém systému SYNTFIL.

Bikvady realizované pomocí OTA (případně TIA) a CC se nejčastěji používají jako alternativa pro integrované
filtry vyšších kmitočtů.

Následuje část věnovaná diskrétně pracujícím filtrům, které jsou alternativou k výše uvedeným a přinášejí nové
možnosti.
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17.8. Implementace filtrů pomocí periodicky spínaných ob-
vodů s kapacitory (SC)

Nevýhodou ARC filtrů s OZ je jejich obtížná integrovatelnost a prakticky nulová přeladitelnost. Tyto nevýhody
se snaží odstranit následující implementace, které využívají náhradu rezistoru tzv. spínaným kapacitorem, viz
obrázek 17.63. Spínače S1 a S2 jsou periodicky spínané ve fázích φ1 a φ2. Obecně lze obvod spínat v n fázích,
nicméně ve většině obvodů jsou spínače řízeny pouze dvoufázově se stejnou délkou fází τ1 = τ2. V dalším textu
je budeme značit pouze čísly 1 a 2 a uvedené spojení dvou spínačů nahrazovat přepínačem Sw, jak je uvedeno na
obrázku 17.63.

Ru(t)

i(t)

⇒ u(nTc)

q(nTc) S1

φ1

S2

φ2

C

Tc 2Tc

sepnuto
τ1 τ2

t

φ1

0
rozepnuto

Tc 2Tc

sepnuto

t

φ2

0
rozepnuto

(a) (b)
Obrázek 17.63: Náhrada rezistoru spínaným (SC) kapacitorem (a) a časové průběhy řídících signálů spínačů (b).
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tq(
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c
)
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Obrázek 17.64: Časové průběhy obvodových veličin spojitě a diskrétně pracujícího obvodu dle obrázku 17.63.

Ve spojitě pracujícím obvodu (rezistoru) bude po připojení vstupního napětí u(t) téci proud i(t), jak ukazuje obrázek
vlevo. V analogickém zapojení přepínaného kapacitoru vpravo bude docházet k odběru kvant náboje (proudu za
spínací periodu Tc) ze vstupních svorek. To lze přirovnat k proudu i(t) s tím rozdílem, že k toku náboje (proudu)
dochází pouze v diskrétních okamžicích, daných spínací periodou Tc, resp. spínacím kmitočtem

fc = 1
Tc
. (17.76)
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Pokud bude kapacitor podle obrázku níže přepínaný mezi napětími u1 a u2, kde pro „nespínaný pohled“ platí
následující relace, přičemž derivace lze pro malé změny obvodových veličin za ∆t převést na podíly diferencí:

Sw

C
u1(t) u2(t)

q1(t)

1 2 q1(t) = Cu1(t), q2(t) = Cu2(t), i(t) = dq(t)
dt ≡

≡ ∆q
∆t =

C
(
u1(t)− u2(t)

)

Tc
⇒ RSC = u1(t)− u2(t)

i(t) = Tc
C

= 1
Cfc

, (17.77)

Obrázek 17.65: Přepínaný kapacitor představující rezistor a ekvivalentním odporem RSC .
kde i je průměrný proud odpovídající rozdílu/přenosu náboje za periodu ze vstupní svorky na svorku výstupní.
Poměr rozdílu napětí u1 − u2 a tohoto proudu pak odpovídá tzv. ekvivalentnímu odporu RSC zapojenému mezi
vstupní a výstupní svorku, který je však nahrazen diskrétně pracujícím obvodem.
Pro platnost této analogie je třeba, aby změny signálů za časové úseky ∆t = Tc byly velmi malé (např.
v porovnání s jejich amplitudou), resp. aby platilo fc � f , kde f je maximální kmitočet signálu obsaženého
v u1(t), resp. u2(t). Spínače jsou realizovány pomocí rychlých spínaných MOS tranzistorů, viz kapitolu 14.6.

Pomocí uvedené náhrady rezistoru dále odvodíme chování spínaného integračního „RC“ článku a představíme další
základní obvody jako např. integrátor, což je základní stavební blok filtrů.
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17.8.1. Implementace SC integračního článku a jeho analýza
Výše uvedený přístup je zde použit pro analýzu jednoduchého integračního „RC“ článku implementovaného pomocí
technikou spínaných kapacitorů. Kmitočtovou charakteristiku pro f � fc popisuje relace (17.78), z níž vyplývají
níže uvedené vlastnosti periodicky spínaných filtrů:

Ui(jω)
C1

1 2

C2

RSC = Tc
C

Uo(jω)

HRC(jω) = Uo(jω)
Ui(jω) = 1

1 + jωRSCC2
= 1

1 + j ωfc
C2
C1

=

= 1
1 + j ωω0

, kde ω0 = fcC1
C2

a fc = 1
Tc
. (17.78)

Základní vlastnosti periodicky spínaného filtru

• Snadné a jednoduché přelaďování,
• vysoká přesnost díky ω0 ≈ C1/C2, což lze vyrobit s přesností < 0,2 %,
• snadná integrovatelnost opět díky ω0 ≈ C1/C2, tj. absolutní hodnoty mohou být malé=integrovatelné,
• lze integrovat filtry i pro velmi malé kmitočty (pro fc = 100 kHz a C = 1 pF je RSC = 10 MΩ!),
• musí ale platit f � fc.
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Jak bylo uvedeno, tento přístup platí pouze pro f � fc a evidentně nepostihuje vzorkovací princip, který pro
diskrétně pracující soustavy (pracující v diskrétních časových okamžicích) musí platit. Pokud chceme toto chování
postihnout, je nutné použít diferenční popis. Navíc budeme obvodové veličiny označovat podle fáze ke které přísluší.
Vzhledem k tomu, že následující obvody jsou spínané pouze ve dvou fázích, použijeme následující značení: např.
u1 značí napětí v první, resp. u1̄ ve druhé fázi. Nechť t = nTc pro první fázi a t = (n − 1/2)Tc pro fázi druhou,
pak pro vzorky obvodových veličin SC článku buzeného zdrojem náboje q1 platí následující diferenční rovnice:

u1

1 2

C1

S1 (2)
S2

(3)

C2
u3u2

(1)q1 q3

Obrázek 17.66: SC integrační článek.

q1[n] = C1
(
u1[n]− u2̄[n− 1/2]

)
, q1̄[n− 1/2] = 0 (17.79)

q3[n] = 0 = C2
(
u3[n]− u2̄[n− 1/2]

)
(17.80)

q3̄[n− 1/2] = 0 = C1
(
u3̄[n− 1/2]− u2[n− 1]

)
+

C2

(
u3̄[n− 1/2]− u3[n− 1]

)
, (17.81)

přičemž vzhledem ke spínačům je u1[n] = u2[n], u2̄[n − 1/2] = u3̄[n − 1/2] a u3̄[n − 1/2] = u3[n], jak vyplývá
z (17.80). Použitím těchto relací a aplikací Z transformace pak po úpravě dostaneme (viz také příklad A.8):

Q1(z) = C1
(
U1(z)− U2̄(z)z−1/2) (17.82)

z−1/2Q3̄(z) = C1
(
U3̄(z)z−1/2 − U2(z)z−1)+ C2

(
U3̄(z)z−1/2 − U3(z)z−1) = 0⇒ (17.83)

⇒ C1U2(z)z−1 = C1U1(z)z−1 = U3(z)
(
C1 + C2

(
1− z−1))⇒ H13 = U3(z)

U1(z) = C1
(C1 + C2)z − C2

(17.84)
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Pro diskrétně pracující soustavy jsou přenosové funkce vyjádřeny pomocí obrazů Z transformace, což je analogie
k Laplaceově transformaci použité v případě popisu spojitě pracujících systémů. Kmitočtovou charakteristiku
přenosu H13(z) dle (17.84) získáme pomocí relace z = ejωTc (viz kapitolu R.1, vztah (R.2)). Charakteristiky
HRC(jω) dle (17.78) a H13(jω) dle (17.84) jsou pro f0 = fc

10 , tj.
C1
C2

= 2π
10 uvedeny níže.
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Obrázek 17.67: Amplitudové charakteristiky přenosů (17.78) a (17.84) v lineárních souřadnicích pro f ∈ 〈0, 2fc〉
a logaritmických souřadnicích pro f do f0 = fc

10 .
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Je zřejmé, že spínaný princip je nutné uvažovat zejména pro kmitočty blížící se fc/2, pro které metoda ekvi-
valentních odporů (model s prostým rezistorem RSC) vykazuje nezanedbatelné chyby a pro f > fc/2 přestává
zcela platit, jelikož nepostihuje periodicitu kmitočtové charakteristiky.
Na obrázku 17.68 je zobrazena přechodová
charakteristika w13, která je získaná úpra-
vou výrazu zpětné Z transformace vzta-
hu (17.84) násobeného obrazem jednotko-
vého skoku (viz také vztah (17.85)) a pře-
chodová charakteristika přenosu (17.78), tj.
wRC(t) = L−1{HRC(s) 1

s

}
.

Náboj q(nTC) diskrétně pracující náhrady
rezistoru z obrázku 17.64 lze pak v Z trans-
formaci vyjádřit vztahem (17.85).
Existují i další způsoby implementace spína-
ného rezistoru, viz kapitolu dodatku R.1.7,
kde je ukázán jejich vliv na přenosové vlast-
nosti SC obvodů.

1Tc 2Tc 3Tc 4Tc 5Tc 6Tc 7Tc 8Tc 9Tc 10Tc
0

0.5

1

0.63

1
ω0

= C2
C1
Tc

.= 1,59Tc
1
ω0 t

w
(t

)

w13
wRC

1− 0.614n

0

Obrázek 17.68: Přechodové charakteristiky přenosů (17.78) a (17.84).

Q(z) =
∞∑

k=0
qiz
−i =

(
1 + z−1 + z−2 + . . .

)
q = CU

1
1− z−1 = CU

z

z − 1 = CUZ−1{1}. (17.85)
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17.8.2. Přenosové funkce a vlastnosti periodicky spínaných obvodů
Čtenář si jistě uvědomil, že existují i další typy přenosů. V případě obvodu 17.65 existuje i přenos z první fáze do
druhé, tj. H13̄(z), který získáme z (17.84) použitím relace U3̄(z) = U3(z)z1/2. Viz také analýzu příkladu A.8.

H13̄(z) = U3̄(z)
U1(z) = C1z

1/2

(C1 + C2)z − C2
(17.86)

Jedná se o stejný přenos až na časový posun, tj. amplitudová charakteristika bude shodná jako u (17.84).
Obecný, spojitě pracující obvod lze pro vstupně-
výstupní veličiny znázornit známou dvojbranovou
reprezentací, jak bylo ukázáno v kapitole 7.4 a jak
udává obrázek 17.69 (a). Spínaný obvod lze pak
znázornit analogicky s tím, že musíme rozlišovat
obvodové veličiny pro jednotlivé fáze, čímž do-
staneme pro obvod spínaný ve dvou fázích repre-
zentaci na obrázku (b). Pro značení obvodových
veličin se používá buď výše uvedeného způsobu
nebo se fáze označují jako lichá (even) a sudá
(odd) a značení je pak následující:
U1(z) ≡ U1e(z) a U1̄(z) ≡ U1o(z). (17.87)

U1(z) U2(z)

Q1(z) Q2(z)
U1(z) U2(z)

Q1(z) Q2(z)

U1̄(z) U2̄(z)

Q1̄(z) Q2̄(z)

(1̄)

(1) (2)

(2̄)

(a) (b)
Obrázek 17.69: Dvojbranová reprezentace spojitě pracující-
ho systému a systému spínaného ve dvou fázích.
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Popis obvodů se spínanými kapacitory je možné pak zobecnit, přičemž lze využít z rovnic (17.82) a (17.83),
vycházejících z metody uzlových nábojových rovnic (analogie k metodě uzlových napětí). Maticové vyjádření je
uvedeno vztahem (17.88), resp. (17.89). Jejich sestavení a použití je ukázáno v dodatku A.5.

[
Qe(z)

z−
1
2 Qo(z)

]
=
[

Cee −Ceo

−z−1Coe Coo

] [
Ue(z)

z−
1
2 Uo(z)

]
a po úpravě: (17.88)

[
Qe(z)
Qo(z)

]
=
[

Cee −z− 1
2 Ceo

−z− 1
2 Coe Coo

] [
Ue(z)
Uo(z)

]
, (17.89)

kde Qe(z), resp. Qo(z) je vektor budicích nábojů v sudé (1.), resp. liché (2.) fázi, Ue(z), resp. Uo(z) je vektor
uzlových napětí sudé (1.), resp. liché (2.) fázi a Cee, resp. Ceo, . . . jsou kapacitní matice obvodu pro přenosy ze
sudé do sudé, resp. ze sudé (1.) do liché (2.) fáze, . . . .
Uvedená metoda je použitelná pouze u idealizovaných periodicky spínaných obvodů. To znamená, že se
neuplatňují nabíjecí a vybíjecí časy kapacitorů. Je nutné si uvědomit,
že kapacitory se nabíjí neideálním zdrojem, tj. přes nenulový vnitřní
odpor R napěťového zdroje nebo spínače v sepnutém stavu. Je důle-
žité, aby časová konstanta RC byla podstatně menší než délka trvání
přepínací fáze, např. 5RC < Tc/2. Pak se kapacitor stačí plně přebít
(změnit napětí) ještě před aktivací další fáze (přepnutí spínače), jak
ilustruje obrázek vpravo.

RC 5RC

uC(∞)

t

uC(t)

0
uC(0)
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Definice přenosů periodicky spínaných obvodů
Tak jako byl přenos pro analogový, spojitě pracující obvod definován pomě-
rem Laplaceových přenosů, tak i zde se jedná o poměr obrazů, ale v trans-
formaci Z. Po obvod spínaný ve dvou fázích dle obrázku 17.69 (b) existuje
však několik přenosů H(z), jak udává následující maticový zápis:

[
U2(z)
U2̄(z)

]
=
[
H12(z) H12̄(z)
H1̄2(z) H1̄2̄(z)

] [
U1(z)
U1̄(z)

]
, (17.90)

kde U2(z) ≡ U2e(z), U2̄(z) ≡ U2o(z), . . . dle značení relace (17.87) a
podobně H12(z) ≡ Hee(z), resp. H12̄(z) ≡ Heo(z) je přenos vstupního
napětí v první fázi na výstupní napětí v první resp. druhé fázi, . . .

U1(z) U2(z)

Q1(z) Q2(z)

U1̄(z) U2̄(z)

Q1̄(z) Q2̄(z)

(1̄)

(1) (2)

(2̄)

Přenos je definován obvykle naprázdno, nicméně v tomto případě (spínaný obvod ve dvou fázích) je tento přenos
možné vyjádřit za dalších podmínek:

H12(z) = U2(z)
U1(z)

∣∣∣∣
Q2=0, Q2̄=0, Q1̄=0

, je napěťový přenos z první do první fáze při zakončení všech bran naprázdno.

(17.91)
Tento napěťový přenos lze však definovat i pro další podmínky: Q2 = 0, Q2̄ = 0, U1̄ = 0 (výstup v liché fázi
nakrátko), Q2 = 0, U2̄ = 0, Q1̄ = 0 (vstup v liché fázi nakrátko), Q2 = 0, U2̄ = 0, U1̄ = 0 (vstup i výstup v liché
fázi nakrátko). Obdobně lze podmínky definovat i pro ostatní přenosy.
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Výstupní signál spínaného analogového obvodu buzeného harmonickým signálem obsahuje i další harmonické složky.
Pro případ SC článku z obrázku 17.65 je na obrázku 17.70 (a) vykreslen výstupní signál bez výběru fáze červeně
a s výběrem v první fázi modře. Rozvojem pomocí Fourierovy řady lze takový signál popsat vztahem (17.92),
přičemž amplitudy Um jednotlivých harmonických jsou úměrné tzv. modulační funkci sin(x)

x , viz. obrázek (b).

uo(t) ≈ A
τ

Tc

∞∑

k=0

sin
(
(kωc ± ω0) τ2

)

(kωc ± ω0) τ2
sin
(
(kωc ± ω0)t+ ϕ±(k)

)
(17.92)

2Tc 4Tc 6Tc 8Tc 10TcTc

−A

−A2

A
2

A

τ

τ

t

u
o
(t

)

bez výběru fáze
v první fázi

0

fc= 1
τ

2fc= 1
τ

3fc 4fc

A
2

A

A
sin πf

fc
πf
fc

, τ = Tc = 1
fc

A

2
sin πf

2fc
πf
2fc

, τ = Tc
2 = 1

2fc

f

U
m

0
0

(a) (b)
Obrázek 17.70: Časový průběh výstupního napětí obvodu 17.65 (a) a jeho spektrální vyjádření (b).
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Základní vlastnosti digitálních systémů v porovnání s vlastnostmi analogových, spojitě pracujících systémů jsou
představeny v následující tabulce. Vlastnosti analogových, diskrétně pracujících systémů jsou jejich kombinací, viz
barevné zvýraznění a komentář.

spojitý systém nespojitý systém
typ signálu analogový digitální
zpracování v čase spojité nespojité
řídící signál není nutný vzorkovací signál fc
kmitočtové vlastnosti jediná kmitočtová charakteristika kmitočtová charakteristika se opakuje s peri-

odou fc/2
přesnost daná přesností hodnot součástek nebo

poměrem jejich hodnot , cena roste exp.
v principu neomezená (daná zaokrouhlová-
ním), cena roste lineárně s délkou slova

dynamika dobrá, omezena šumem a velikostí napájení daná délkou slova
kmitočtové omezení dané vlastnostmi prvků zásadní, dané fc , počtem operací v cyklu a

rychlostí jejich zpracování, šířkou slova
reprodukovatelnost omezena tolerancemi prvků prakticky neomezená
možnost integrace omezená; závislá na implementaci, f0, . . . z principu neomezená

Tabulka 17.3: Porovnání základních vlastností spojitých a diskrétně pracujících systémů.
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17.8.3. Implementace SC integrátoru
Stejně jako i SC článku lze implementovat rezistor pomocí spínaného kapacitoru. Tím vytvoříme základní stavební
prvek SC filtrů. Pokud vyjdeme ze zapojení na obrázku 11.13 pro integrátor a 17.77, dostaneme následující zapojení
SC invertujícího integrátoru.

C1

Sw

C2

ui uoOZ

1 2 ≡

C2

ui uoOZ

1 2

S2S1

C1

Obrázek 17.71: SC integrátor se základní implementací rezistoru pomocí spínaného kapacitoru.

Přepínač nahradíme dvěma spínači, řízenými v různých fázích, tak jako na obrázku 17.65. Vztah pro přenos (z první
do první a druhé fáze) lze odvodit v následujícím tvaru, viz analýzu v příkladu A.9.

Hio(z) = Uo(z)
Ui(z)

= −C1
C2

1
z − 1 , Hiō(z) = Uō(z)

Ui(z)
= −C1

C2

√
z

z − 1 (17.93)
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Skutečnost, že výše uvedený obvod se chová jako integrátor (invertující) lze potvrdit jednoduchou úvahou pro
odezvu na jednotkový skok ui = U : À V první fázi se na vstup připojí kapacitor C1 a nabije se na uC1 = U .

Á V druhé fázi se celý jeho náboj Q1 = C1U přenese do C2, jelikož uC1 se díky OZ vybije do 0 a vybíjecí proud
proteče C2, čímž změní jeho jeho náboj o C1U = −∆uoC2 ⇒ ∆uo = −U C1

C2
.

Â Při dalším cyklu se k uo přidá další příspěvek nábo-
je, čímž se uo po skocích lineárně mění, viz obrázek
vpravo =⇒

C2

ui uoOZ

1 2

S2S1

C1uC1

Tc 2Tc 3Tc 4Tc 5Tc

−5cU

−4cU

−3cU

−2cU

−cU

U
Q1 = C1U

t

u
(t

)

uC1(t)
uo(t)

0

Obrázek 17.72: Schéma základního SC integrátoru a jeho přechodová charakteristika, kde c = C1
C2

.
Přechodové charakteristiky pro různé implementace integrátoru jsou uvedeny v dodatku R.1.7, viz obrázek R.20.
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Technika spínaných kapacitorů umožňuje velmi jednoduše realizovat i modifikovaná zapojení, které v „klasické“
implementaci znamenají použití dalších obvodů (OZ) a zesložitění. Příkladem takové modifikace je dále uvedeno
zapojení neinvertujícího integrátoru na obrázku 17.75 (b) a zde uvedený rozdílový (diferenční) integrátor. Ten bere
v úvahu pouze rozdíl vstupních napětí a souhlasná složka je z principu zcela potlačena4. Jeho přenos odpovídá
předchozímu zapojení.

C2

ud
uoOZ

1 2

C1

21

u1

u2

H(z) = Uo(z)
Ud(z)

= Uo(z)
U1(z)− U2(z) = −C1

C2

1
z − 1 (17.94)

Obrázek 17.73: Rozdílový (diferenční) SC integrátor a jeho přenos.

Přenos odpovídá obrazu integrálu (1/s) pro tzv. FD transformaci, viz dodatek R.1.4, vztah (R.13). Je zřejmé,
že přesného vztahu (R.2),tj. s ≡ ln z nelze dosáhnout – přenosové funkce uvedených implementací bude vždy ve
tvaru racionálně lomené funkce, což vyplývá např. z použité metody analýzy (17.89). Více viz dodatek R.

4Na velikost souhlasné složky je nutné dimenzovat elektronické spínače, viz. 14.6
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Nevýhodou uvedených implementací spínaného rezistoru je uplatňování parazitních kapacit, které vznikají při
realizaci spínaného kapacitoru na čipu. Takové zapojení se označují jako tzv. „strays-sensitive“ (jsou citlivá na
tyto parazity). Parazitní kapacitory Cp1 a Cp2 jsou znázorněny na schématickém znázornění realizace kapacitoru
na čipu – obrázek 17.74 (a). Tyto kapacitory se pak projeví na chování výsledného obvodu. V případě základní
implementace integrátoru dle 17.71 se uplatní kapacitor Cp1, který je paralelně k C1, viz přenos. Parazitní kapacitory
pro C2 se neuplatní, jelikož je na jedné straně C2 stále nulový potenciál a na druhé je C2 buzen zdrojem napětí.

N+

P substrát
Cp1 Cp2

C1

C2

C1

S1 S2

Cp1

Cp2

H(z) = − C1 + Cp1
C2(z − 1)

(a) (b)
Obrázek 17.74: Ilustrace jednoduché realizace kapacitotu na čipu a její parazitní kapacity (a) a obvodové zapojení
integrátoru spolu s uvedenými parazitními kapacitami (b).
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Modifikací zapojení lze potlačit vliv těchto parazitních kapacit, jak uvádí obrázky (a) a (b), přičemž varianta
(b) je neinvertující variantou, viz také kapitolu R.1.7, obrázek R.17. Jistou nevýhodou zapojení (a) je pronikání

časové změny vstupního napětí přímo na výstup po dobu první
fáze, jak je ilustrováno časovými odezvami obou zapojení na
harmonický vstupní signál na obrázku (c). Tuto „nedokonalost“
lze však jednoduše eliminovat zařazením S&H obvodu. Analýza
přenosových funkcí je uvedena v dodatku R, kapitole R.1.7.

C2

ui uo1OZ

1

2

C1 1

2

(a) C2

ui uo2OZ

1

2

C1 2

1

(b)

−4

−2

0

2

4

T
2

T 3T
2

t

u
(t

)

ui
uo1
uo2

(c)

Obrázek 17.75: Invertující a neinvertující tzv. „strays-insensitive“ SC integrátory (a,b) a jejich časové odezvy (c).
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Další implementací je zapojení R.18 v kapitole R.1.7, které při v použití S&H (Sample & Hold) obvodu na vstupu
vykazuje přenos integrátoru pro Bilineární transformaci (BL), viz dodatek R. To platí i zapojení na obrázku 17.76
(b), které je navíc „strays-insensitive“. Jednoduchou alternativou je pak zapojení (a), které S&H obvod nevyžaduje,
ale je „strays-sensitive“. Přenos z první do první fáze (17.95) je pak shodný se vztahem (R.43).

2C1

C2

ui uoOZ

C1
C2

uiSH uoOZ

C1

C1

(a) (b): S&H → UiSH = UīSH = Ui

Obrázek 17.76: Tzv. Bilineární SC integrátor: (a) „strays-sensitive“ a (b) „strays-insensitive“.

Hio(z) = Uo(z)
Ui(z)

= −C1
C2

z + 1
z − 1 (17.95)
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17.8.4. Implementace ztrátového SC integrátoru
Ztrátový SC integrátor vychází ze zapojení 11.14, kde jsou rezistory nahrazeny spínanými kapacitory. Dvě základní
zapojení jsou uvedeny n následujícím obrázku, přičemž zapojení (a) je nejvíce používané, díky potlačení parazitních
kapacit. Viz také analýzu a více v [21].

C2

ui uoOZ

C1

C3

C1

C2

ui uoOZ

C3

(b): Hio(z) = − zC1
(C2 + C3)z − C2

(a): Hio(z) = − C1(C2 − C3)
C2(C2z − C2 + C3)

Obrázek 17.77: Ztrátový SC integrátor: (a) „strays-insensitive“ a (b) „strays-sensitive“.
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17.8.5. Bikvadratická sekce SC pro kaskádní realizaci filtrů
Pomocí uvedených zapojení integrátorů (včetně ztrátového a neinvertujícího) lze již implementovat obecnou bikva-
dratickou sekci. Jedná se o zapojení, které vychází ze zapojení 17.58, přičemž např. ztrátový integrátor je zde tvořen
OZ2 (vazba Kb blokové struktury 17.57 pomocí CF ).

OZ1

CG

CH

CI

CH

CD

CA

OZ2

CB

CF

CE

CC

ui

uo1
uo2

Obrázek 17.78: Ideové zapojení Fleischer-Laker SC biquadu.
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OZ1

CG

CH

CI

CH

CD

CA

OZ2

CB

CF

CE

CC

ui

uo1
uo2

Ideové zapojení SC bikvadu lze značně zjedno-
dušit redukcí spínačů. Podrobný rozbor zapojení
včetně návrhových vztahů přesahuje rozsah toho-
to materiálu. Čtenář ho najde v [21], konkrétní
návrh zjednodušené modifikace pak v příkladu R.2
dodatku R.

OZ1

CG

CH
CI

CJ

CD

CA

OZ2

CB
CF

CE

CC

ui
uo1

uo2

Obrázek 17.79: Upravený Fleischer-Laker SC biquad, přenosové vlastnosti viz analýzu.
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Integrovaný obvod LTC 1060 – dvě bikvadratické sekce SC s širokou možností konfigurace

â LTC1060 obsahuje dva konfigurovatelné SC bikvady, jejichž vlastnosti lze nastavit poměrem odporů ve ZV,
â realizace všech typů přenosových funkcí (LP, HP, BP, BS, včetně eliptických filtrů i fázovacích článků),
â použitelné do kmitočtů 30 kHz (fclk = 1,6MHz) při dynamickém rozsahu 88 dB a napájecím napětí ±2,5V,
â viz také dodatek Q a podrovný návod na měření laboratorního přípravku filtru.

∫ ∫∑
R1

R2

R3

uin

R4

1

LTC1060

1060fb

Universal Dual Filter
Building Block

DESCRIPTIO

U

APPLICATIO  S
U

■ Guaranteed Filter Specification for ±2.37V and
±5V Supply

■ Operates Up to 30kHz
■ Low Power and 88dB Dynamic Range at ±2.5V Supply
■ Center Frequency Q Product Up to 1.6MHz
■ Guaranteed Offset Voltages
■ Guaranteed Clock-to-Center Frequency Accuracy Over

Temperature:
0.3% for LTC1060A
0.8% for LTC1060

■ Guaranteed Q Accuracy Over Temperature
■ Low Temperature Coefficient of Q and Center

Frequency
■ Low Crosstalk, 70dB
■ Clock Inputs TTL and CMOS Compatible

■ Single 5V Supply Medium Frequency Filters
■ Very High Q and High Dynamic Range Bandpass,

Notch Filters
■ Tracking Filters
■ Telecom Filters

Single 5V, Gain of 1000 4th Order Bandpass Filter

The LTC®1060 consists of two high performance, switched
capacitor filters. Each filter, together with 2 to 5 resistors,
can produce various 2nd order filter functions such as
lowpass, bandpass, highpass notch and allpass. The
center frequency of these functions can be tuned by an
external clock or by an external clock and resistor ratio. Up
to 4th order full biquadratic functions can be achieved by
cascading the two filter blocks. Any of the classical filter
configurations (like Butterworth, Chebyshev, Bessel, Cauer)
can be formed.

The LTC1060 operates with either a single or dual supply
from ±2.37V to ±8V. When used with low supply
(i.e. single 5V supply), the filter typically consumes 12mW
and can operate with center frequencies up to 10kHz. With
±5V supply, the frequency range extends to 30kHz and
very high Q values can also be obtained.

The LTC1060 is manufactured by using Linear
Technology’s enhanced LTCMOS™ silicon gate process.
Because of this, low offsets, high dynamic range, high
center frequency Q product and excellent temperature
stability are obtained.

The LTC1060 is pinout compatible with MF10.
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, LTC and LT are registered trademarks of Linear Technology Corporation.
LTCMOS trademark of Linear Technology Corporation.
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Obrázek 17.80: Jedno z možných zapojení (mód 3) SC biquadu LTC/,1060 (a) a konkrétní zapojení celého obvodu
jako BP filtru (b).
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Integrovaný obvod LTC6603 – příklad programovatelného SC filtru typu dolní propust

LTC6603

1
6603fa

 TYPICAL APPLICATION

 FEATURES

 APPLICATIONS

 DESCRIPTION

Dual Adjustable 
Lowpass Filter

The LTC®6603 is a dual, matched, programmable lowpass 
fi lter for communications receivers and transmitters. The 
selectivity of the LTC6603, combined with its linear phase, 
phase matching and dynamic range, make it suitable for 
fi ltering in many communications systems. With 1.5° 
phase matching between channels, the LTC6603 can be 
used in applications requiring pairs of matched fi lters, 
such as transceiver I and Q channels. Furthermore, the 
differential inputs and outputs provide a simple interface 
for most communications systems.

The sampled data fi lter does not require an external clock 
yet its cutoff frequency can be set with a single external 
resistor with an accuracy of 3.5% or better. The external 
resistor programs an internal oscillator whose frequency 
is divided prior to being applied to the fi lter networks. 
This allows up to three cutoff frequencies that can be 
obtained for each external resistor value, allowing the 
cutoff frequency to be programmed over a range of more 
than six octaves. Alternatively, the cutoff frequency can 
be set with an external clock. The fi lter gain can also be 
programmed to 1, 2, 4 or 16.

The LTC6603 features a low power shutdown mode that 
can be programmed through the serial interface and is 
available in a 24-pin 4mm × 4mm QFN package.

2.5MHz I and Q Lowpass Filter and Dual ADC

n Guaranteed Phase and Gain Matching Specs
n Programmable BW Up to 2.5MHz
n Programmable Gain (0dB/6dB/12dB/24dB)
n 9th Order Linear Phase Response
n Differential, Rail-to-Rail Inputs and Outputs
n Low Noise: –145dBm/Hz (Input Referred)
n Low Distortion: –75dBc at 200kHz
n Simple Pin Programming or SPI Interface
n Set the Max Speed/Power with an External R
n Operates from 2.7V to 3.6V
n Input Range from 0V to 5.5V
n 4mm × 4mm QFN Package

n Small/Low Cost Basestations: 
  IDEN, PHS, TD-SCDMA, CDMA2000, WCDMA,

 UMTS
n Low Cost Repeaters, Radio Links, and Modems 
n 802.11x Receivers
n JTRS
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â šířka pásma: do 2,5 MHz,
â zisk: 0/6/12/24 dB,
â filtr: LP 9. řádu s lineární fází,
â aplikace: WCDMA, UMTS, 802.11x přijímače.
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Obrázek 17.81: Katalogové zapojení SC filtru s obvodem LTC/,6603 a jeho vnitřní blokové uspořádání.
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17.8.6. Implementace SC induktoru
U spínaných obvodů byla představena pouze kaskádní syntéza filtrů, tj. vytvoření bikvadratické sekce jako uni-
verzálního bloku pro realizaci přenosových funkcí 2. řádu. Jejich zapojením do kaskády lze získat „jakoukoli“
přenosovou funkci LTI. U SC obvodů lze dále využít implementaci induktoru, tj. funkční simulaci LC prototypu.
Implementaci induktoru získáme podobně, jako implementaci rezistoru pomocí SC obvodu na obrázku 17.64.

0 Tc 2Tc 3Tc 4Tc · · ·

U

tu
(n
T
c
)

0

0 Tc 2Tc 3Tc 4Tc · · ·

q

2q
3q
4q
5q
6q

t

q(
n
T
c
)

n (FD)
n+ 1 (BD)

0

Admitanci induktoru lze vyjádřit s využitím FD transformace dle (R.13):

Y (s) = 1
sL

s= z−1
Tc−−−−→

FD
Y (z) = Tc

(z − 1)L ⇒
Q(z)
U(z) = I(z)Tc

U(z)L = T 2
c

(z − 1)L
(17.96)

Odezva Q(z) pro U(z) = 1[n] dle tabulky R.1 pro Tc = 1, L = 1:

U(z) = 1
1− z−1 = z

z − 1 ⇒ Q(z) = z−1

(1− z−1)2 = z

(z − 1)2 , (17.97)

což odpovídá lineární rostoucí posloupnosti. Po BD transformaci pak do-
stáváme vztah (17.98), včetně grafického vyjádření vlevo:

s= 1−z−1
Tc−−−−−−→

BD
Q(z) = 1

(1− z−1)2 = z2

(z − 1)2 . (17.98)

Obrázek 17.82: Diskrétní časové průběhy náboje SC induktoru jako odezva na jednotkový skok napětí.
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Realizace ztrátového induktoru SC obvodem vychází ze zapojení SC integrátoru. Z obraz vstupního náboje lze
vyjádřit následovně a porovnáním s (17.96) pak pro vstupní admitanci a následně její prvky dostaneme:

Qi(z) = Ii(z)Tc = Ui(z)
(
C1 + C3 + C1C3

C2

1
(z − 1)

)
; YiSC (z) = 1

RSC
+ Tc

(z − 1)LSC
, ⇒ (17.99)

C1

C2

ui OZ

1 2

C3

1 2

qi

Yi

uoz
≡

RSC LSCui

qi

RSC = Tc
C1 + C3

LSC = T 2
c C2
C1C3

Tc 2Tc 3Tc 4Tc

2

4

6

t

q(
t)
→

0

−4U

−2U

U

u
(t

)→

ui(t)
uoz(t)
qi(t)

0

Obrázek 17.83: SC realizace uzemněného ztrátového induktoru a časové odezvy pro ui = U a C1 = C2 = C3 = 1.
Funkce, resp. časová odezva vstupního náboje je patrná z činnosti invertujícího SC integrátoru, resp. jeho výstupního
napětí uoz, které se bude snižovat a tím bude růst vstupní proud, resp. náboj dodávaný do C3 při každé spínací
periodě, více viz komentář.
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Na základě realizace uzemněného SC induktoru z obrázku 17.83 lze jednoduchou úpravou získat induktor plovoucí
se stejnou admitancí jako (17.99) a další úpravou pak bezeztrátový induktor.

C1

C2

OZ

C3

Yi

C1

C2

OZ3

C3

C3

OZ1

OZ2

Yi

ui

qi

qi

Qi(z)
Ui(z)

=
C1C3

C2

1
(z − 1)

⇒

⇒ LSC =
T 2
c C2

C1C3

Obrázek 17.84: SC realizace plovoucího ztrátového a bezeztrátového induktoru.
Pomocí SC lze vytvářet i struktury podobné číslicovým filtrům, viz [21]. Jejich implementace však není tak efektivní
jako v případě obvodů se spínanými proudy, které jsou představeny v další podkapitole. Ty však mají mají jednu
zásadní nevýhodu ve spotřebě proudu a díky nenulovému napájecímu napětí i spotřebovaném výkonu. Z tohoto
důvodu není jejich vyžití rozšířené. Další významné využití SC obvodů je v implementacích D/A i A/D převodníků
a dalších aplikacích (nulování napěťového ofsetu ve strukturách OZ), což však překračuje rámec tohoto materiálu.
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17.9. Implementace filtrů obvody se spínanými proudy (SI)
Na analogickém principu jako obvody se spínanými kapacitory (SC) pracují i tzv. obvody se spínanými proudy (SI).
Na rozdíl od obvodů SC, u kterých je signál vyjádřen velikostí napětí, pracují SI obvody s proudy, jako signálovou
veličinou. Jejich základním obvodem je zpožďovač uvedený na obrázku 17.85. Princip obvodu lze popsat následovně:

M

C

S2

Ib
S1 S3i1 i2

1

1

2

+UN

uC

iD

V první fázi Φ1, tj. t = (nTc), jsou sepnuty spínače S1 a S2. Proud i1(nTc)
nabije kapacitor C na napětí uC(nTc) tak, aby po ustálení platilo iD(nTc) =
Ib+i1(nTc). Spínač S3 je rozpojen, tj. i2̄ = 0. Ve fázi Φ2, tj. t =

(
(n+1/2)Tc

)
,

jsou sepnuty spínače S1 a S2 rozpojeny a S3 spojen. Proud i1̄
(
(n+1/2)Tc

)
=

0, tj. kapacitor C je stále nabit na stejné napětí uC
(
(n+1/2)Tc

)
= uC(nTC),

a tím platí i iD
(
(n + 1/2)Tc

)
= Ib + i1(nTC). Pak je i2̄

(
(n + 1/2)Tc

)
=

Ib− iD(nTc) = −i1(nTc), tj. zpožděn o polovinu vzorkovací periody. Aplikací
Z transformace dostáváme:

z1/2I2̄(z) = −I1(z) ⇒ I2̄(z)
I1(z) = − 1√

z
= −z−1/2 (17.100)

Obrázek 17.85: Zpožďovací spínaný obvod v proudovém módu a jeho popis.
Z popisu je zřejmé, že na velikosti kapacity C nezáleží. Ta slouží jako paměť napětí uC = uGS , tj. proudu iD. Ve
skutečnosti je tato kapacita tvořena vstupní (parazitní) kapacitou CGS MOSFETu M . Tím je velmi malá a pokud
je přebíjecí čas < TC/2, dojde před změnou fáze vždy k ustálení uC . Více o analýze obvodů SI viz dodatek A.6.
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Pro zpoždění o Tc je třeba použít dva obvody zapojené v kaskádě. Na obrázku 17.86 je uvedeno zapojení zpož-
ďovacího proudového zrcadla, které umožňuje násobení proudu konstantou 6= 0, což je třeba nejen pro konstrukci
filtrů. Platí (viz příklad dodatku A.10):

I3̄(z)
I1(z) = −z−1/2,

I5(z)
I1(z) = −α (17.101)

M2(4)

C

S2

(2)

αIb

(5)

S1

(1)

S3
(3)i1 i3

1

1

2

+UN

M1

i5

Ib

W αW

Tc 2Tc 3Tc

−A

−A2

A
2

A

t

i(
t)

i1
i3
i5

0

Obrázek 17.86: Proudové zrcadlo implementované SI technikou a časové průběhy vstupního a výstupních proudů
pro α = 0,5, přičemž W a αW jsou šířky kanálů tranzistorů (délka kanálů L shodná).
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17.9.1. Implementace SI integrátoru a bikvadratické přenosové funkce
Konstrukce integrátoru vychází z akumulace diskrétních vzorků náboje jako odezva na jednotkový skok. V technice
SI se vychází ze klasického zapojení s OZ, v tomto případě (SI) jsou základem tranzistory M1 a M2, které střídavě
akumulují náboj na kapacitorech, čímž jsou pak dány proudy a platí:

φ2: iD̄1̄[n− 1/2] = 2Ib + i1̄[n− 1/2]− iD̄2̄[n− 1/2] = 2Ib + i1̄[n− 1/2]−
(
Ib −

i2̄[n− 1/2]
α

)
, (17.102)

φ1: i1[n] = 0, iD2[n] = 2Ib − iD1[n] = 2Ib − iD̄1̄[n− 1/2] = Ib − i1̄[n− 1/2]− i2̄[n− 1/2]
α

, (17.103)

M3

C2

S2

(1)
αIb

(2)

i1

+UN

M2

i2

2Ib

1 α

M1

1
C1

S1 2 1

iD1 iD2 iD3

Obrázek 17.87: Ideální SI integrátor.

vzhledem k tomu, že iD2 = iD3/α = Ib− i2/α a iD1[n] = iD̄1̄[n−
1/2] (S&H princip). Vzhledem k výše uvedenému dále také platí:

iD2[n] = iD3[n]
α

= Ib −
i2[n]
α

= Ib −
i2̄[n+ 1/2]

α
. (17.104)

Porovnáním (17.103) a (17.104) a následnou aplikací Z transfor-
mace dostaneme:

−I1̄z−1/2 − −I2̄z
−1/2

α
= −−I2̄z

1/2

α
(17.105)

⇒ H1̄2̄(z) = I2̄(z)
I1̄(z) = − α√

z
( 1√

z
−√z

) = α

z − 1 (17.106)
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V předchozím případě bylo předpokládáno buzení pouze ve druhé fázi φ2, tj. pro φ1 byl i1 = 0. Výsledek (17.106)
odpovídá FD transformaci, viz dodatek R.1.4, vztah (R.13). Pokud bychom změnili časování vstupního proudu
a budili naopak pouze v první fázi, pak se jedná o invertující integrátor s přenosy odpovídajícími BD, resp. LDI
transformaci, viz dodatek R.1.3, R.1.5. Maticové řešení analýzy je ukázáno v dodatku A.11.

H12(z) = I2(z)
I1(z) = − αz

z − 1 , H12̄(z) = I2̄(z)
I1(z) = − α

√
z

z − 1 (17.107)
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S2

(1)
αIb
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2Ib

1 α
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1
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S1 2 1

iD1 iD2 iD3
Tc 2Tc 3Tc 4Tc 5Tc

a
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3a

4a

t

i(
t)

i1(t)
i2(t)

0
0

Obrázek 17.88: Ideální SI integrátor a jeho časová odezva odpovídající H1̄2̄(z), tj. buzení ve 2. fázi a pro α = 1.
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Podstatou integrátoru jsou tranzistory M1 a M2, které střídavě akumulují vstupní vzorky. Pokud je i1 v dané
fázi konstantní, pak se postupně zvětšují vzorky iD1, tj. vzorky iD2 postupně klesají (iD2[n] + iD2[n] = 2Ib) a
tím i roste výstupní proud i2, jak ukazuje graf na obrázku 17.88, viz také Spice analýzu. Pokud je však přidán
tranzistor M4 dle 17.108, bude část proudu odebírat, a tím se bude zmenšovat (ztrácet) akumulovaný náboj.
Zapojení funguje jako ztrátový integrátor, přičemž M4 se chová jako rezistor = proudový zdroj řízený napětím na
sobě samém, viz obrázek 2.3. Přenosovou funkci lze odvodit stejně, jako v předchozím případě:

M3

S2

αIb
i1

+UN

M2

i2

2Ib

M1

1

S1

1 α

S3

α4Ib

M4

α4

H1̄2̄(z) = I2̄(z)
I1̄(z) =

α
1+α4

z−1

1− 1
1+α4

z−1 = α

(1 + α4)z − 1 ,

(17.108)
což odpovídá FD transformaci.

Obrázek 17.89: Ztrátový SI integrátor a jeho přenosová funkce ze druhé do druhé fáze.

Kombinací integrátorů a zpětných vazeb lze vytvořit bikvadratickou funkci, např. dle zapojení na obrázku 17.90.
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−1
1− z

z

1− z
α3

α2 α4

i1 io

H12(z) = Io(z)
I1(z) = −zα3

z2(1 + α4) + z(α2α3 − α4 − 2) + 1
(17.109)

(2)
(3)

i1 i3

α31 1

+UN

α4io(4)

α4
1 1

(1)
2Ib α3Ib 2Ib α4Ib
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Obrázek 17.90: Základní bikvadratická sekce – blokové schéma a implementace pomocí spínaných proudů.
Zpětnovazební strukturou s integrátory analogicky k 17.53 získáme přenos soustavy druhého řádu (tzv. bikvad),
viz např. [16]. Přenosové funkce vyšších řádů lze vytvořit kaskádním řazením. Vzhledem ke struktuře SI obvodů
lze přímo realizovat i struktury digitálních filtrů, viz také komentář a [21, 16].
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Poznámky XVII



Kapitola 18
Regenerativní soustavy
Tato kapitola popisuje možnosti obvodového řešení
systémů, které generují periodické signály. Ty jsou
často označovány jako regenerativní soustavy nebo
oscilátory. Uživatel se seznámí s principy funkce jak
obvodů, které pracují bez zpětné vazby, tak zejména
s principy zpětnovazebních regenerativních soustav.
Naučí se analyzovat tyto obvody a navrhnout hod-
noty prvků tak, aby byla soustava generovala perio-
dický signál a to na zvoleném kmitočtu. Jsou ukázá-
ny jak obvodové struktury RC, tak LC i krystalové
oscilátory. Závěr je pak věnován napětím řízeným
oscilátorům a systému fázového závěsu, který tako-
vý oscilátor využívá.

β−= R1
R1+R2

uo

β+(jω0) > β−

OZ

R2

R1

ω0 ω

|β+(jω)|

t

uo

https://youtu.be/w148ZrknXSs
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18.1. Oscilátory
Oscilátory jsou nestabilní systémy generující na svém výstupu periodický signál harmonického časového průběhu.
Elektronické implementace jsou založeny zejména na zpětnovazebním principu, ale mohou pracovat i bez ZV např.
s využitím negativního odporu.

18.1.1. Princip oscilátorů s negativním dynamickým odporem
Princip těchto oscilátorů vychází z chování bezeztrátového rezonančního obvodu, který po vybuzení (např. nabití
kapacitoru) generuje harmonický signál o kmitočtu ω0 = 1√

LC
, viz kapitolu 5.5.3.

L C uC(t)
uC(0) = 1 V

=⇒
T =2π

√
LC 2T 3T

−1

1

t

uC(t)

0

Obrázek 18.1: Ilustrace kmitů bezeztrátového rezonančního obvodu, viz také analýzu.
V reálných obvodech jsou vždy přítomny ztráty (zejména v induktoru), které lze modelovat ztrátovým rezistorem.
Také je třeba signál odebírat, tj. je nutné obvodu dodávat energii, aby se kmity nezatlumily. To lze zajistit napájecím
zdrojem dodávajícím energii a záporným diferenciálním odporem, který obvod odtlumí.
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L

C

R1

R2 TDuoUN

(a)

Konkrétní zapojení oscilátoru je uvedeno na obrázku (a), kde je
pro odtlumení použita tunelová dioda s V-A charakteristikou ilu-
strovanou na obrázku (b). Pokud je pracovní bod diody nastaven
napájecím zdrojem UN do oblasti záporného diferenciálního odpo-
ru, jehož hodnota je větší než ztrátový odpor, dojde k rozkmitání
obvodu relaxačními kmity, viz obrázek (c) a analýzu.

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.50

0.5

1
TD uD

iDoblast záporného
diferenciálního

odporu
∆uD∆iD

uD [V]

i D
[m

A
]

−400

−300

−200

−100

0

rD=−∆uD
∆iD

r D
[Ω

]

0 2 4 6 8 10
0

0.2

0.4

t [µs]

u
o

[V
]

(b) (c)
Obrázek 18.2: Zapojení oscilátoru s tunelovou diodou (a), její charakteristika (b) a výstupní signál oscilátoru (c).
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Uvedené relaxační obvody s tunelovou diodou generují obvykle zkreslený (neharmonický) signál, jelikož nemají
řízení amplitudy. Většinou se používají pouze pro generování signálů velmi vysokých kmitočtů, kde je naopak
problematické použití jinak velmi rozšířených oscilátorů zpětnovazebních.

18.1.2. Princip zpětnovazebních oscilátorů
V předchozím případě se jednalo o oscilace, které jsou založeny na rezonanci – periodické změně energie elektrického
pole na energii pole magnetického. Takový systém (netlumený obvod) vykazuje póly přenosu na imaginární ose,
jak je zřejmé např. z analýzy, viz také kapitolu 7.3.2 (str. VII-15) a obrázek 8.15. Vzhledem k tomu, že poloha
pólů závisí i na vratném rozdílu zpětnovazebních systémů, jak je ukázáno v kapitole 10.8.3 (viz obrázek 10.21),
je možné oscilátory (nestabilní systémy) založit i na principu ZV. Základní blokové uspořádání je na obrázku 18.3,
přičemž zesilovač A je obvykle širokopásmový (kmitočtově nezávislý) a kmitočet oscilátoru je dán vlastnostmi
zpětnovazebního členu β(jω).

β(jω)

out
A

Obrázek 18.3: Blokové schéma ZV oscilátoru
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18.1.3. Zpětnovazební oscilátor s posouvanou fází
Pro implementaci oscilátoru s posouvanou fází se využívá invertující zesilovač se zesílením −A a zpětnovazební
člen β(jω) složený např. z integračních RC článků, jak uvádí obrázek 18.4. Je nezbytné, aby přenos β(jω) byl
minimálně 3. řádu (viz kapitolu 10.8.4 a porovnej obrázky 10.19 a 10.21). Pak ZV člen obrací fázi o 180◦ při
konečném kmitočtu ω0 a nenulovém přenosu |β(jω0)| (konečném útlumu) a tím se záporná zpětná vazba ve ZV
struktuře změní na kladnou. Pokud tento útlum vyrovnáme zesilovačem, tj. platí |A| = 1

|β(jω0)| , bude soustava
podle Nyquistova kritéria právě na mezi stability, tj. β(jω0)A = 1.
Pro kmitočtovou charakteristiku přenosu zpětnovazebního RC členu β(jω) oscilátoru z 18.4 platí vztah (18.1).
Jeho imaginární část je nulová pro ω = ω0 (18.2) a přenos je pak β(jω0) < 0 (18.3), tj. člen obrací fázi a pro
A = 1

β(jω0) leží póly celého systému na imaginární ose, jak spolu s odvozením ukazuje analýza.

uo2

−A
R1 R2 R3

C1 C2 C3
uo1

β(jω) = 1
1− 5(RCω)2 + j

(
6RCω − (RCω)3

) , (18.1)

6RCω0 = (RCω0)3 =⇒ ω0 =
√

6
RC

, (18.2)

β(jω0) = − 1
29 ,

1
29

.= −29 dB. (18.3)

Obrázek 18.4: Principiální zapojení ZV oscilátor s posouvanou fází a odvození jeho oscilačního kmitočtu.

XVIII-5/47

https://youtu.be/w148ZrknXSs?t=379
https://geec.fel.cvut.cz/#/1761
https://geec.fel.cvut.cz/#/1761


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Implementace předchozího zapojení oscilátoru
s operačním zesilovačem je ukázána na obráz-
ku 18.5). Pro analýzu podmínek oscilací pomocí Ny-
quistova kritéria je třeba analyzovat rozpojenou ZV
smyčku. Místo rozpojení je naznačeno ve schématu
(×) a zapojení rozpojené smyčky s korektním za-
končením (R4z = R4) je uvedeno na obrázku 18.6.
Analýza podmínek oscilací pro zakončený (zatížený)
ZV člen je uvedena také v předchozí simulaci.

uo2

R1 R2 R3

C1 C2 C3
uo1

OZR4

R5

uC1 uC2

UN =±10 V

×

Obrázek 18.5: Implementace ZV oscilátoru s posouvanou
fází pomocí operačního zesilovače.

uo2

R1 R2 R3

C1 C2 C3
uo1

OZR4

R5

uC1 uC2

R4z

ui

A = Uo1(s)
Ui(s) β = Uo2(s)

Uo2(s) 102 103 104
−50

−40

−30

−20

−10

f0

−35
|H(jf0)|= 1

56
.=−35 dB

f [Hz]

|β
(j
ω

)|
[d

B]

−200◦

−100◦

0◦

100◦

200◦

∠H(jf0) = ±180◦

∠
β

(j
ω

)

Obrázek 18.6: Schéma rozpojené ZV smyčky oscilátoru a kmitočtová charakteristika zakončeného ZV členu.

XVIII-6/47

https://geec.fel.cvut.cz/#/1761


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Výsledné chování oscilátoru v časové oblasti ukazu-
je následující obrázek. Pro jejich analýzu je nutné
zadat do obvodu nějaký „vzruch“: uC(0) 6= 0, na-
pěťový ofset OZ, . . . . Je zřejmé, že na výstupu OZ
(uo1) je signál omezený napájecím napětím ±10 V.
Na dalších průbězích jsou pak vyšší harmonické způ-
sobující toto zkreslení více utlumeny, díky ZV článku
typu dolní propust, viz přednáška.

uo2

R1 R2 R3

C1 C2 C3
uo1

OZR4

R5

uC1 uC2

UN =±10 V

×

4 5 6 7 8
−10

−5

0

5

10

t [ms]

u
(t

)[
V

]

uo1(t) uC1(t)

8 8.5 9 9.5 10

−0.5

0

0.5

t [ms]

u
(t

)[
V

]

uC2(t) uo2(t)

Obrázek 18.7: Zapojení ZV oscilátoru s posouvanou fází s operačním zesilovačem a časové odezvy v jednotlivých
uzlech celého řetězce pro R1 až R4 = 1 kΩ, R5 = 57 kΩ a C1 = C2 = C3 = 10 nF.
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18.1.4. Zpětnovazební můstkové oscilátory
Můstkové oscilátory využívají kladnou (|β+(jω)|) i zápornou
(|β−(jω)|) zpětnou vazbu, přičemž pouze jedna z nich je kmi-
točtově závislá tak, aby jednoznačně určovala kmitočet osci-
lací ω0. Realizaci lze tedy uskutečnit dvěma způsoby:
(a) Kmitočtově závislý člen je zapojen v kladné zpětné vaz-

bě a jeho modulová charakteristika |β+(jω)| odpovídá
pásmové propusti. Pro podmínku nestability pak musí pro
maximum modulu platit |β+(jω0)| > β− = R1

R1+R2
, kde

β− je konstanta udávající zesílení zesilovače (A = 1
β− ).

(b) Kmitočtově závislý člen je zapojen v záporné zpětné vaz-
bě a jeho modulová charakteristika |β−(jω)| odpovídá
pásmové zádrži. Pro podmínku nestability pak musí pro
minimum modulu platit |β−(jω0)| < β+ = R1

R1+R2
, při-

čemž A(jω0) = 1
β−(jω0) udává maximální zesílení zesilo-

vače.
Pro kmitočty ω 6= ω0 se pak podmínky pro nestabilitu zhoršují,
s čímž souvisí i fázová charakteristika, pro kterou musí platit
∠β(jω0) = 0. Více viz přednáška.

β−= R1
R1+R2

OZ

R2

R1

ω0 ω

|β+(jω)|

β+ = R1
R1+R2

R2

R1

OZ

ω0 ω

|β−(jω)|

(a) (b)
Obrázek 18.8: Principiální blokové schéma můst-
kového oscilátoru s kmitočtově závislým členem
v kladné (a) nebo záporné (b) zpětné vazbě ope-
račního zesilovače.
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Oscilátor s Wienovým článkem
Konkrétní zapojení můstkového oscilátoru s kmi-
točtově závislou kladnou ZV je na obrázku (a).
Ve ZV je zapojen tzv. Wienův článek s obvykle
stejnými hodnotami kapacitorů C a rezistorů R.
Rozpojenou ZV smyčku (rozpojení v místě ×)
ukazuje obrázek (b) a její charakteristiky pak ob-
rázek (c) – viz analýzu včetně odvození podmínek
oscilací a komentář.

OZ

RC

R2
R1

RC

× uo

(a)

OZ R C

R2
R1

RC uo

ui

uA

ω0 = 1
RC

(b): β+(jω) = Uo(jω)
UA(jω) , A = R1+R2

R1
≥ 3 = 1

β+(jω0)

101 102 103 104 105
0

0.1

0.2

0.3

0.4
1/3

ω [rad/s]

|β
+

(j
ω

)|

ω0
−90◦
−45◦
0◦
45◦
90◦

∠
β

+
(j
ω

)

(c)
Obrázek 18.9: Zapojení oscilátoru s Wienovým článkem (a), jeho rozpojená ZV smyčka (b) a kmitočtová charak-
teristika zpětnovazebního článku (c).
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Oscilátor s přemostěným T-článkem
Konkrétní zapojení můstkového oscilátoru s kmitočtově závislou zápornou ZV je na obrázku (a). Ve ZV je zapojen
tzv. přemostěný T-článek. Rozpojenou ZV smyčku (rozpojení v místě ×) ukazuje obrázek (b) a její charakteristiky
(se stejnými hodnotami kapacitorů C a rezistorů R) pak obrázek (c) – viz analýzu včetně odvození podmínek
oscilací. Z charakteristik vyplývá, že pro minimum β−(jω) = UA(jω)

Ui(jω) platí β−(jω0) = 2
3 . Vzhledem k tomu,

že A(jω) = 1
β−(jω) , musí pro podmínku oscilací platit β+ = R1

R1+R2
≥ 2

3 , aby A(jω0)β+ ≥ 1 (platí ∠A(jω0) =
−β−(jω0)=0) , viz analýzu T-článku včetně odvození. Podrobná analýza i dalších ZV článků je uvedena zde zde.

OZ

C

R

R1

C
R

R2

uo× OZ

C

R

R1
C

uo

ui

R

R2

uA

101 102 103 104 105
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2/3
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|β
−

(j
ω

)|

ω0

−20◦
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20◦

∠
β
−

(j
ω

)

(a) (b) (b)
Obrázek 18.10: Zapojení oscilátoru s přemostěným T-článkem (a), jeho rozpojená ZV smyčka (b) a kmitočtová
charakteristika zpětnovazebního článku (c).
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18.1.5. Oscilátory LC
Pro oscilátory vyšších kmitočtů již nelze využít zpětnova-
zební RC články (malé R → velký proudový odběr, malé
C ≈ Cparazitní. Nabízí se realizace ZV článku pomocí LC
prvků, kdy

√
LC � RC. Na obrázku 18.11 (a) je rezo-

nanční obvod s dělným kapacitorem pro Colpittsův osci-
látor. Přenosové články lze realizovat přivedením budící-
ho signálu ui s vnitřním odporem Ri, viz obrázek (b) pro
přenos H13. Dalšími možnostmi jsou přenosy H21 a H12.
Jejich kmitočtové charakteristiky jsou na obrázku (c).

C1

C2

L

1

2

3

H13(s) = U3(s)
Ui(s)

ui

Ri

C1 C2

L

u3

1 3

2 2

(a) (b)
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−20

0
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|H
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ω

)|
[d
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H13 H21 H12

ω0
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−90◦

0◦
90◦

180◦
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∠
H

(j
ω

)

H13
H21
H12

ω0

(c)
Obrázek 18.11: Rezonanční obvod s děleným kapacitorem pro Colpittsův oscilátor (a), zapojení pro definici přenosu
H13 (b) a kmitočtové charakteristiky pro jednotlivé přenosy (c).
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Jedná se o přenosové ZV články, které jsou zařazovány do kladné nebo záporné vazby většinou jednostupňového
tranzistorového zesilovače, který funguje i pro vysoké kmitočty – obrázek 18.12. Odvození kmitočtu oscilací vychází
z podmínky ={H(jω)} = 0. Vzhledem k tomu, že čitatel přenosů je C1C2LRis

3 +C2Ls
2 +C1Ris+C2Ris+ 1

a jednotlivé přenosy se liší pouze mocnitelem operátoru s (0 pro H13, 2 pro H12 a 1 pro H21), lze odvodit (viz
analýzu) pro úhlový kmitočet oscilací vztah (18.4) a pro přenos pro ω = ω0 platí vztahy u popisu obrázku níže.

={H(jω)} = 0 ⇒ ω0 =
√

1
L

( 1
C1

+ 1
C2

)
= 1√

L C1C2
C1+C2

pro všechny typy přenosů. (18.4)

C1

C2

L

1

2

3

Q

L

C1

C2

Rc

+UN

Rb

Cv→∞
out

Q

RE

C1

C2

L

+UN

−UN

out
Q

L

C1

C2 RE

+UN

out

−UN
(a) (b): H13(jω0) = −C1

C2
(c) H12(jω0) = C1+C2

C1
(d): H21(jω0) = C1

C1+C2

Obrázek 18.12: Ideové zapojení Colpittsova oscilátoru s tranzistorem v zapojení SE (b), SC (c) a SB (d).
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Z kmitočtových charakteristik a z uvedených vztahů je zřejmé, že zapojení článku s přenosem H13(jω0) = −C1
C2

obrací pro ω = ω0 fázi, a proto je vhodné pro zapojení SE. Ostatní přenosy mají fázi pro ω = ω0 nulovou, přičemž
článek s přenosem H12(jω0) = C1+C2

C1
> 1 je vhodný pro zapojení SC (napěťový zisk zesilovače AuSC < 1) a

konečně článek s H21(jω0) = C1
C1+C2

je vhodný pro zapojení SB1. Následuje konkrétní návrh LC oscilátoru.

Příklad 18.1 Colpittsův oscilátor

Zadání: Navrhněte konkrétní zapojení Colpittsova LC oscilátoru pro kmi-
točet oscilací f0 = 100 kHz. Vyjděte ze zapojení 18.12 (b).

Řešení: Zapojení 18.12 (b) pouze upravíme tak, aby byl stabilizován pra-
covní bod (klasické můstkové zapojení pro nastavení P0), viz obrázek vpra-
vo. Zesílení tohoto zapojení (SE se „střídavě“ uzemněným emitorem) je
dle (15.23) AuSE

.= −gmRC (zanedbáme zatížení), což vede na hodnoty
|AuSE | ≥ 100 pro RC v jednotkách kΩ a IC v jednotkách mA. Volme:

H13(jω0) = −C1
C2

= − 1
100 , např. C1 = 10 nF a C2 = 1µF.

Q

RC

CE

C1

L

C2 R2

Cv

R1

RE

out

+UN

1To se využívá nejméně, jelikož strmost fázové charakteristiky je v okolí ω0 nejmenší.
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Dále lze podle (18.4) určit velikost induktance L
.= 256µH.

Z Nyquistova kritéria pak vyplývá, že zesílení otevřené ZV smyčky pro nulovou fázi (f = f0) musí být
βAuSE ≥ 1. Pro přesnější výpočet (vztahy AuSE i β ≡ H13(jω0) byly uvedeny pro nezatížený případ)
překreslíme ekvivalentní obvod pro otevřenou ZV smyčku uvedeného zapojení oscilátoru (uvažujme rπ �
R1||R2) a určíme vztah jak pro úhlový oscilační kmitočet, tak vztah pro min. transkonduktanci tranzistoru
gmmin :

L(c) (o)

C1 C2ui

(b)

gmube RC rπube uo

ω2
0 = 1

LC1
+ 1
LC2

+ 1
C1C2RCrπ

.= 1
L

( 1
C1

+ 1
C2

) .= 1
LC1

pro C1 � C2

gmmin = C2
C1RC

+ C1
C2rπ

+ L

C2RCr2
π

+ L

C1R2
Crπ

.= C2
C1RC

+ C1
C2rπ

.= C2
C1RC

pro C1 � C2 a rπ ≈ RC

Je zřejmé, že přibližné vztahy lze použít a výsledná transkonuktance tranzistoru např. pro volbu RC = 5 kΩ
vychází gmmin ≥ 20 mS. To pak vede na proud kolektoru v pracovním bodě IC ≥ gmminUT

.= gmmin
40 . Volíme

IC = 0,6 mA, UN = 10 V, RE = 1 kΩ⇒ R1 = 600 kΩ a R2 = 150 kΩ, viz analýzu.
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Místo děleného kapacitoru lze ve ZV článku použít dělený induktor. Tento obvod je pak základem Hartleyova
oscilátoru, viz. obrázek 18.13, kde příklady oscilátoru s tranzistorem v zapojení SD (a), resp. SE (b) analogické
k zapojení (c) a (b) obrázku 18.12. Odvození je obdobné a ponecháme ho na uživateli.
Na obrázku (c) je zapojení Clapova oscilátoru, které vychází ze zapojení 18.12 (c), kde je indukčnost nahrazena
sériovým rezonančním obvodem. To vede pro Cs � C1, C2 k minimalizaci vlivu parazitní kapacity CBE � C1.
Existuje i řada dalších zapojení: Vackářův oscilátor, oscilátor s transformátorovou vazbou, kvadraturní oscilátor.
Další rozbor však překračuje rozsah tohoto materiálu.

J

L1

L2

C

+UN

Q

C
L1

L2

RE
Cv→∞

+UN

−UN

C1

R1

RER2

Q

C2

+UN

out
L

Cs

(a) ω0 = 1√
(L1+L2)C

(b) (c): ω0 =
√

1
L

( 1
C1

+ 1
C2

+ 1
Cs

)

Obrázek 18.13: Zapojení Hartleyova oscilátoru (a), (b) a Clappova oscilátoru (c).
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18.1.6. Krystalové oscilátory
Zapojení Clappova oscilátoru je pak základem pro zapojení krystalového oscilátoru s tranzistorem, který je uveden
na obrázku 18.15 (a). Krystal jako elektrotechnická součástka je vyroben výbrusem z krystalu křemene, který je
poté opatřen vývody. Vlivem pizoelektrického jevu krystal vede střídavý elektrický proud, přičemž jeho náhradní
zapojení lze vyjádřit serio-paralelním obvodem, viz obrázek 18.14 (b)2. Vykazuje tak sériovou a paralelní rezonanci.
Při zanedbání vlivu Rs platí pro rezonance:
ZX(jωs)

.= 0, resp. ZX(jωp)
.= ∞. Rezonanční

kmitočty jsou pak dány vztahy:

ωs = 1√
LCs

, ωp = 1√
L

CsCp
Cs+Cp

. (18.5)

Sériový odpor udává činitel jakosti Q = ωL
Rs

, jehož
číselná hodnota bývá značně velká (cca 103 až 104).
Dále platí Cp ≫ Cs, tj. rezonanční kmitočty leží
velmi blízko sebe a prakticky nejsou ovlivněny Cp.
Obrovská výhoda krystalu oproti rezonančnímu ob-
vodu je v jeho kmitočtové stabilitě, časové stálosti,
vysokém činiteli jakosti i jednoduché výrobě.

X

L

Rs

Cs

Cp ωs ωp

induktivní

kapacitní
charakter

ω

={Zx(jω)}

0

(a) (b) (c)
Obrázek 18.14: Schématická značka krystalu (a), jeho
zjednodušené náhradní zapojení (b) a kmitočtová závis-
lost reaktance (c).

2Ve skutečnosti obsahuje náhradní schéma ještě další sériové rezonanční obvody řazené paralelně.
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Výhody krystalu se dnes široce využívají v oscilátorech např. s výhodami Clappova oscilátoru – viz obrázek 18.15
(a) včetně ananlýzy, případně v Buttlerově oscilátoru. Velké využití v současné době však nachází v digitálních
obvodech, kde lze jako zesilovač využít invertoru (základního logického hradla). Zapojení na obrázku (b) ukazuje
základní, nejjednodušší uspořádání Pierce oscilátoru, který vychází z Colpittsova oscilátoru s tranzistorem v zapojení
SE. Namísto tranzistorového zesilovače je zde CMOS hradlo (viz např. obrázek 14.27, tj. v lineárním režimu zapojení
SS s řízenou dynamickou zátěží – kapitola 16.2) a místo induktoru je použit krystal (sériový rezonanční obvod jako
v případě Clappova oscilátoru). Funkci obou zapojení ne možné ověřit analýzou (kliknutím na příslušný obrázek).

C1

R1

RER2

Q

C2

X

+UN

out

C1C2

X

inverter

(a) (b)
Obrázek 18.15: Zapojení Clappova oscilátoru s krystalem (a) a Pierce krystalového oscilátoru (b).
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18.1.7. Stabilizace amplitudy výstupního signálu oscilátorů
Ideální oscilátor generující harmonické kmity s konstantní amplitudou je lineární systém s komplexně sdruženými
póly na imaginární ose, resp. βA(jω0) = 1. V reálných systémech však nastavujeme βA(jω0) > 1, tj. póly s malou
kladnou reálnou částí, aby byl zaručen vznik oscilací. Pak ale amplituda kmitů narůstá a dojde k omezení výstupního
signálu vlivem nelinearit a konečného napájecího napětí.
Amplitudu uo lze měnit např. změ-
nou zesílení zesilovače, tj. u oscilátoru
s Wienovým článkem změnou pomě-
ru ZV rezistoru, jak je naznačeno na
obrázku (a). Na obrázku (b) je imple-
mentace s řízenou velikostí R22. Po-
kud na něm úbytek napětí přesáhne
cca 0,5 V, začínají se otevírat diody
a při dalším zvyšování uo se omezuje
proud odporem R22 a tím i zesílení ze-
silovače (diody jsou paralelně k R22).
Jedná se samozřejmě o nelineární za-
pojení, které má vliv na zkreslení sig-
nálu. Pokud je však proud diodami
malý, je malé i zkreslení.

uo
→

RC

C
R

R2

R1

uo
→

RC

C
R

R22

R1
D1

D2

R21

(a) (b)
Obrázek 18.16: Ideové zapojení pro stabilizaci amplitudy signálu (a) a
jeho implementace s využitím omezovacích diod, viz analýzu a komentář.
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Další možností je využití odporového režimu unipolárního tranzistoru na místě rezistoru R1, jak ukazuje následující
obrázek (a). Velikost ekvivalentního odporu
kanálu tranzistoru J je řízena dalším OZ na
základě amplitudy uo, více viz přednáška.

uo
→

RC

C
R

R2

R1

−Ur
D

Ra Rb

CiR11

J
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 DESIGN IDEAS

Many applications require a frequency 
and/or amplitude-stable sine wave 
as a reference for calibration or mea-
surement. Low harmonic distortion is 
also required for meaningful results 
in applications such as LVDT signal 
conditioning, ADC testing, and, of 
course, harmonic distortion testing. 
Many sine wave generation tech-
niques simply cannot achieve the low 
harmonic distortion and amplitude 
stability required of a precision sine 
wave reference. The technique shown 
here generates a sine wave with less 
than 0.003% distortion and 0.1% 
amplitude stability.

Figure 1 shows a simple oscillator 
circuit consisting of a Wien bridge 
oscillator core and an amplitude 
stabilization loop. The LT1632 high-
speed low-distortion amplifier and its 
positive feedback RC network generate 
the oscillations. The amplitude, and 
amplitude stability, of the sine wave 
is controlled via a negative feedback 
loop comprising an LTC1968 RMS-to-

Low-Distortion Sine Wave Oscillator 
with Precise RMS Amplitude Stability

by Cheng-Wei Pei

DC converter, an LTC2054 buffer, and 
an LT1632 error amplifier. 

The oscillation occurs at a frequency 
of 1/(2πRC), where R and C are the 
positive feedback components of the 
amplifier. The attenuation of the nega-
tive feedback network is approximately 
3, to match the attenuation encoun-

tered in the positive feedback network. 
The 2N4338 JFET acts as a variable 
resistor whose resistance changes 
according its the gate-source voltage 
bias. Changing the bias of the JFET 
adjusts the gain of the oscillator, and 
thus the amplitude of the resulting 
sine wave signal. The turn-on and 
amplitude settling time of this circuit 

are dominated by the settling time of 
the LTC1968, which is typically around 
1 millisecond with a 0.01µF averaging 
capacitor.

The LTC1968 precisely measures 
the RMS amplitude of the LT1632’s 
output sine wave and gives a DC output 
that corresponds to the RMS level of 
the sine wave divided by three. The 
resistive attenuator at its input allows 
the LTC1968 output to remain within 
its low-error region of ≤1V for up to 
3VRMS output sine waves. 

The LTC2054 buffers the output of 
the LTC1968 for minimal error due to 
output loading, and the LT1632 error 
amplifier compares the RMS level of 
the sine wave with VSET, which sets the 
desired RMS amplitude. The error amp 
controls the gate-source voltage bias 
of the JFET to modulate the amplitude 
accordingly. As shown, the output 
amplitude of the sine wave is
VOUT(RMS) = 3 • VSET; with 0V ≤ VSET ≤ 1V

The 10k-11.5k resistive attenuator 
at the gate of the JFET compensates 
for the channel modulation effects 
of the JFET, which otherwise would 
cause severe harmonic distortion in 
the circuit. 

As measured with a Hewlett-Pack-
ard 3589A Spectrum Analyzer, the 
harmonic distortion of this circuit with 
a 100kHz, 1VRMS sine wave output 
is –92dBc (0.0025%). The amplitude 
stability is better than –60dBc (0.1%). 
With a 2VRMS output, the circuit yields 
only slightly degraded performance, 
at –80dBc (0.01%) harmonic distor-
tion and –55dBc (0.18%) amplitude 
stability.

The LTC1968 can measure the am-
plitude of sine waves up to 500kHz in 
frequency with less than 1% absolute 
error (independent of the amplitude 
stability of the circuit). Producing 
higher frequency sine waves using this 
circuit is possible, up to the 15MHz 
bandwidth of the LTC1968. 

Figure 1. Schematic of the sine wave oscillator, consisting of a low-distortion LT1632-based Wien 
bridge oscillator core and an LTC1968-controlled amplitude stabilization loop. The output of the 
LTC1968 equals the RMS level of the sine wave divided by 3.

5V

–5V

1k

10k

1k

2k

10k

750Ω

11.5k

10k

4.53k

R C

0.01µF

–

+

–

+

–

+
1k

1k

100k

R

10k

1µF

5V

5V

LTC1968

LTC2054

1/2 LT1632

1/2 LT1632

VSET 
(SET AMPLITUDE)

VOUT(DC)

1µF

C

OUT
f ≈ 1/2πRC
FOR f ≈ 100kHz: C = 1000pF AND R = 1.62k
VOUT(RMS) ≈ 3 • VSET ≈ 3 • VOUT(DC) 

 

2N4338

2

35

6

7

1

The LTC1968 true RMS-to-DC 
converter makes it possible 
to achieve 0.1% amplitude 

stability in a simple circuit.

(b) (b)
Obrázek 18.17: Implementace stabilizace amplitudy oscilátoru s využitím odporového režimu tranzistoru JFET
řízeného pomocným OZ (a) a konkrétní zapojení oscilátoru s převodníkem RMS/DC (převzato z analog.com).

XVIII-19/47

https://youtu.be/w148ZrknXSs?t=3508
https://www.analog.com/en/technical-articles/low-distortion-sine-wave-oscillator-with-precise-rms-amplitude-stability.html


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

uo
→

RC

C
R

R2

R1

−Ur
D

Ra Rb

CiR11

J

LT1115

14
1115fa

Figure 6. Ultralow THD Oscillator (Sine Wave) (< 5ppm Distortion)
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Obrázek 18.18: Další varianta konkrétního zapojení oscilátoru s velmi nízkým zkreslením (převzato z analog.com).
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18.2. Obvody generující neharmonické kmity
Regenerativní obvody generují obecně jednorázové nebo periodické změny obvodových veličin (napětí i proudu).
Jejich podmnožinou jsou oscilátory, představené v kapitole 18.1. V této části se však budeme zabývat obvody,
které generují jednorázové či periodické neharmonické kmity, např. trojúhelníkového nebo obdélníkového časového
průběhu výstupní veličiny (napětí).

18.2.1. Astabilní klopný obvod (AKO)
Jedná se o obvod generující většinou signál obdélníkového ča-
sového průběhu. Tyto obvody jsou nestabilní (kmitají) prakticky
z principu zapojení (mimo krajních hodnot prvků) a není třeba
odvození podmínek oscilací, jako tomu bylo u oscilátorů.
Na obrázku 18.19 je základní zapojení astabilního klopného ob-
vodu s komparátorem (operačním zesilovačem)a. Všimněte si,
že je zavedena jak kladná, tak záporná zpětná vazba, nicmé-
ně princip činnosti se oproti můstkovým oscilátorům značně liší.
Činnost je popsána na následujícím obrázku.

aZesilovač pracuje jako komparátor a není třeba vnitřní kompenzace,
která se u komparátorů na rozdíl od OZ neprovádí. Z tohoto důvodu jsou
komparátory rychlejší, ale nemohou pracovat se ZZV, viz příklad 10.5.

uo
→

R

R2

R1

CuC

u1

Obrázek 18.19: Zapojení astabilního klopného
obvodu s komparátorem (OZ).
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Funkce zapojení vychází z činnosti invertujícího komparátoru 11.19.1, jehož vstupní napětí ui (zde uC) se mění
v závislosti na napětí výstupním uo. Činnost lze pak popsat na základě jednoduché úvahy, viz obrázek 18.20 níže:
• Nechť po zapnutí napájecího napětí je uC(0) = 0 a výstupní napětí je rovno kladnému napájecímu napětí
uo(0) = U+

0 = +UN (např. vlivem napěťové nesymetrie komparátoru). Tyto podmínky nemají vliv na obecnost.
• Kapacitor se začne nabíjet přes odpor R, ale k nabití na napětí U+

0 nedojde, jelikož v čase t1 dosáhne
uC(t1) = U+

1 = U+
0

R1
R1+R2

a dojde k překlopení komparátoru na uo(t1+) = U−0 = −UN .
• Kapacitor se bude vybíjet až do t = t2, kdy uC(t2) = U−1 = U−0

R1
R1+R2

, čímž dojde opět k překlopení
komparátoru na uo(t2+) = U+

0 = +UN a celý děj se opakuje, viz také následující příklad a analýzu.

uo
→

R

R2

R1

CuC

u1

t1 t2 t3

U−o

U−1

U+
1

U+
o

T
2

T
2

→ U+
o

→ U−o

t

u
(t

)

uo
u1
uC

0

(a) (b)
Obrázek 18.20: Zapojení astabilního klopného obvodu s OZ (a) a časové průběhy vyznačených napětí (b).
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Příklad 18.2 Astabilní klopný obvod s OZ

Zadání: Určete hodnoty prvků astabilního klopného obvodu s OZ dle obrázku 18.19, jestliže je zadáno
UN ≡ U±o = ±10 V, fo = 1 kHz a R1 = R2.

Řešení: Vzhledem k tomu, že výstupní (napájecí) napětí je symetrické, je střída výstupního signálu 1:1,
U±1 = ±5 V a je třeba provést řešení pouze v jedné půl-periodě signálu. Vyberme např. půlperiodu s na-
bíjením kapacitoru, tj. mezi časy t2, t3. Okamžik t2 je tedy počátek řešeného přechodového děje – volme
pro jednoduchost, ale bez omezení na obecnost t2 = 0 a potom t3 = T/2. Pak platí uC(0) = −5 V a
uC(∞) = +10 V – řešíme nabíjení kapacitoru lineárním obvodem, při kterém by nedošlo k přepnutí. Pak

uC = 10− 15e−t/τ , pro t2 = 0 ≤ t ≤ t3 = T

2 ,

kde τ = RC určíme ze známé hodnoty uC(t3):

uC(t3) = 10− 15e− T
2τ = U+

1 = 5 V⇒ 15e− T
2τ =5

⇒ e− T
2τ = 1

3 ⇒ −
T

2τ = − ln(3)⇒ τ = 1
2

T

ln(3) .

Pro T = 1/fo = 1 ms je τ = 455µs. Volme např.
R1 = R2 = R = 10 kΩ, pak C .= 45,5 nF.

t1 t2 t3

U−o

U−1

U+
1

U+
o

T
2

T
2

→ U+
o

→ U−o

t

u
(t

)

uo
u1
uC

0
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Tranzistorový multivibrátor
Multivibrátor v zapojení podle obrázku 18.21 lze popsat analogicky k předchozímu AKO s OZ. Vyjděme např. ze
stavu v čase t0, kdy dochází k překlápění: Q1 právě spíná a Q2 rozepíná. Pak u1(t0−) = +UN , u1(t0+) .= 0,
uB2(t0−) .= 0,7 V a uB2(t0+) určíme z energetických podmínek na C1: uC1(t0) = u1(t0−)−uB2(t0−) = u1(t0+)−
uB2(t0+) ⇒ uB2(t0+) .= −UN + 0,7 V a kapacitor C1 se nabíjí přes RB2 až do okamžiku uB2 ≈ 0,6 V, kdy se
otevírá Q2, což vede k poklesu u2, tj. i uB1 a tím se spustí
proces překlápění, který povede na rychlé sepnutí Q2 a
rozepnutí Q1. Celý děj se pak analogicky opakuje.

Q1 Q2

RC1 RC2RB1 RB2

C2

C1

+UN

uB1 uB2

u1

u2

t0 t0+T1 t0+T t0+T+T1

−UN

+UN

−UN+0,7 V

0,7 V t

u
(t

)

u1
uB2

0

t0 t0+T1 t0+T t0+T+T1

−UN

+UN

−UN+0,7 V

0,7 V t

u
(t

)

u2
uB1

0

(a) (b)
Obrázek 18.21: Zapojení astabilního klopného obvodu s tranzistory (a) a časové průběhy vyznačených napětí (b).
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Odvození frekvence kmitů vyjdeme opět z nabíjení kapacitoru C1 pro t ∈ (t0, t0 + T1), přičemž uC1(t0) =
u1(t0+) − uB2(t0+) .= −UN + 0,7 V a pokud by nedošlo k překlopení, tak by se C1 nabíjel přes RB2 až do
uC1(∞) .= +UN . Bez omezení obecnost uvažujme t0 = 0 a pak platí:

uC1
.= UN − (2UN + 0,7)e−

t
τ1 [V] pro t ∈ (0, T1), ⇒ UN − (2UN + 0,7)e−

T1
τ1

.= 0,6 pro t = T1 (18.6)

⇒ e−
T1
τ1

.= UN − 0,6
2UN + 0,7

.= 1
2 pro UN � 0,6 V ⇒ T1

.= ln(2)τ1 = ln(2)RB2C1
.= 0,69RB2C1 (18.7)

Analogicky pak T2
.= ln(2)τ2 = ln(2)RB1C2 a pro kmitočet oscilací platí (viz také ověření analýzou):

f = 1
T1 + T2

.= 1
1,38RBC

pro RB1 = RB2 = RB , RC1 = RC2 = RC , C1 = C2 = C. (18.8)

Q1 Q2

RC1 RC2RB1 RB2

C2

C1

+UN

uB1 uB2

u1

u2 t0 t0+T1 t0+T t0+T+T1

−UN

+UN

−UN+0,7 V

0,7 V

T1 T2

T

t

u
(t

)

u1
uB2

0
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18.2.2. Monostabilní klopný obvod (MKO) s OZ
Podobně jako AKO s OZ (obr. 18.20) pracuje i níže uvedené zapojení MKO. Na rozdíl od uvedeného zapojení, však
vlivem diody D1 nedosáhne napětí uC překlápěcí úrovně U+

1 (nedojde k překlopení) a obvod čeká na sestupnou
hranu spouštěcího pulzu ui. Ta komparátor překlopí do U−o . Kapacitor se bude poté vybíjet až do překlápěcí úrov-
ně U−1 . To povede k překlo-
pení komparátoru do kladné
saturace U+

o a po nabití ka-
pacitoru na UD1 se děj za-
staví, viz časové průběhy na
obrázku (b).

Komparační úrovně výše uve-
dených zapojení nejsou přes-
ně definovány (saturační na-
pětí OZ, úbytky na PN pře-
chodu, . . . ). Tím jsou nepřes-
ně definovány i časové ode-
zvy, tj. kmitočet. Tyto nevý-
hody řeší např. časovací ob-
vod 555 uvedený dále.

uo
→

R

R2

R1

C
uC

u1

Rd

Cd D2

D1

ui ud

U+
1

Ud = U+
1 − UD2

UD1 ≈ 0,7
t

u(t)

ui
ud

00

T

U−o

U−1

UD1 ≈ 0,7
U+

1

U+
o

T
t

u(t)

uo
u1
uC

00

(a) (b)
Obrázek 18.22: Zapojení monostabilního klopného obvodu s OZ (a) a časové prů-
běhy vyznačených napětí (b).
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18.2.3. Časovací obvod 555
Časovací obvod 555 je integrovaný obvod složený ze dvou
komparátorů s nastavenými referencemi Uth = 2

3UN a Utr =
1
3UN a sekvenční RS klopný obvod, viz blokové uspořádání
na obrázku 18.23. Popis chování v závislosti na vstupních
napětí u1 a u2 lze vyjádřit následovně:

u1 >
2
3UN ⇒ Q ≡ log 0, D : T rozepnut,

u2 <
1
3UN ⇒ Q ≡ log 1, D : T sepnut.

Pro překlopení výstupu Q do log. 0 je třeba aby u1 >
2
3UN

a u2 >
1
3UN . Naopak pro překlopení výstupu Q do log. 1 je

třeba aby u2 <
1
3UN a u1 <

2
3UN . Pro Q v log. 0 je záro-

veň sepnut tranzistor T , který se využívá k vybíjení časovací
kapacitu.
Obvod má mnoho využití v různých zapojeních, viz např.
www.electronics-tutorials.ws, wikipedia.org, a mnoho dal-
ších. Zde se omezíme pouze na zapojení elementárního MKO
a AKO. Odvození je podobné jako v předchozích případech.

Ri

Ri

Ri

+UN

R

S

Q

Q

Q

D

u1

u2

Uth

Utr

555

T

Obrázek 18.23: Vnitřní blokové uspořádání
časovacího obvodu 555.
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Časovač 555 jako monostabilní klopný obvod využívá nabíjení kapacitoru C z UN přes odpor R. Děj startuje
pulzem u2 < Utr, což vede na uzavření T a nabíjení C. Děj končí při uC = Uth a čeká se na další spouštěcí pulz.

Ri

Ri

Ri

+UN

R

S

Q

Q

Q

D

u1

u2

Uth

Utr

uC
C

R

555

u2

T

uC(T ) =
(
1− e−Tτ

)
UN = 2

3UN ⇒ T = ln(3)RC

T

Utr

Uth

→ UN

t

u(t)

u2
uC

00

T

log 1

t

Q

log 0
0

(a) (b)
Obrázek 18.24: Realizace MKO s obvodem 555 (a) a časové průběhy vyznačených napětí (b).
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Časovač 555 jako astabilní klopný obvod využívá periodické nabíjení kapacitoru C z UN přes odpor R1 + R2, a
vybíjení přes R2 tranzistorem T , viz časové průběhy níže a analýzu. Odvození je analogické předchozímu případu:

Ri

Ri

Ri

+UN

R

S

Q

Q

Q

D

1

2

Uth

Utr

uC
C

R1

555

T

R2

τ1 = ln(2)R2C, τ2 = ln(2)(R1 +R2)C , f = 1
τ1 + τ2

.

t1 t2 t3 t4

Utr

Uth
→ UN

T

τ1 τ2

t

uC

00

t1 t2 t3 t4

log 1

t

Q

log 0
0

(a) (b)
Obrázek 18.25: Realizace AKO s obvodem 555 (a) a časové průběhy vyznačených napětí (b).
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Předchozí zapojení má zřejmou nevýhodu v ne-
možnosti nastavení libovolného poměru nabíje-
cího a vybíjecího času. Je to dáno zmíněným na-
bíjením kapacitoru pro t ∈ 〈t2, t3〉 → τ2 přes od-
por R1 +R2 a jeho vybíjením pouze přes odpor
R2 v t ∈ 〈t1, t2〉 → τ1 < τ2. Střída výstupního
signálu je pak τ2

T > 1
2 .

Jednoduchým řešením – rozdělením nabíjecího a
vybíjecího proudu (pouze přes R1, resp. R2) pak
lze měnit střídu v širokém rozsahu, viz. obrázek
vpravo a použití potenciometru pro změnu střídy
při konstantním kmitočtu níže. Více viz přednáš-
ka.

R11 R21 R22 D2

D1 C
+UN D

R12

Ri

Ri

Ri

+UN

R

S

Q

Q

Q

D

1

2

Uth

Uth

uC
C

R1
555

T

R2

D1D2

Obrázek 18.26: AKO s obvodem 555 s nezávislým nastavením nabíjecího a vybíjecího času.
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18.2.4. Generátor funkcí
Typické zapojení tzv. generátoru funkcí se skládá z neinvertujícího komparátoru a invertujícího integrátoru zapoje-
ného v jeho ZV, viz obrázek (a). Z toho vyplývá i funkce: např. pro u2 = U+

2 bude lineárně klesat u1 (viz 11.10) až
do dosažení komparační úrovně u1 = U−1 . Poté komparátor překlopí, čímž bude u1 naopak růst až do u1 = U+

1 .
Poté komparátor opět překlopí a celý děj se periodicky opakuje, viz časové průběhy na obrázku (b). Je zřejmé,
že je generován signál trojúhelníkového časového průběhu na výstupu u1 a zároveň signál obdélníkového časového
průběhu na výstupu u2. Ukázkový výpočet je uveden v následujícím příkladu 18.3.

uC
R2

R1
R C

u1

u2
i

−i

0
1
4T

1
2T

3
4T T 5

4T
3
2T

U−2

U−1

U+
1

U+
2

∆t = T
2

∆U1 t

u
(t

)

u2
u1

0

(a) (b)
Obrázek 18.27: Zapojení generátoru funkcí s OZ (a) a časové průběhy vyznačených napětí (b).
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Příklad 18.3 Generátor funkcí s OZ

Zadání: Určete hodnoty prvků generátoru funkcí s OZ dle obrázku 18.27 (a), jestliže je zadáno ±UN ≡
U±o = ±10V, U±1 = ±5V a fo = 5 kHz.

Řešení: Podmínka U±1 = ±5V vede na R1 = R2/2. Obě půlperiody jsou stejné a řešení provedeme např.
pro t ∈ 〈t1, t2〉. Kapacitor C se v tomto čase nabíjí konstantním proudem I = −i = −U

−
o

R a napětí
uC = u1 roste lineárně s časem. Pro obvodové veličiny na kapacitoru platí:

uC(t) = 1
C

∫ t

0
iC(τ) dτ ⇒

pro iC(t) = I ⇒ ∆Q = I∆t = C∆uC
(18.9)

Pro t ∈ 〈t1, t2〉 je ∆uC = ∆U1 = 10 V a
∆t = T

2 = 1
2fo = 0,1 ms, I = −U

−
o

R = 10
R .

Volme např. C = 10 nF ⇒ R = 10 kΩ. Pro
ověření viz analýzu.

1
4T

1
2T

3
4T T 5

4T
3
2T
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U+
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U+
2

∆t = T
2
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18.2.5. Napětím řízený oscilátor (VCO)
Oscilátor, jehož kmitočet lze měnit pomocí řídícího napětí lze získat např. úpravou zapojení generátoru funkcí.
Integrátor představuje zdroj proudu nabíjející kapacitor – obr. (a). Pokud pokud budeme měnit tento proud pomocí
napětí, budeme měnit rychlost nabíjení/vybíjení kapacitoru a tím kmitočet signálu – obr. (c). Více viz přednáška.

I1

I2

+UN

−UN

C
uC

K
uo0

P

I1

I2

+UN

−UN

C
uC

K

uo

+UN

−UN

D1 D2

D3 D4

0 C
uC

K

uo

+UN

−UN

+UN

−UN

R

Ui

T1 T2

T3

T4 T5

I

I

I

2I

α α

α α

2α

S

0

(a) (b) (c)
Obrázek 18.28: Obecné zapojení generátoru funkcí s komparátorem a přepínanými zdroji proudu (a), možná
realizace přepínače pomocí diod (b) a realizace proudových proudů s možností řízení pomocí napětí Ui (c).
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Další možnost implementace přepínače ukazuje následující obrázek. Funkce je patrná z časových průběhů vybraných
obvodových veličin a analýzy – kapacitor se nabíjí proudem iD2 = Ir při uo = 0 (Q3 uzavřen, iD1 = i1 = i2 = 0)
a vybíjí proudem i2 = Ir při uo = UN (Q3 sepnut, iD1

.= i1
.= iD1

.= i2
.= Ir), přičemž U+

1 = UN
2
(
1 + R1

R2

)
a

U−1 = UN
2
(
1− R1

R2

)
jsou překlápěcí úrovně komparátoru (předpokládáme U+

o = UN a U−o = 0).

Q2Q1

Q3

C uC

D1 D2

Ir = f(Ur)

+UN

uo

RB

i2i1
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T
2

T 3T
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u
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2
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2
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Ir t

i C
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Obrázek 18.29: Implementace napětím řízeného oscilátoru (a) a časové průběhy vyznačených napětí (b).
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18.3. Fázový závěs
Fázový závěs využívá VCO, který řídí tak, aby kmitočet jeho signálu byl stejný (nebo ve zvoleném násobku)
kmitočtu vstupního signálu. Jeho základní blokové uspořádání je na obrázku 18.30.

FD LP VCO
u1 u2urud
f1

f2

f2

UN
2

UN

fmin

f0

fmax

ur

f2

0

(a) (b)
Obrázek 18.30: Blokové schéma fázového závěsu (a), typická závislost kmitočtu VCO na řídícím napětí (b).

Fázový závěs je v podstatě ZV strukturou, kde vystupují bloky jak s bezrozměrnými přenosy, tak bloky, které mají
přenos s fyzikálním rozměrem. Jedná se o:

FD fázový detektor, který porovnává fázi vstupního u1 a výstupního u2 signálu s převodní konstantou
kD = ∆ud

∆ϕ [V/rad] (citlivostí, tj. změnou ud na změnu rozdílů fází),
DP filtr typu dolní propust charakterizovaný impulzní odezvou h(t) nebo přenosem F (s),

VCO napětím řízený oscilátor generující periodický signál u2 o kmitočtu f2, který je řízen velikostí napětí ur
s převodní konstantou ko = ∆f2

∆ur [rad/(sV)] (citlivostí, tj. změnou f2 na změnu ur).
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Kmitočet výstupního signálu VCO lze měnit pomocí ur ∈ 〈0, UN 〉 v mezích f2 ∈ 〈fmin, fmax〉. Vzhledem k tomu,
že rozdílu fází ∆ϕ vstupních signálů u1, u2 fázového detektoru odpovídá střední hodnota jeho výstupního signálu
ud, je zařazen do cesty filtr dolní propust (LP). Činnost fázového závěsu lze pak popsat následovně:
• Pokud je f1 < fmin, fázový závěs se „nezachytí“, tj.
f2 6= f1, tím se ∆ϕ stále mění a f2 ≈ fm. Tím je FZ
nesynchronizovaný, což platí až do f1 < fC1.

• Zvyšujme postupně kmitočet f1 vstupního signálu. Po-
kud je fC1 ≤ f1 ≤ fC2, tak se fázový závěs „zachytí“,
tj. f2 = f1 a ∆ϕ = konst. Při dalším zvyšování f1 se
synchronně zvyšuje i f2 = f1, a tím i ∆ϕ (tj. i ud a ur),
což platí až do f1 = fmax, viz obrázek vpravo.

• Pokud f1 > fmax, tak se fázový závěs rozsynchronizuje,
tj. f2 6= f1. Pro synchronizaci je třeba, aby fC1 ≤ f1 ≥
fC2 a pro udržení synchronizace fmin ≤ f1 ≤ fmin.

Definujeme: pásmo zachycení (capture range): 2fC =
fC2 − fC1, pro které je schopen FZ přejít z nesynchroni-
zovaného stavu (f2 6= f1) do synchronního (f2 = f1) a
pásmo držení (lock range): 2fL = fmax − fmin, pro které
je FZ schopen se v synchronním stavu udržet.

fmin fC1 fm fC2 fmax

fmin

fC1

fm

fC2

fmax

pásmo držení

pásmo
zachycení

f1

f 2

Obrázek 18.31: Závislost výstupního kmitočtu f2
FZ na vstupním kmitočtu f1 při přelaďování f1
zdola (od f1 < fmin k vyšším kmitočtům) a
shora (od f1 > fmax k nižším kmitočtům).
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18.3.1. Fázový detektor (FD)
Jednoduchá možnost obvodové implementace VCO byla ukázána
v kapitole 18.2.5. Zde ukážeme základní řešení fázového detek-
toru. Jednou z možností je použití analogové násobičky signálů,
kterou ukážeme na případu harmonických signálů.

FD LP VCO
u1 u2urud
f1

f2

f2

u1(t) = U1m cos(ω1t+ ϕ1), u2(t) = U2m sin(ω2t+ ϕ2),

ud(t) = kD
U1mU2m

2

(
− sin

(
(ω1 + ω2)t+ (ϕ1 + ϕ2)

)
+

+ sin
(
(ω1 − ω2)t+ (ϕ1 − ϕ2)

))
(18.10)

ud(t) = kD
U1mU2m

2 sin ∆ϕ, pro ω1 = ω2, filtr. (18.11)

Při uvažování u1(t) = U1m sin(ω1t + ϕ1), je pak ud(t) =
kD

U1mU2m
2 cos ∆ϕ.

1
2π

π 3
2π

2π

UN
2

UN

∆ϕ

ur

u1→ cos
u1→ sin

00

Obrázek 18.32: Závislost výstupního napětí fázového detektoru ud na rozdílu fází vstupních signálů ∆ϕ.

Je zřejmé, že pro f1 = f2 a aplikaci filtru typu LP (fp > f1, fs < 2f1) se součtová složka (ω1 + ω2) signálu ud
odfiltruje. Řídící napětí ur VCO bude pak závislé pouze na rozdílu fází vstupních signálů ∆ϕ = ϕ1 − ϕ2.
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Obvodová implementace analogové násobičky
Využívá se rozdílového stupně a lineární závislosti gm
BJT na IC , viz (15.7) a (16.79). Průběhy vpravo
demonstrují funkci násobičky při digitálním a harmo-
nickém vstupním signálu. Více viz přednáška.
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Obrázek 18.33: Implementace násobičky na tranzistorové úrovni a závislosti vybraných obvodových veličin.
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Fázový detektor realizovaný obvodem XOR
Pro digitální signály lze jako nejjednodušší fázový detektor použít klopný obvod XOR. Pokud jsou vstupní signály
(u1, u2) fázově posunuty (jeden zpodžen o t0), je průměrná hodnota výstupního signálu (po filtraci LP) úměrná
tomuto posunu, viz obrázek níže. Nevýhodou tohoto jednoduchého řešení je závislost výstupu na střídě vstupních
signálů a nemožnost rozlišit signály vyšších harmonických (fázový závěs se může zachytit na násobku f1).

UN

t

u1

0

UN
t0 T

t

u2

0

ur

UN

t

ud

0

UN

t

u1

0

UN
t0 T

t

u2

0

ur

UN

t

ud

0 − 3
2π

−π − 1
2π

1
2π

π 3
2π

UN
2

UN

ur ≈ UN 2t0
T

∆ϕ

ur

00

(a) (b) (c)
Obrázek 18.34: Vstupní a výstupní signály FD realizovaného obvodem XOR pro různé fázové posuny (a) a (b) a
jeho odpovídající převodní charakteristika (c).
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Hranově řízený fázový detektor
Nedostatky FZ založeného na kombinačním obvodu
XOR řeší detektor řízený náběžnými hranami vstup-
ních digitálních signálů u1 a u2. Z nich generované
signály x a y sekvenčním logickým obvodem řídí
spínače Sx a Sy, které spínají proudy Ix, resp. Iy
pro nabíjení, resp. vybíjení kapacitoru C. Výstup-
ní napětí tak závisí na fázovém zpoždění vstupních
signálů: ∆ud = I∆t

C = It0
C = I

C
T
2π∆ϕ = KD∆ϕ,

viz ideové zapojení níže a časové průběhy vpravo.

Sx

Sy C

sekvenční
logický
obvod

u1

u2

Ix

Iy

x

y

udIC

UN

t

u1

0

UN
t0 T

t

u2

0

UN

t

x

0

UN

t

y

0

UN t

ud

0

Obrázek 18.35: Ideové zapojení FD řízeného náběžnou hranou a časové průběhy obvodových veličin.
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18.3.2. Dynamické vlastnosti FZ
Parametry FZ výrazně ovlivňují jeho dynamické vlastnosti, které lze popsat ZV strukturou s přenosovými vlast-
nostmi jednotlivých členů. Pokud uvažujeme ud(t) dle (18.11) a dynamické změny fáze ϕ1(t), ϕ2(t), pak:

ur(t) = h(t) ∗KD sin ∆ϕ(t),
kde KD je určeno (18.11) a h(t) je impulzní charakteristika filtru LP.

FD LP VCO
u1 u2urud
f1

f2

f2

ω2 lze vyjádřit časovou změnou fáze ϕ2, tj. nelineární differenciální rovnici FZ, kde KO je převodní konstanta
VCO:

dϕ2(t)
dt = KOKDh(t) ∗ sin ∆ϕ(t)

[
rad
s

]
=
[

rad
s ·V

]
·
[

V
rad

]
· [−] · [”rad”] (18.12)

Dále uvažujme |ϕ2(t)| < π/2 a vyjádřeme ϕ1(t) = ∆ω1t + ϕ′1(t) a ϕ2(t) = ∆ω1t + ϕ′2(t) + ϕ0, (ω1 = ω2),
přičemž ϕ′1(t)− ϕ′2(t) = ∆ϕ′ odpovídá dynamické změně fázové odchylky a ϕ0 statickému rozdílu fází ∆ϕ, tj.

∆ω1 + dϕ′2(t)
dt = KOKDh(t) ∗ sin

(
∆ϕ′(t)− ϕ0

)
(18.13)

vzhledem k sin
(
∆ϕ′(t) − ϕ0

)
= sin ∆ϕ′(t) cosϕ0 − cos ∆ϕ′(t) sinϕ0 = ∆ϕ′(t) cosϕ0 − sinϕ0 a při uvažování

malé odchylky ∆ϕ′(t)→ 0, lze pak rovnici (18.13) rozdělit na statickou a dynamickou složku:

∆ω1 = −KOKDh(t) ∗ sinϕ0,
dϕ′2(t)
dt = KOKDh(t) ∗∆ϕ′(t) cosϕ0
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Tím pro ϕ0 = konst. již dostaneme lineární diferenciální rovnici, na níž aplikujeme LT:
∆ω1 = −KOKDh(t) ∗ sinϕ0 ⇒ ∆ω1 = −KOKDF (0) sinϕ0, kde F (0) = L{h(t)}|s=0 = w(∞)

dϕ′2(t)
dt = KOKDh(t) ∗∆ϕ′(t) cosϕ0 ⇒ sΦ′2(s) = KOKDF (s) cosϕ0

(
Φ′1(s)− Φ′2(s)

)

∆Φ′(s) Ur(s)Φ′1(s)

Φ′2(s)

F (s)

KO

s

A0+ KD cosϕ0
−

Obrázek 18.36: Linearizovaný dynamický model fázového závěsu pro malé změny fáze s přídavným zesílením A0.

Pro otevřenou ZV smyčku tedy platí βA = Φ′2(s)
∆Φ′(s) = 1

sKOKD cosϕ0A0F (s). Přenos uzavřené smyčky pak
dle (10.2) popisuje následující vztah:

H(s) = Φ′2(s)
Φ′1(s) = βA

1 + βA
= KOKD cosϕ0A0F (s)
s+KOKD cosϕ0A0F (s) = Av cosϕ0F (s)

s+Av cosϕ0F (s) (18.14)
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Přenos H(s) určuje dynamické chování FZ, na který má dominantní vliv přenosová funkce F (s) filtru. Vzhledem
k „integračnímu“ charakteru VCO se zvyšuje řád H(s). Z důvodu stability FZ se pak používají pouze filtry 1.
řádu:

1. Prostý vodič Přenos fázového závěsu H(s) je typu dolní propust 1. řádu s poměrně vysokým zlomovým
kmitočtem a sklonem modulové charakteristiky pouze −20 dB/dek. Zde platí ωC .= ωL, viz dále.

ud ur = ud F (s) = 1 ⇒ H(s) = Av cosϕ0
s+Av cosϕ0

= Aϕ
s+Aϕ

= 1
1 + s

Aϕ

(18.15)

2. Integrační článek H(s) vyjadřuje přenos dolní propusti 2. řádu, tj. se sklonem modulové charakteristiky
−40 dB/dek., se zlomem na ωx a převýšením Q na ω = ωx. Zde platí ωC ≈ ωx.

R

C
urud

F (s) = 1
1 + sτ

= ω0
s+ ω0

, kde τ = CR ⇒

⇒ H(s) = ω0Aϕ
s2 + sω0 +Aϕω0

= ω2
z0

s2 + sωz0Q + ω2
z0
, (18.16)

kde ωz0 =
√
Aϕω0 =

√
Aϕ
τ
, Q =

√
Aϕ
ω0

=
√
Aϕτ .

XVIII-43/47



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

3. Dolní propust s nulou přenosu H(s) opět vyjadřuje přenos dolní propusti 2. řádu, zde i s nulou přenosu na ωn.

R1

C
urud

R2

F (s) = 1 + sτ2
1 + s(τ1 + τ2) = K

s+ ωn
s+ ω0

, kde τ1 = CR1, τ2 = CR2,

ω0 = 1
τ1 + τ2

, ωn = 1
τ2

a K = R2
R1 +R2

.

H(s) =
Aϕ

1+sτ2
τ1+τ2

s2 + s
1+Aϕτ2
τ1+τ2 + Aϕ

τ1+τ2

=
Aϕ

ω0
ωn

(s+ ωn)
s2 + s ω0

ωn
(Aϕ + ωn) +Aϕω0

, (18.17)

kde ωz0 =
√
Aϕω0 =

√
Aϕ

τ1 + τ2
, Q = ωn

ω0

ωz0
Aϕ + ωn

= 1
ωz0

(
τ2 + 1

Aϕ

) .

Výhoda použití tohoto článku (filtru) je ve větší variabilitě nastavení parametrů ωz0 a Q výsledné přenosové funkce
H(s) fázového závěsu. Pro ω0 � ωn pak ωC .= ωz0 při menších hodnotách Q, než v předchozím případě.

Rozsah zachycení je určen dynamickými vlastnostmi FZ, zejména se zlomovým kmitočtem ωz0:
2ωC = ωC2 − ωC1

.= 2ωz0 (18.18)

Vychází to z činnosti závěsu při synchronizaci. V případě nesynchronního stavu je ω1 6= ω2. VCO je dle (18.10)
řízen rozdílovou složkou ω1 − ω2, která je v případě |ω1 − ω2| > ω0 filtrem utlumena a neprojde k VCO. To se
mění až v případě |ω1 − ω2| ≈ ω0, kdy začíná přechodový děj vedoucí k synchronnímu stavu. Více viz např. [22].
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18.3.3. Aplikace fázového závěsu
Demodulátor FM signálu
Fázový závěs má mnohostranné využití. Jednou z mnoha apli-
kací je i demodulátor kmitočtově modulovaného signálu, jehož
blokové schéma je na obrázku 18.37. Pokud je systém v syn-
chronním stavu, tj. platí f1 = f2, pak je VCO řízen právě
stejným signálem jako je signál modulační. Na výstup se ob-
vykle přidává další dolní propust, vzhledem k „integračnímu
charakteru“ VCO.

FD DP

VCO

u1

u2

urud
→f1

f2

Obrázek 18.37: Demodulátor FM signálu.

Kmitočtová syntéza
V mnoha případech je třeba generovat signál daného
kmitočtu a to z referenčního/přesného oscilátoru. Po-
mocí digitální děličky kmitočtu (čítače) lze získat pouze
celočíselný zlomek fi. Pomocí fázového závěsu, kde je
ve ZV za VCO zařazena delička kmitočtu÷N2 je možné
naopak získat celočíselný násobek kmitočtu fo = f1N2,
viz obrázek 18.38. Zařazením děličky ÷N1 lze pak zís-
kat výsledný kmitočet fo jako násobek referenčního
kmitočtu racionálním číslem, jak udává vztah (18.19).

FD DP VCO →
fi f1

f2

fo

÷N2

÷N1

N1,2 ∈ Z

f1 = f2 = fi
N1

, f2 = fo
N2
⇒ fo = N2

fi
N1

(18.19)

Obrázek 18.38: „Násobička kmitočtu“, resp. kmitočtová
syntéza s použitím fázového závěsu.
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Základní schéma kmitočtového syntetizéru lze modifikovat při-
dáním dalších děliček. Pro níže uvedené schéma kmitočtového
syntetizéru platí v zasynchronizovaném stavu:

fref
N1

= fo
N0N2

⇒ fo = fref
N0N2
N1

(18.20)

s ladícím krokem fn = fref
N2
N1

÷N1 FD LP VCO

÷N0

data

fref fo

programovatelná
dělička kmitočtu

÷N2

Na výstup VCO lze přidat další děličku kmitočtu ÷N3, čímž se
zároveň sníží jak výstupní kmitočet, tak ladící krok.

SCHA002A

19 CD4046B Phase-Locked Loop: A Versatile Building Block for Micropower Digital and Analog Applications

4.2 Frequency Synthesizer

The PLL system can function as a frequency-selective frequency multiplier by inserting a
frequency divider into the feedback loop between the VCO output and the comparator input.
Figure 12 shows a low-frequency synthesizer with a programmable divider consisting of three
decades. The frequency-divider modulus, N, can vary from 3 to 999, in steps of 1. When the PLL
system is in lock, the signal and comparator inputs are at the same frequency, and f = N × 1
kHz.

 CD4046B

C2

R4

913

12
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Frequency

 1 kHZ

11 7

9 50 pF

VCO
Phase
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II
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C1
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R3
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R1
10 kΩ

1

Figure 12. Low-Frequency Synthesizer With Three-Decade Programmable Divider

Obrázek 18.39: Blokové zapojení kmitočtové syntézy s programovatelnou děličkou kmitočtu a konkrétní zapojení
jednoduché násobičky kmitočtu s obvodem 4046.
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Synchronní demodulátor AM signálu
Základním prvkem demodulátoru je kva-
draturní detektor, který pracuje se
vstupním signálem a signálem nosné.
Ten je generován pomocným fázovým
závěsem ze vstupního signálu ui:
ui = U0(1 +m cosωst) cos(ω0t+ ϕ0)

kde ω0 je úhlový kmitočet nosné, ωs je
kmitočet modulačního signálu a m je
hloubka modulace.

FD LP VCO LP
ui

pomocný fázový závěs
kvadraturní
detektor

FD
un

ϕ=90◦

uoud

Obrázek 18.40: Blokové schéma synchronního demodulátoru AM signálu.
Pro výstupní signál kvadraturního demodulátoru (součinový detektor tvořený analogovou násobičkou s převodní
konstantou K) buzený signálem ui a signálem s pomocnou nosnou ωn platí:

ud = KUNU0(1 +m cosωst) sin(ω0t+ ϕ0) · cos(ωnt) = . . .

. . . = KUNU0(1 +m cosωst)
(

sin(2ω0t+ ϕ0)− 1
2(1 + cos(2ω0t)

)
pro ωn = ω0

Po odfiltrování signálů odpovídající nosné, dostaneme pro výstupní signál repliku modulačního signálu:

uo = K
UNU0

2 (1 +m cosωst).
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Kapitola 19
Elektronické napájecí zdroje
Tato kapitola za zabývá principy a obvodovým řeše-
ním elektronických napájecích zdrojů, a to jak spo-
jitě pracujících, tak spínaných. Uživatel se krátce
seznámí s usměrňovači, s jednoduchými stabilizáto-
ry se Zenerovou diodou a zejména se zpětnovazeb-
ními regulátory. Pozornost je věnována i referenč-
ním zdrojům napětí. V druhé části kapitoly jsou pak
představeny principy činnosti spínaných regulátorů
a to jak základních nábojových pump (regulátorů
bez induktorů), tak regulátorů s induktory. Na pří-
kladech jsou ukázány elementární postupy při vý-
počtu hodnot obvodových prvků těchto obvodů na
základě jejich zadaných parametrů.
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19.1. Napájecí zdroje se spojitě pracujícími regulátory
19.1.1. Základní uspořádání „klasického“ zdroje
Napájecí zdroje jsou nezbytnou součástí všech elektronických zařízení. Blokové schéma klasického nespínaného
zdroje je na obrázku 19.1 a význam jednotlivých bloků níže.

transformátor usměrňovač filtr regulátor

230 V utr ufi uo

Obrázek 19.1: Základní uspořádání klasického zdroje s usměrňovačem, filtrem a regulátorem (lineárním).

• Transformátor pracuje na „síťovém“ kmitočtu 50 Hz, tj. s železným (těžkým) jádrem a slouží pro základní
změnu (snížení) velikosti vstupního napětí.

• Usměrňovač usměrní proud a tím i napětí na zátěži na jednosměrný.
• Filtr odfiltruje střídavé složky usměrněného napětí a propustí zejména stejnosměrnou složku.
• Regulátor reguluje velikost výstupního stejnosměrného napětí nebo proudu na požadovanou velikost.
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19.1.2. Usměrňovače – dioda jako spínač řízený napětím
Dioda ve funkci usměrňovače byla již uvedena v kapitole 13.5 na obrázku 13.9. Jedná se o zapojení jednosměrného
usměrňovače, kdy se dioda otevírá pouze v kladné půlvlně vstupního signálu. Při použití vyhlazovacího kapacitoru
C je pak zátěž napájena z tohoto kapacitoru po dobu ∆t, kdy je dioda uzavřena, viz obrázek 19.2. Zvlnění
výstupního napětí při konstantním proudovém odběru Iz lze vyjádřit jako

∆Q = C∆uz = Iz∆t ⇒ ∆uz = Iz∆t
C

.= IzT

C
, (19.1)

kde ∆uz je zvlnění výstupního napětí a T je perioda střídavého usměrňovaného signálu.

u2

D

C

zátěž

uz1

Iz

uD 5 10 15 20 25 30 35 40

−5

0

55− uD

uD

∆uz1∆t .= T

t [ms]
u

2,
u
z
1

[V
]

u2

uz1|C=0

uz1|Iz=0

uz1|C>0,Iz>0

Obrázek 19.2: Zapojení jednocestného usměrňovače a odpovídající časové průběhy napětí.
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Zvlnění výstupního napětí při stejné velikosti filtrační kapacity a zátěži lze pomocí dvoucestného usměrňovače, jak
ukazuje obrázek 19.3. Zvlnění výstupního napětí je pro dvoucestný usměrňovač dáno přibližně vztahem:

∆Q = C∆uz2 = Iz∆t2 ⇒ ∆uz2 = Iz∆t2
C

.= IzT

2C
.= ∆uz1

2 , (19.2)

kde ∆uz1 je zvlnění výstupního napětí jednocestného a
∆uz2 dvoucestného usměrňovače s filtračním kapacitorem o kapacitě C a proudem zátěže Iz.

(a)

D

C
u1 uz1

Tr

u2

Iz

(b)

D1

Cu1 uz2

Tr

D2

u2

u2

Iz 5 10 15 20 25 30 35 40

−5

0

5
5− uD

uD

∆uz1∆uz2

∆t1
.= T

∆t2
.= T/2

t [ms]

u
[V

]

u2

uz1|C>0,Iz>0

uz2|C=0

uz2|C>0,Iz>0

Obrázek 19.3: Jednocestný usměrňovač za transformátorem (a) a dvoucestný usměrňovač využívající dvě stejná
vinutí transformátoru (b) a jejich porovnání jejich časových průběhů výstupního napětí se zátěží.
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Dvoucestné usměrnění lze u nesymetrického výstupu transformátoru realizovat zapojením tzv. Graetzova můstku,
které je uvedeno na obrázku 19.4. Vzhledem k tomu, že proud teče vždy přes dvě diody (D1,D4, resp. D2,D3 při
kladné, resp. záporné půlvlně u2) je výstupní napětí zmenšeno o dvojnásobný úbytek napětí na diodách. Není však
třeba další vinutí transformátoru.

D1

Cu1 uz2g

Tr
D2

D3

D4

u2

Iz

5 10 15 20 25 30 35 40

5− 2uD
5− uD

5

∆uz1

∆uz2

∆t2
.= T/2

t [ms]

u
[V

]

u2

uz2|C=0

uz2|C>0,Iz>0

uz2g|C=0

uz2g|C>0,Iz>0

0

Obrázek 19.4: Zapojení dvoucestného usměrňovače pomocí Graetzova můstku a porovnání časových průběhů
výstupních napětí zatíženého dvoucestného usměrňovače s dvěma diodami (uz2) a s Greatsovým můstkem (uz2g).

Zvlnění výstupního napětí pro dvoucestný usměrňovač s Greatsovým můstkem je prakticky shodné se zvlněním
z předchozího případu, tj. ∆uz2 = ∆uz2g

.= ∆uz1
2 , kde ∆uz2, resp. ∆uz2g je zvlnění výstupního napětí dvoucest-

ného usměrňovače se dvěma diodami, resp. s Greatsovým můstkem přičemž C je kapacita filtračního kondenzátoru
Iz je proud odebíraný zátěží.
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Pro získání dvou symetrických napětí (±UN vůči zemnímu potenciálu) lze vyjít ze zapojení dvoucestného usměr-
ňovače dle obrázku 19.3 (b), přičemž však využijeme i záporných půlvln napětí u2 obou sekundárních vinutí
transformátorů, viz obrázek 19.5. Časové průběhy výstupních napětí ±uz2 jsou symetrické a odpovídají průběhu
uz2 na obrázcích 19.3 a 19.4. Vzhledem k tomu, že proud odebíraný z uz2, resp. −uz2 prochází pouze jednou
diodou, je výstupní napětí zmenšeno pouze o úbytek na jedné diodě (D1 nebo D2, resp. D3 nebo D4).

D1
C1

u1

uz2
Tr D2

D3

D4
C2

−uz2

u2

u2

+UN

−UN

5 10 15 20 25 30 35 40

−5

0

5
5− uD

t [ms]

u
[V

]

u2

uz2|C=0

uz2|C>0,Iz>0

−uz2|C=0

−uz2|C>0,Iz>0

Obrázek 19.5: Zapojení dvoucestného usměrňovače využívající dvě stejná vinutí pro získání dvou symetrických
stejnosměrných napětí a časové průběhy výstupních napětí (±uz2) zatíženého dvoucestného usměrňovače.
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19.1.3. Funkce a parametry spojitě pracujících regulátorů
Úkolem regulátoru je stabilizovat hodnotu výstupní veličiny (proudu nebo napětí) na požadované hodnotě. V přípa-
dě nespínaného regulátoru musí být hodnota výstupní veličiny regulátoru vždy větší, než hodnota veličiny vstupní,
jak ilustruje následující obrázek.

transformátor usměrňovač filtr regulátor

230 V utr ufi uo t

u

utr
ufi
uo

Obrázek 19.6: Bloková struktura klasického zdroje a časové průběhy jednotlivých napětí.
Princip činnosti nespínaného stabilizátoru je založen na zařa-
zení odporového prvku (řízeného zdroje) mezi napájecí zdroj
a zátěž, viz obrázek 19.7. Tento prvek (např. jeho odpor) je
řízen tak, aby výstupní veličina byla stabilizována na požado-
vané hodnotě. Vzhledem k tomu, že řízený prvek se z hledis-
ka výkonu chová jako rezistor, vzniká na něm ztrátový výkon
úměrný (Ui − Uo)Io, čímž se snižuje účinnost regulátoru

η = Po
Pi
. (19.3)

Ui Uo

Ii Io

Rz
R=f(Uo,Io)

Obrázek 19.7: Principiální schéma činnosti ne-
spínaného regulátoru.
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Převodní charakteristika a činitel stabilizace
Převodní charakteristika určuje statickou závislost výstupní veličiny (napětí, resp. proud pro napěťové, resp. prou-
dové stabilizátory) na vstupním napětí při konstantní zátěži (Io = konst.). Parametrem určující kvalitu stabilizace
je činitel stabilizace S, definovaný pro oblast stabilizace, tj. pro Ui > Uis, resp. Uo ≥ Uos.

S = dUi
dUo

∣∣∣∣
Ui>Uis,Io=konst.

(19.4)
V případě proudového stabi-
lizátoru je S = dUi

dIi převod-
ním odporem. Pro ideální pří-
pad je v oblasti stabilizace
výstupní veličina nezávislá na
vstupní veličině, tj. S →∞.
Pokud obvod pracuje v line-
ární části charakteristiky pro
Ui > Uis jedná se o lineární
systém a mluvíme pak o line-
árních regulátorech.

Uis

Uos

S →∞
Io = konst.

Ui

Uo

00 Uis

Uos

∆Ui
∆Uo

S = ∆Ui
∆Uo

Io = konst.

Ui

Uo

00

(a) (b)
Obrázek 19.8: Převodní charakteristika ideálního stabilizátoru (a) a typický průběh
převodní charakteristiky reálného regulátoru s určením činitele stabilizace (b).

XIX-8/63



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Zatěžovací charakteristika a výstupní odpor
Zatěžovací charakteristika určuje statickou závislost výstupního napětí na zatěžovacím proudu. Parametrem určující
kvalitu stabilizátoru/zdroje je výstupní odpor Ro, který je definovaný jak pro napěťový režim (oblast stabilizace
napětí ≡ zdroj napětí, Io < Iomax), tak pro proudový režim (oblast stabilizace proudu ≡ zdroj proudu, Io ≥ Iomax),
při konstantním vstupním napětí Ui = konst. > Uis.

Ro = dUo
dIo

∣∣∣∣
Ui=konst.>Uis

(19.5)
Předpokládáme, že výstupní
odpor se v dané oblasti neli-
ší – není závislý na konkrétní
hodnotě výstupního napětí a
zatěžovacího proudu.

Iomax

Un

Rou → 0
Roi →∞

Ui = konst. > Uis
Io

Uo

00 Iomax

Un

∆Iou ∆Ioi

∆Uou

∆Uoi

Rou = ∆Uou
∆Iou

Roi = ∆Uoi
∆Ioi

Ui = konst. > Uis Io

Uo

00

(a) (b)
Obrázek 19.9: Zatěžovací charakteristika ideálního regulátoru-stabilizátoru (a) a
charakteristika reálného stabilizátoru s určením výstupních odporů (b).
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Dynamické parametry stabilizátorů
Mimo uvedených statických parametrů jsou u regulátorů důležité teplotní závislosti a samozřejmě i vlastnosti
dynamické. Jedná se zejména o: časové odezvy výstupního napětí na (skokovou) změnu vstupního napětí ne-
bo výstupního proudu, potlačení vstupního rušení, šumové parametry, viz obrázek 19.10 a další parametry na
straně XIX-34 a datasheetu.
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Typical perForMance characTerisTics
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Obrázek 19.10: Konkrétní příklad uvedených parametrů (převzato z datasheetu stabilizátoru LT3086).
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19.1.4. Principy spojitě pracujících obvodů pro snížení velikosti napětí
R

Ui Uo

Ii Io

ui uo

ii ioC

Ui Uo

Ii IoM

Ur

(a) (b) (c)
Obrázek 19.11: Elementární lineární obvody pro snížení (a) stejnosměrného (b) střídavého napětí a obecné zapojení
stabilizátoru jako řízeného prvku.

â Zapojení (a), (b) je lineární, tj. nemůže splnit požadovanou (nelineární) převodní charakteristiku, navíc zapojení
(b) lze použít pouze při střídavém (harmonickém) buzení, kde však nevykazuje činný ztrátový výkon (η →∞),
viz příklad 5.1 a analýzu. Pro zajištění správné funkce je nutné zajistit stabilní velikost vstupního napětí a proudu
zátěže ⇒ nelze použít jako obecný stabilizátor.

â Zapojení (c) využívá řízení (Ur) ke změně chování řízeného prvku (zde MOSFET) tak, aby pro napěťový režim
mělo výstupní napětí Uo požadovanou velikost jak při změnách vstupního napětí Ui, tak při změnách zátěže
(proudu Io), resp. pro proudový režim měl výstupní proud Io požadovanou velikost jak při změnách vstupního
napětí Ui, tak při změnách zátěže (napětí Uo).

XIX-11/63

https://youtu.be/FuRtDCXCLis?t=2142
https://geec.fel.cvut.cz/#/1508


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

19.1.5. Princip napěťových stabilizátorů se Zenerovou diodou (ZD)
Stabilizátor využívá závěrný směr diody, kde při zvýšení vstupního napětí Ui nad Zenerovo napětí UZ nastává
Zenerův či lavinový průraz, čímž se výrazně zvýší závěrný proud diodou ID, a tím i úbytek na omezovacím
rezistoru R. Vzhledem k velkému sklonu charakteristiky (minimálnímu diferenciálnímu odporu rd) je výstupní
napětí Uo = −uD minimálně závislé na proudu iD = −ID a tím i vstupním napětí Ui.
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−UZ

uDD

iD

uD [V]

iD [mA]

R

ZD RzUi

Ii Io

Uo

ID

Výhody: Jednoduché zapojení, mi-
nimální teplotní závislost výstupní-
ho napětí pro UZ .= 6 V.
(UZ < 6 V – Zenerův průraz:
dUZ
dT < 0, UZ > 6 V – lavinový
průraz: dUZ

dT > 0).

Nevýhody: velké ztráty a namá-
hání diody (ztrátovým výkonem)
zejména při odpojení zátěže ⇒
malá účinnost, teplotní závislost,
⇒ použití pouze pro malé výkony.
Více viz přednáška.

Obrázek 19.12: Volt-ampérová charakteristika ZD a základní zapojení stabilizátoru.
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Příklad 19.1

Zadání: Určete hodnotu předřadného rezistoru základního napěťového stabilizátoru se Zenerovou diodou, pokud je
zadáno vstupní napětí Ui = 12 V požadované výstupní napětí Uo = 5 V a maximální výstupní proud Iomax = 0,1A.
Dále určete účinnost pro maximální a poloviční výstupní proud Io, přičemž minimální proud Zenerovou diodou volte
IDmin = 5 mA. Jaká musí být minimální zátěž (výstupní proud), pokud maximální povolená výkonová ztráta na
diodě je PDmax = 0,5 W. Nakonec určete činitel stabilizace S pokud je diferenciální odpor diody rd = 0,5 Ω. Jaký
je výstupní odpor stabilizátoru.

Řešení: Předpokládejme zapojení stabilizátoru dle obrázku 19.12, kde UD = Uo = 5 V při ID = 5 mA. Nejprve
určíme hodnotu předřadného rezistoru:

R = Ui − Uo
ID + Iomax

.= 67 Ω. (19.6)

Účinnost pro maximální a poloviční výstupní (zatěžovací) proud – zanedbáváme změnu výstupního napětí při změně
proudu diodou:

ηm = Po
Pi

= UoIomax
Ui(Iomax + IDmin)

.= 40 %, η1/2 = Po
Pi

= UoIomax/2
Pi

.= 20 %, (19.7)

jelikož vstupní proud je prakticky shodný Ii = Ui−Uo
R

, tj. zvětší se proud diodou právě o Iomax/2.
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Dále opět předpokládejme konstantní výstupní napětí, resp. zanedbáváme změnu výstupního napětí při změně
proudu diodou, pak pro maximální proud diodou platí:

IDmax = PDmax
Uo

= 0,1 A.

Jelikož pro konstantní výstupní napětí platí i konstantní vstupní proud Ii = Ui−Uo
R

= 105 mA, tak pro minimální
výstupní proud lze psát:

Ii = Iomin + IDmax ⇒ Iomin = Ii − IDmax = 5 mA,

kdy teče diodou právě IDmax . Zátěž lze tedy téměř odpojit a nedojde přitom ke zničení diody.

Činitel stabilizace určíme z náhradního schématu pro změny obvodových veličin, kdy diodu nahradíme jejím vnitřním
odporem. Pak pro změnu výstupního napětí a činitel stabilizace platí:

∆Uo = ∆Ui
rd

rd +R
, ⇒ S = ∆Ui

∆Uo
= rd +R

rd

.= 135. (19.8)

Výstupní odpory určíme ze schématu pro změny obvodových veličin (neuvedeno). Určíme jednak Rou pro napěťový
režimu, kdy ID > 0 a dále Roi pro proudový režim, kdy je Io ≥ 105 mA⇒ ID = 0, tj. dioda zavřená:

Rou = rd||R .= rd = 0,5 Ω, Roi = R
.= 67 Ω. (19.9)

Výsledky (19.6) a (19.7) lze ověřit OP a výsledky (19.8) a (19.9) AC analýzou pro daný pracovní bod, tj. výstupní
proud Io. Viz také komentář.
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Stabilizátor se Zenerovou diodou a proudovým zesilovačem
Přidáním tranzistoru jako proudového zesilovače k stabilizátoru se ZD lze zvýšit jeho proudovou zatížitelnost při
menším výkonovém namáhání diody, viz obrázek 19.13. Stabilizátor se ZD dodává pouze proud IB << Io, čímž
se výrazně snižuje výkonové namáhání diody i pro Io = 0⇒ ID = IDmin + Iomax/(β+1). Zlepší se tím i účinnost,
jak bude zřejmé z příkladu 19.2. Nevýhodou je jistá závislost napětí UBE (tím i Uo = UD + UBE) na Io.
Na obrázku (b) je schéma obohaceno o proudovou ochranu (proti zkratu na výstupu), tvořenou tranzistorem Q2
a Rs. Pokud proud Io vytvoří na Rs úbytek větší než cca 0,65 V, tranzistor Q2 se otevře a sníží tak napětí UD,
více viz analýzu a přednášku. Nevýhodou je zvýšení se výstupního odporu v napěťovém módu právě o Rs.

R

ZD
RzUi

Ii Io

UD

ID

Q

Uo

IB

IR

IC

R

ZD
RzUi

Ii Io

UD

ID

Q1

Uo

IR

IC1

Q2

Rs

IE2

Us

(a) (b)
Obrázek 19.13: Zapojení stabilizátoru se ZD a tranzistorem jako proudovým zesilovačem (a) a doplnění zapojení
aktivním proudovým omezením.
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Příklad 19.2

Zadání: Určete hodnotu Zenerova napětí diody a jejího předřadného rezistoru stabilizátoru podle obráz-
ku 19.13 (a), pokud je zadáno vstupní napětí Ui = 12V požadované výstupní napětí Uo = 5V a maximální
výstupní proud Iomax = 0,5A, přičemž zesilovací činitel tranzistorů a minimální proud Zenerovou diodou
volte β = 100 a IDmin = 5 mA. Vypočítejte účinnost pro maximální a poloviční výstupní proud Io. Dále
uvažujte zapojení obrázku 19.13 (b), pro něhož určete hodnotu odporu Rs tak, aby regulátor omezoval
proud při dosažení Iomax a vypočítejte výstupní odpor stabilizátoru Routu v napěťovém režimu pro výstupní
proud Iomax/2, pokud je diferenciální odpor diody rd = 3 Ω.

Řešení: Pro zapojení stabilizátoru dle obrázku 19.13 (a) platí:
UZ = UD = Uo + UBE

.= 5,7 V.

Pro Io = Iomax poteče Zenerovou diodou proud ID = IDmin ,
z čehož jednoduše určíme hodnotu předřadného rezistoru R:

R = Ui − UD
IDmin + Iomax

β+1

.= 633 Ω. (19.10)

R

ZD
RzUi

Ii Io

UD

ID

Q

Uo

IB

IR

IC
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Změnu napětí UD a UBE pro Io ∈ 〈0, Iomax〉 lze považovat za zanedbatelnou oproti Uo. Pak pro účinnost
stabilizátoru pro maximální a poloviční zatěžovací proud platí:

ηm = Po
Pi

.= UoIomax
Ui(Iomax + IDmin)

.= 41 %, η1/2 = Po
Pi

.=
UoIomax

2

Ui

(
Iomax

2 + IDmin + Iomax
2(β+1)

) .= 40 %,

(19.11)

Hodnotu Ro určíme při Io = Iomax , při kterém se začne tranzistor Q2 otevírat, tj. UBE2
.= 0,65 V a výstupní

odpor v napěťovém režimu (Q2 uzavřen) určíme ze schématu pro změny obvodových veličin (neuvedeno),
podobně jako např. v případě (16.68):

Rs = UBE2
Iomax

= 1,3Ω, Rou = Rs + re1 + rd||R
β + 1

.= 1,4 Ω, kde re1 .= 1
gm1

.= 1
40 Iomax2

= 0,1 Ω.

(19.12)
Účinnost se při použití Rs sníží, jelikož se sníží výstupní napětí o úbytek IoRs, a tím se sníží i výkon na
zátěži o I2

oRs, přičemž příkon zůstane prakticky stejný. To pak vede na ηm .= 40 % a η1/2
.= 41 %. Účinnost

je dána zejména rozdílem vstupního a výstupního napětí a minimálně závisí na Io, což je velká výhoda
oproti základnímu zapojení 19.12. Zapojení s omezovačem proudu má v napěťovém režimu výrazný vliv na
výstupní odpor, který je pak převážně dán právě hodnotou Rs. Více viz komentář, analýzu a dodatek N.
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19.1.6. Filtrace zvlnění vstupního napětí
Obvod uvedený na obrázku 19.13 nabízí další vylepšení – efektivnější filtraci vstupního napětí oproti klasickému
filtračnímu kapacitoru kapitoly 19.1.2. Ten je nezbytný k udržení dostatečné úrovně napětí, pokud je vstupní napětí
menší (usměrňovací diody zavřeny), nicméně pro další filtraci zvlnění je podstatně výhodnější přidat kapacitor C2
mezi rozdělený bázový odpor jak uvádí obrázek 19.14 (a). Při shodné velikosti má kapacitor C2 na filtraci zvlnění
výstupního napětí (střídavou složku uo) podstatně větší vliv, než kapacitor C1. Je to dáno rozdílnostmi časových
konstant τ2 .= C2(R1||R2)� τ1

.= C1Ri (pro Ri � R1 a R2 � rD). Situaci lze ilustrovat i na „linearizovaném“
obvodu na obrázku (b), kde je navíc použito Darlingtonovo zapojení pro zvýšení RQ, resp. snížení iB2 a tím
možnosti zvýšení RB = R1||R2, tj. i τB = CB(RB ||RQ) a lepší filtraci napětí uC . Vzhledem k tomu, že následuje
stupeň SC-SC, je střídavá složka uo .= uc, viz analýzy. Uvedené uspořádání se někdy označuje jako „násobič CB “.

R2

ZD

Rz

uI

iI iO

uD

iD

Q

uO
iB

iR

iC

Ri R1

C2

C1u1

u2

Q1

uI

Ri RB

CB

Q2

Rz

uC

uO

iB2

RQ

iI

(a) (b)
Obrázek 19.14: Zapojení obvodu referenčního napětí.
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19.1.7. Princip zpětnovazebních stabilizátorů
Regulátory využívající ZV mohou dosáhnout podstatně lepších parametrů, viz.
(10.2) a kapitolu 10.3.1. Implementaci lze provést jak s tranzistory nebo častěji
pomocí operačního zesilovače jak je ukázáno na elementárních příkladech ní-
že. Vždy se uplatňuje ZV princip: výstupní veličina nebo její část se porovnává
s referenčním napětím (ZD nebo tzv. Bandgap reference – viz kapitolu 19.2).
Vlevo je uveden principiální obvod napěťového regulátoru, vpravo jednoduchá
implentace tranzistorového zapojení regulátoru s napěťovým (Q3, R1) a prou-
dovým zesilovačem (Q1, Q2). Lepších výsledků v napěťovém i proudovém módu
dosáhneme s proudovým zdrojem
místo R1 (dynamická zátěž 16.2),
viz analýzy a komentář.

Výhody: velký činitel stabilizace,
snadná změna výstupního napětí,
malý, resp. velký výstupní odpor
s použitím napěťové, resp. prou-
dové ZV a velkém vratném rozdílu
zpětné vazby.
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R1
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UN RzUo
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Q1

Q2
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R2 R3
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Obrázek 19.15: Zapojení napěťového stabilizátoru s OZ a tranzistory.
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19.1.8. Výpočet základních parametrů ZV regulátorů
Zpětnovazební systém, na kterém je založena i regulace stabilizátoru lze popsat známými zákony z teorie ZV.

Výstupní napětí zpětnovazebního napěťového regulátoru

Regulátor tvořený operačním zesilovačem se zesílením
A a zpětnovazebním přenosem β bude udržovat vý-
stupní napětí Uo v závislosti na referenčním napětí Ur
dle vztahu, který vychází z (10.2), tj.:

Uo = Ur
A

1 + βA
= Ur

β

∣∣∣∣
A→∞

, (19.13)

přičemž v tomto případě platí

β = Uβ
Uo

= R1
R1 +R2

.

Ur
Aud

R2

UoR1

ud

Uβ

Je zřejmé, že na přesnosti a stálosti výstupního napětí se značnou měrou podílí přesnost referenčního napětí.
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Výstupní odpor napěťového regulátoru

Výstupní napětí Uop naprázdno (pro Rz → ∞ zapojený na výstup Uo)a výstupní odpor Rout napěťového
regulátoru tvořeného zesilovačem se zesílením A s výstupním odporem Ro a zpětnovazebním členem s pře-
nosem β lze vyjádřit následovně (Ik je proud nakrátko rezistorem Rz → 0 zapojeným na výstup Uo):

Ro
A

Rout

Uo
Uβ

Iβ

IA

UAud

Ur

β

Uop = Uo|Rz=∞ = udA = (Ur − Uoβ)A⇒ Uop = Ur
A

1 + βA
(19.14)

Ik = IA|Rz=0 = UA
Ro

= UrA

Ro
pro Rz = 0, tj. Uo = 0 = Uβ

Rout = Uop
Ik

= Ro
1 + βA

= Ro
F

(19.15)

Vztah (19.13) samozřejmě souhlasí s (19.14) a vztah pro výstupní odpor pak souhlasí s (10.4), jelikož se
jedná o napěťovou ZV. Je zřejmé, že pro velká zesílení zesilače je Rout|A→∞ → 0, viz analýzu.
Pokud by byl ZV člen β tvořen odporovým děličem jako v předchozím případě, lze při odvození postupovat
dle kapitoly 10.4, pak Uop = Ur

Ab
βA+1a Rout = Ro

βA+1 , přičemž β = R1
R1+R2+Ro a b = R1+R2

R1+R2+Ro .
Je zřejmé, že na výstupním odporu regulátoru se podílí jak velikost vlastního výstupního odporu zesilovače,
tak velikost zesílení A, které se vlivem kmitočtu zmenšuje ⇒ je třeba uvažovat výstupní impedanci.
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Výstupní proud a odpor proudového regulátoru

Proudový regulátor tvořený zesilovačem se zesílením A a snímacím rezistorem Rs lze pro výstupní proud a
výstupní odpor odvodit následující relace:

Ur

Rs

Rz

Io

Uo
ud

Us

Rout

Us = Aud
Rs

Rs +Rz
= A(Ur − Us)

Rs
Rs +Rz

⇒

Us
ARs +Rs +Rz

Rs +Rz
= Ur

ARs
Rs +Rz

⇒ Us = Ur
ARs

Rs(A+ 1) +Rz

Io = Us
Rs

= AUr
Rs(A+ 1) +Rz

= Ur
Rs

∣∣∣∣
A→∞

(19.16)

Rout = Uo|Rz→∞
Io|Rz=0

= UrA
Ur
Rs

A
A+1

= Rs(A+ 1). (19.17)

Vztah (19.17) souhlasí s (10.6), jelikož se jedná o proudovou ZV. Pro A→∞ je Us = Ur a Rout →∞. Při
odvození lze opět postupovat i dle kapitoly 10.4, přičemž Io = Ur

A
βA+1 , kde β = Rs [Ω] a A→ A

Rs+Rz [S].
Lze ukázat, že na výstupní proud regulátoru bude mít velikost vlastního výstupního odporu zesilovače RA
minimální vliv (Ro = Rs(A + 1) + RA), viz také analýzu a komentář. Vzhledem k tomu, že A = A(jω),
tak opět výstupní odpor přechází v impedanci, která se s kmitočtem snižuje/zhoršuje.

XIX-22/63

https://geec.fel.cvut.cz/#/1746
https://geec.fel.cvut.cz/#/1746
https://youtu.be/WkrxrS0A-DE?t=902


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad 19.3

Zadání: Určete výstupní napětí Uo, výstupní odpor Rout
a činitel stabilizace S napěťového regulátoru tvořeného ze-
silovačem se zesílením A = 100 · 103, NPN tranzistorem
s proudovým zesilovacím činitelem β = 100 a VA = 100 V,
rezistory R1 = 5 kΩ, R2 = 45 kΩ při výstupním proudu
Io = 10 mA dle obrázku (pro analýzu je Rz nahrazen ide-
álním zdrojem proudu Ix). Analýzu proveďte pomocí nu-
merického i symbolického simulátoru. V případě symbolic-
kých výrazů se pokuste o vyjádření zjednodušených vztahů
pro uvedené parametry (např. v případě analýzy výstupního
napětí uvažujte pouze dynamický odpor přechodu BE).

A

Ur

R2

R1

Q

UN RzUo

Io

IB
IN

U2

Řešení: Pro symbolické řešení nahradíme tranzistor linearizovaným modelem 15.16 (AC/TF analýza při-
čemž Π-model převedeme na T-model: rπ = re(β + 1), gm = α

re
= β

(β+1)re ). Výstupní odpor tranzistoru
ro budeme (musíme) uvažovat pouze pro výpočet činitele stabilizace, tj. použijeme model 15.18 – jeho
vliv je pro ostatní parametry zanedbatelný. Hodnoty parametrů modelů pro porovnání symbolických vztahů
s numerickou analýzou získáme z pracovního bodu (IC = Io = 10 mA).
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Symbolická analýza je poměrně náročná, proto je pro řešení použit symbolický analyzátor, přičemž výsledky
jsou zjednodušeny na níže uvedené vztahy. Vyčíslení pro porovnání s numerickou analýzou je pro uvedený
pracovní bod IC = Io = 10 mA, tj. gm = 0,4 S. Je zřejmé, že pro uvedenou velkou hodnotu zesílení A
vychází vratný rozdíl veliký a výsledné numerické parametry se blíží ideálním hodnotám:

Uo|Io=0
.= Ur

A(R1 +R2)
AR1 +R1 +R2 + re

.= 9,999

Rout|Io=−ix = ∆Uo
∆Ix

= uo
ix

.= re(R1 +R2)
AR1 +R1 +R2 + re

.= 0,25 mΩ

S|Io=0 = ∆UN
∆Uo

= un
uo

.= AroR1
re(R1 +R2) = 4 · 107

Veličiny S a Rout jsou diferenciální a tudíž jejich výpočet provedeme nad linearizovaným schématem, tj.
AC/TF analýzou (analýzou změn obvodových veličin Uo → uo). Výstupní napětí je však stejnosměrný
parametr, který je nutné provádět OP/DC analýzou. Pro symbolickou analýzu by však simulátor použil
nelineární popis tranzistoru. Pro zjednodušení je tedy tranzistor nahrazen pouze diferenciálním odporem re
přechodu B-E (bez posunu 0,7 V, který se stejně neuplatní) a výpočet pak provedeme TF analýzou.
Viz také měření na spojitě pracujících stabilizátorech v dodatku N.
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19.1.9. Stabilizátory pro vyšší napětí
V případě regulátorů pro vyšší napětí (vyšší než napájecí napětí OZ) není možné použít přímo koncepci regulátoru
uvedenou v příkladu 19.3. Jedna z možností řešení, je použití napájení řídící části (OZ) s posunutou referencí –
v tomto případě na potenciálu emitoru výstupního tranzistoru Q, viz obrázek 19.16.

Ui

Q

A

R1

R2 Rz

Ur

Uo

U2

Io

+UN
OA

Ui

Q

A

Rz

Ur

Uo
Us

IoRs

+UN
OA

(a) (b)
Obrázek 19.16: Princip napěťového (a) a proudového (b) stabilizátoru pro vyšší napětí.

V případě ideálního OZ (A→∞, i+ → 0) lze pro výstupní napětí napěťového regulátoru psát:

U2 = Uo ⇒
Ur
R1

= Uo
R2
⇒ Uo = Ur

R2
R1

.

Pro proudový regulátor (b) s ideálním operačním zesilovačem evidentně platí Ur = Us ⇒ Io = Ur
Rs

.
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19.1.10. Laboratorní zdroje – napěťový zdroj kombinovaný s proudovým
Napěťový regulátor je většinou třeba vybavit proudovým omezením. Pokud je toto omezení regulovatelné, přechází
zdroj při zatížení Io ≥ Imax z napěťového do proudového režimu (zdroj proudu), viz obrázek 19.9 ⇒ laboratorní
zdroj. Možné obvodové implementace kombinující napěťovou i proudovou stabilizaci jsou ukázány na následujících
obrázcích. Vzhledem k tomu, že tranzistorové stupně v zapojení SE obracejí fázi, je třeba zajistit, aby celková ZV
byla záporná. Výstupní tranzistor Qn se otevírá odporem R, který musí zajistit proud do báze o velikosti min. Io/β.
Napěťová regulace je tvořena Zesilovačem OA1, který porovnává napětí z výstupu přes dělič R2, R1 s referencí
UrU a řídí tranzistor Q1. Ten pak přivírá
tranzistor Qn dle nastavení ZV (funguje
jako zesilovač v zapojení SE se zátěží
R||(rπ +Rzβ), pokud je Q2 uzavřen).

Proudová regulace je tvořena Zesilova-
čem OA2, který porovnává napětí Us
přímo úměrné výstupnímu proudu Io
s referencí UrI a řídí tranzistor Q2. Ten
pak přivírá výstupní tranzistor Qn v pří-
padě překročení limitu výstupního prou-
du – analogicky jako Q1.

Qn
R

Q2 Q1UrI UrU

OA2 OA1

proudová ZV

napěťová ZVUi

Uo

R2

R1

+UN +UN

Rs

Us

Io

Obrázek 19.17: Příklad zapojení pro buzení výstupního tranzistoru
Qn v konfiguraci SC s kombinací řízení napětí i proudu.
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Napěťové regulátory s nízkou napěťovou ztrátou – LDO

Další možností řízení výstupního napětí i proudu je zapojení níže, kde výstupní tranzistor pracuje v zapojení SC.
To je výhodné pro malé úbytky napětí na regulátoru (Uo − UI), jelikož lze tranzistor Qp otevřít až do režimu
saturace, podobně jako koncové tranzistory zesilovače na obrázku 16.104. Takové stabilizátory se označují jako
LDO (Low Drop Voltage regulators).

V uvedeném zapojení je samozřejmě změněno za-
pojení budících tranzistorů a sníženo zesílení těch-
to stupňů (Q1 a Q2), což je výhodné vzhledem
k zajištění stability, jak bude ukázáno dále. Zesí-
lení stupně s Qp je však dáno zátěží. Navíc mají
uvedené konfigurace různé nulové potenciály pro
reference napětí UrU a proudu UrI , což může být
nevýhodné např. při použití D/A převodníků pro
změnu výstupních veličin. Možné řešení je uvede-
no na obrázku 19.20 (b), více viz přednáška a pří-
klad 19.4.

Q2

Q1

OA2

OA1

proudová ZV

Ui
Uo

Qp

RE

UrU

R2

R1

napěťová ZV

UrI

Rs

Us

+UN

Io

Obrázek 19.18: Příklad zapojení pro buzení výstupního tran-
zistoru Qp v konfiguraci SE s kombinací řízení Uo i Io.
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LDO regulátory jsou rozšířeny zejména v nízkonapěťových obvodech, kde je nutné použít přesné nespínané regu-
látory a přitom udržet vysokou účinnost celého systému. Vyrábí se celá řada integrovaných obvodů – Low Drop
regulators.
Následující obrázek dokumentuje princip těchto napěťových regulátorů na blokových schématech integrovaných
LDO regulátorů tak, jak je uvádí výrobci. Je zřejmé, že základní princip vychází ze zapjení s OZ na obrázku 19.15,
resp. je analogický napěťové regulaci zapojení 19.18.

LP2954 TO-220 and TO-263 Functional Block Diagram Print

Functional Block Diagram for LP2954 https://www.ti.com/data-sheets/diagram.tsp?genericPartNumber=LP29...

1 z 1 1.12.2021 8:08

Obrázek 19.19: Blokové schéma LDO stabilizátorů (viz http://www.ti.com/ a www.st.com).
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Vzhledem k tomu, že uvedené regulátory jsou soustavy se silným vlivem ZZV a navíc s navýšením zesílení v uzavřené
ZV smyčce o zesílení přídavných tranzistorových stupňů, je zvýšená náchylnost zapojení k nestabilitě. V zapoje-
ní 19.17 je to zejména zapojení SE (Q1, Q2), kde zátěž tvoří R||(Rz/β1), v zapojení 19.18 je to opět konfigurace
SE (Qp), kde zátěží je pouze zátěž zdroje Rz, která má/musí mít pro stabilní systém i kapacitní složku, viz
obrázek 19.19 (a).

Příklad 19.4

Pomocí simulátoru analyzujte stabilitu zapojení 19.17 a to jak pomocí časové (transientní) analýzy, tak
pomocí Nyquistova kritéria pro různé hodnoty zpětnovazebního přenosu β = 0,1 a 1 nastavené pomocí
poměru rezistorů R2 a R1, jestliže zesílení OZ má DC hodnotu A0 = 2·105 a vykazuje 3 póly – jednonásobný
na kmitočtu 100Hz a dvojnásobný na kmitočtu 5MHz. Tranzistor nahraďte linearizovaným modelem
v pracovním bodě.

Řešení: Tranzistor nahradíme T modelem 15.16 (c) pro IC .= 10 mA, tj. gm .= 1/re
.= 0,4 S. Časovou

(případně PZ) analýzu provedeme pro přenos spojené ZV smyčky a AC analýzu pro přenos rozpojené ZV
smyčky (Nyquistovo kritérium). Systém je pro oba zpětnovazební přenosy stabilní, nicméně pro případ
β = 1, tj. R2 = 0, je systém téměř na mezi stability (fázová jistota je < 0,02◦ pro fk .= 5MHz), více viz
analýzu s komentářem.
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Následující obrázek (a) ukazuje další možnou implementaci laboratorního zdroje, kdy je řídící část oddělena pomocí
optočlenu. Vzhledem k tomu, že tranzistory pracují v zapojení SC, resp. SD, nevzniká v uzavřené ZV smyčce další
přídavné napěťové zesílení a struktura nemá náchylnost k nestabilitě. Na obrázku (b) je pak uvedeno řešení pro
řízení výstupního napětí i proudu referenčními zdroji napětí UrU a UrI vůči stejné společné svorce (přičtením
úbytku Us k UrU ). Pro minimalizaci chyby proudového řízení je třeba, aby R� Rs i R2 � Rs.

uI

R
T1

A1

A2

R2

OC

T2
Rs

R1

Ro

UrI UrU

Uo
Co

Us

RR

R
RUrU

Us

UrU+Us

0

(a) (b)
Obrázek 19.20: Návrh řešení zapojení laboratorního zdroje s nízkým napájecím napětím řídící částí (a) a zapojení
pro úpravu referenčního zdroje UrU (b).
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19.1.11. Integrované spojitě pracující (nespínané) stabilizátory
Jedním z prvních integrovaných stabilizátorů je ob-
vod LM723, jehož blokové schéma je na obrázku
vlevo, vnitřní zapojení vpravo. Umožňuje regulaci
napětí s proudovou limitací (přesnou regulaci prou-
du je nutné řešit s externím zesilovačem). Více viz
přednáška a datasheet.

Obrázek 19.21: Blokové schéma integrovaného stabilizátoru LM723 (převzato z www.ti.com).
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Integrovaný stabilizátor LM78xx
Jednoduchým řešením pro snížení a stabilizaci na-
pětí je řada stabilizátorů LM7805 až LM7824 pro
kladné napětí, případně „komplementárních“ typů
LM79xx pro napětí záporné. Princip: schéma s OZ
na obrázku 19.15.
Charakteristické vlastnosti
• Výstupní napětí: 5, 6, 8, 9, 10, 12, 15, 18 nebo
24V,

• Výstupní proudové omezení: 1A,
• Ochrana: tepelná, proti zkratu, výstupního tran-
zistoru (výkonová)

• teplotní drift: −0,8 mV/◦C, (Io = 5 mA)
• Výstuní šum: typ. 42µV, (f ∈ 〈10, 10 k〉Hz)
• Napěťová ztráta: typ. 2V, (Io = 1A)
• Výstupní odpor: typ. 15mΩ, (f = 1 kHz)
• Více viz také datasheet a negativní regulátor
LM 79xx.
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Absolute Maximum Ratings

 

Absolute maximum ratings are those values beyond which damage to the device may occur. The datasheet 
specifications should be met, without exception, to ensure that the system design is reliable over its power supply, 
temperature, and output/input loading variables. Fairchild does not recommend operation outside datasheet 
specifications.

 

Symbol Parameter Value Unit

 

V

 

I

 

Input Voltage V

 

O

 

 = 5V to 18V 35 V

V

 

O

 

 = 24V 40 V

R

 

θ

 

JC

 

Thermal Resistance Junction-Cases (TO-220) 5 °C/W

R

 

θ

 

JA

 

Thermal Resistance Junction-Air (TO-220) 65 °C/W

T

 

OPR

 

Operating Temperature 
Range 

LM78xx -40 to +125 °C

LM78xxA 0 to +125

T

 

STG

 

Storage Temperature Range -65 to +150 °C

Starting
Circuit

Input

1
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Voltage
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Generator
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Thermal
Protection

Series Pass
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Error
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Output
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GND
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2. GND
3. Output
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TO-220

Obrázek 19.22: Pouzdro, typické zapojení a blokové sché-
ma integrovaného stabilizátoru LM78xx (převzato z data-
sheetu).
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Integrovaný stabilizátor LT3086

Integrovaný stabilizátor LT3086 obsahuje všechny řídící obvody,
včetně výkonových prvků pro zapojení laboratorního zdroje, jak je
patrné z blokového schématu níže. Pro řízení lze jednoduše použít
změnu hodnoty rezistoru RSET nebo lze stabilizátor doplnit obvody
pro řízení mikroprocesorem prostřednictvím D/A převodníků, viz
např. T. Kouba, Diplomová práce FEL ČVUT, 2020.
Charakteristické vlastnosti jsou uvedeny na následující straně.

LT3086

16
3086fb

For more information www.linear.com/LT3086

applicaTions inForMaTion
The LT3086 is a multifunction, low dropout, low noise, 
linear regulator with shutdown, and adjustable power 
good. The device supplies 2.1A with a typical dropout 
voltage of 330mV and operates over a wide 1.4V to 40V 
input supply range.

The operating quiescent current is 1.2mA and drops to less 
than 1µA in shutdown. The LT3086 regulator optimizes 
stability and transient response with a minimum low ESR 
10µF ceramic output capacitor. A single resistor sets the 
output voltage from 0.4V to 32V. Similarly, a single resis-
tor sets the power good threshold. The regulator typically 
provides 0.1% line regulation and 0.1% load regulation.

The LT3086 has convenient programmable diagnostic 
features. An output current monitor, that is typically 
1/1000 of the output current, can set the current limit 
lower than the typical 2.4A internal limit. A temperature 
monitor, that is typically 10mV/°C where 250mV = 25°C, 
can set the thermal limit lower than the typical 165°C 
internal thermal limit.

For applications where the voltage error at the load is 
caused by the resistance in the connections between the 
LT3086 and the load, programmable cable drop compen-
sation cancels the error with a single resistor. Multiple 
LT3086 regulators can be paralleled for higher load cur-
rents and heat spreading without the need for external 
ballast resistors.

During load transients where the output overshoots 
(regulated output voltages of 0.8V or higher), an internal 
pull-down current activates pulling about 15mA from the 
OUT pin to ground. The pull-down current is disabled when 
the output is at or below regulation. The regulator and 
the output overshoot pull-down turn off when the output 
voltage is pulled higher than the input by typically 225mV. 
Curves of OUT Over IN Shutdown Threshold appear in the 
Typical Performance Characteristics section.

Internal protection circuitry includes reverse-battery pro-
tection, reverse-output protection, reverse-current protec-
tion, current limit with foldback and thermal shutdown.

Programming Output Voltage

The LT3086 has an output voltage range of 0.4 to 32V. 
The output voltage is programmed with a single resistor, 
RSET, connected from OUT to the SET pin, as shown in 
Figure 1. The SET pin has an internal 50µA current source 

to ground that generates a voltage drop across RSET. The 
device servos the output to maintain the SET pin voltage 
at 0.4V referenced to ground. Calculate the output voltage 
using the formula in Figure 1. Curves of SET Pin Reference 
Voltage and Current vs Temperature appear in the Typical 
Performance Characteristics section.

3086 F01

IN

SHDN

IMON
ILIM

OUT

SET

GND

LT3086VIN

VIMON

VOUT

RSET

RMON
 

VOUT = ISET •RSET +0.4V

ISET = 50µA

RSET = VOUT – 0.4V
50µA

OUTPUT RANGE = 0.4V TO 32V

Figure 1. Programming Output Voltage

Table 1. Output Voltage RSET Values

VOUT (V)
RSET (Ω) VOUT ERROR FOR 

SINGLE 1%IDEAL SINGLE 1% DUAL 1%

1 12k 12.1k 11.8k + 200 0.5%

1.2 16k 16.2k 15.8k + 200 0.8%

1.5 22k 22.1k 21.5k + 511 0.3%

1.8 28k 28k N/A 0%

2 32k 32.4 31.6k + 383 1.0%

2.5 42k 42.2k 41.2k + 825 0.4%

3.3 58k 57.6k 57.6k + 383 –0.6%

5 92k 90.9k 90.9k + 1.1k –1.1%

12 232k 232k N/A 0%

Table 1 shows the nearest 1% resistor values for some 
common output voltages, along with the output error 
caused by not using the ideal resistance value. These 
errors can be as high as 1% because of the 2% spacing 
between standard 1% resistors. If tighter output toler-
ance is required, consider using more accurate resistors. 
Alternatively, the resistance of RSET can be fine-tuned by 
adding a low value 1% resistor in series, see Table 1 dual 
1% column.

Programming Power Good

The adjustable power good threshold is programmed 
with a single resistor, RPGSET, similar to how the output  
voltage is programmed by RSET. Similar to the SET pin, 
RPWRGD determines the power good threshold with the 

LT3086
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Figure 4. Transient Response vs Feedforward Capacitor
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3086 F04

8010 60 704020 30

VIN = 5.5V
VOUT = 5V
COUT = 10µFCSET = 0

CSET = 10nF

CSET = 1nF

CSET = 100pF

∆IL = 210mA TO 2.1A

and output voltage transients increase as the output voltage 
is set above 0.4V. See Figure 4 and Transient Response 
curves in the Typical Performance Characteristics section.

applicaTions inForMaTion

Figure 5. Output Current Monitor and External Current Limit
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rent limit, typically 2.4A, is always active and limits output  
current even if the ILIM pin is grounded. In addition, inter-
nal current limit foldback overrides external current limit 
if the VIN – VOUT differential voltage becomes excessive.

Note that the output current monitor represents not just 
the load current, but the current into the output capacitor 
as well. During startup and large load transients, the output 
current monitor indicates the current required to charge 
the output capacitor in addition to the load current. To 
prevent external current limit from engaging prematurely, 
set the external current limit above the maximum load 
current to allow the output capacitor to recover without 
being current limited.

For external current limits set for less than 1A, connect a 
series 1k-10nF RC network from ILIM to ground to ensure 
current limit loop stability. Adding an RC network from ILIM 
to ground also delays the current monitor signal, allowing 
output currents higher than the external current limit for a 
limited duration. This is useful for applications with large 
output capacitance that would otherwise trigger external 
current limit during startup and large load transients, 
slowing output voltage recovery. To guarantee external 
current limit stability, ensure that the RC network from 
ILIM to GND has a capacitor value equal to or greater than 
10nF and the resistor value is between 0.01• C–0.6 and 
1k. C is the capacitor value in units of farads. LTC does 
not recommend an RC network other than the 1k-10nF 
combination if using the cable drop compensation and 
paralleling functions.

To configure the output current monitor and external cur-
rent limit correctly, decide on the necessary current limit 
and full-scale monitor output voltage. Voltage is limited to 
0.8V if IMON is tied to ILIM. External current limit is typically 
set 10% to 20% above maximum load current to allow for 

Start-up time is affected by the use of a CSET feedforward 
capacitor. Start-up time is directly proportional to the size 
of the feedforward capacitor and output voltage. Settling 
time to 1% is approximately:

  
tSETTLE = 4.2 • VOUT •CSET

50µA

See the Start-Up Time vs CSET curve in the Typical Perfor-
mance Characteristics section. If the LT3086 is configured 
for cable drop compensation, LTC does not recommend 
using a feedforward capacitor because CSET filters the 
CDC correction signal and transient response to load 
current changes degrades.

Output Current Monitor and External Current Limit

Current out of the IMON pin is typically equal to 1/1000 
of the regulator’s output current. The output current 
monitor maintains accuracy across the full input voltage 
range, even during dropout. A resistor, RMON, placed from 
IMON to ground, sets the voltage scale factor for use with 
analog-to-digital converters, as shown in Figure 5. For 
example, with 442Ω for RMON, VIMON is set for 0.663V 
when IOUT = 1.5A.

External current limit activates if the voltage on the ILIM 
pin exceeds the typical 0.8V threshold. Tying the IMON and 
ILIM pins together allows the user to program a desired 
current limit based on the output current. An internal cur-

Obrázek 19.23: Vnitřní blokové schéma IO LT3086 (vlevo), zá-
kladní zapojení pro řízení výstupního napětí (a) a výstupního prou-
du (b), viz https://www.analog.com/.
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Základní statické parametry a vlastnosti stabilizátoru LT3086

• Rozsah vstupního napětí: 1,4V až 40V
• Rozsah výstupního napětí: 0,4V až 32V
• Maximální výstupní proud: 2,1A
• Snímání proudu: IMON = Iout/1000

• Přesné nastavení proudového limitu
• Programovatelný teplotní limit
• Paralelní spojení pro 2Iout

• Napěťová ztráta: 330mV
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Typical perForMance characTerisTics
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Typical perForMance characTerisTics
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Obrázek 19.24: Vybrané dynamické parametry regulátoru LT3086, více viz datasheet.
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19.2. Zdroje referenčního napětí
Jako jednoduchou napěťovou referenci lze požít napětí na propustě polarizovaném „křemíkovém“ PN přechodu,
viz obrázek 19.25 (a). To je pro malé proudy cca UD ≈ 0,6 V (ID ≈ 100µA). Velkou nevýhodou je značná teplotní
závislost tohoto napětí: αϑ = ∂UD

∂T
= −2 mV/◦C, viz obrázek 13.7. Další možností je využití Zenerovy diody –

obrázek (b). Pro malou teplotní závislost je nutné vol volit UZD ≈ 6 V, kdy přechází Zenerův průraz na lavinový,
případně volit sériovou kombinaci ZD s lavinovým průrazem (UZD > 6 V), tj. s kladnou teplotní závislostí napětí
a klasické diody se zápornou teplotní závislostí napětí, viz obrázek (c). Nevýhodou těchto řešení je však poměrně
vysoké napětí, což je nepoužitelné pro nízkonapěťové obvody.
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Obrázek 19.25: Zapojení obvodu referenčního napětí.
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19.2.1. Napěťová reference na základě teplotně kompenzovaného PN
přechodu (Bandgap)

V současných obvodech se prakticky výhradně používá tzv. Bandgap reference. Jedná se o zdroj referenčního
napětí, odvozeného z šířky zakázaného pásu, tj. opět napětí na propustně polarizovaném PN přechodu, avšak
teplotně kompenzovaném. Princip teplotní kompenzace je uveden na obrázku 19.26. Ten vychází ze součtu dvou
napětí s různým znaménkem: napětí na PN přechodu UD ≈ 0,6 V − 2 [mV/◦C] a teplotního napětí z (13.1)
UT ≈+26 mV+0,085 [mV/◦C]. Pak pro K= 2

0,085
.=23,5 je UD +KUT ≈ 1,2 V+0 [V/◦C] nezávislé na teplotě.
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Obrázek 19.26: Princip teplotní kompenzace napětí tzv. Bandgap reference.
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Principiální obvodovou realizaci bandgap reference ukazuje obrázek 19.27 (a). Násobek teplotního napětí je získán
jako rozdíl U1 − U2 = ∆UDn. Předpokládejme stejné parametry diod (IS ,. . . ), pak s použitím (13.1) plyne:

Uo = UD + ∆UDn = UD +KUT a U1,2
.= nUT ln I1,2

IS
⇒ ∆UDn = nUT ln I1

I2
⇒ K = n ln I1

I2
. (19.18)
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Obrázek 19.27: Principiální zapojení Bandgap reference.

Např. pro n = 7 a I1
I2

= 28,7 je pak K .= 23,5, což
vede na kompenzaci teplotního vlivu, viz analýzu.

Potřebu série diod a tím i velkého napájecího napětí
lze výhodně řešit zapojením (b), přičemž platí:

U1 = UBE1 − UBE2 = UT ln ICIS2
ICIS1

= UT ln S2
S1
,

U2 = 2IER2 = 2R2
U1
R1

= UT
2R2
R1

ln S2
S1

= UTK ,

UB = UBE1 + U2 = UBE1 + UTK , (19.19)

kde S1, S2 jsou plochy emitorových přechodů tran-
zistorů Q1, Q2.

XIX-37/63

https://geec.fel.cvut.cz/#/1736
https://geec.fel.cvut.cz/#/1736


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Brokaw bandgap
Zapojením 19.27 (b) lze velmi výhodně implementovat princip bandgap reference, přičemž se místo poměrů proudů
uplatňuje poměr ploch emitorových přechodů tranzistorů S2/S1 a počet diod je zde výhodně nahrazen poměrem
rezistorů R2/R1. Takové zapojení pracuje i s malým napájecím napětím (např. UN = 2 V) a výstupní referenční
napětí je cca 1,2V, jak bylo výše uvedeno.
Jedna z možných konkrétních obvodových implementací je uve-
dena vpravo na obrázku 19.28. Kolektorové proudy IC tranzis-
torů jsou nastavovány na stejnou velikost pomocí zesilovače A.
Ten minimalizuje rozdíl napětí na kolektorových odporech R a
tím udržuje stejné kolektorové proudy. Tranzistory pracují ve
zpětné vazbě v zapojení SE, tj. obracejí fázi. Vzhledem k to-
mu, že stupeň Q2 pracuje s nižším zesílením (větší emitorový
odpor), je jeho výstup zapojen na invertující vstup, aby celkově
převážila záporná ZV.
V případě základního zapojení je R3 = 0 a Uo = UB ≈ 1,2V.
Změnou poměru rezistorů lze pak jednoduše měnit/zvyšovat
výstupní napětí Uo = UB

(
1 + R3

R4

)
, jak se lze přesvědčit ana-

lýzou. Dále viz mnohé z vyráběných obvodů – např. AD580,
případně LT1790 (včetně vnitřního zapojení) a mnoho dalších.
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IC IC
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Obrázek 19.28: Obvodová implementace Bro-
kaw bandgap reference.
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Widlar bandgap
Jednoduchou tranzistorovou implementaci Bangap reference ukazuje obrázek 19.20 včetně stručného matematic-
kého popisu. Jedním z prvních vyráběných obvodů pak byl IO LM133.
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Obrázek 19.29: Obvodová implementace Widlar
bandgap reference.

Jako v případě a obrázku 19.27, lze výstupní napětí od-
vodit ve tvaru UBE + UTK, což při správném nastavení
násobící konstanty K vede na jeho teplotní nezávislost:

I2 = U2
R2

= UBE1 − UBE2

R2
= UT

1
R2

ln I1IS2
IS1I2

,

Uo = UBE3 + I2R3 =

= UBE3 + UT
R3
R2

ln I1S2
I2S1

= UBE3 + UTK , (19.20)

kde S1, S2 jsou opět plochy emitorových přechodů tran-
zistorů Q1, Q2.
Násobící konstantu K lze tedy nastavit jak poměrem
ploch emitorových přechodů tranzistorů Q1 a Q2, tak
poměrem hodnot rezistorů R3/R2, čímž se mění i poměr
I1/I2, viz analýzu.
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19.3. Zdroje se spínanými regulátory
Základní nevýhodou spojitě pracujících regulátorů je jejich malá účinnost pokud je Ui � Uo a nutnost platnosti
podmínky Ui > Uo. Při větších ztrátových výkonech je nutné vzniklé teplo odvést chladičem, viz dodatek M.

19.3.1. Základní uspořádání a vlastnosti spínaného zdroje
Spínaný regulátor využívá akumulačních schopností induktoru a kapacitoru, které nabíjí ze vstupního zdroje pomo-
cí řízených spínačů, tak aby reguloval výstupní veličinu na požadovanou hodnotu, přičemž umožňuje jak snižovat
(vstupní proud je pak obvykle nižší než vý-
stupní!), tak zvyšovat napětí. V ideálním
případě neobsahuje rezistivní prvky ⇒ do-
sahuje velké účinnosti. Při vysokém kmi-
točtu spínání lze dosáhnout malé rozměry
a nízkou hmotnost zdroje. Lze realizovat
zdroje napětí i zdroje proudu (vhodné pro
buzení LED), ale prakticky nelze realizovat
napěťový zdroj s regulovaným proudovým
omezením pro ochranu zátěže (laboratorní
zdroj).

filtr

230V uo

usm.+filtr střídač Tr(L)+usm.

řízení

fc50Hz

spínaný
regulátor

Obrázek 19.30: Základní uspořádání zdroje se spínaným regulátorem.
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19.3.2. Principy spínaných regulátorů bez induktoru – nábojové pumpy
Princip spínaného regulátoru jako zvyšujícího „DC-DC“ měniče lze vy-
světlit na zapojení vpravo: (a) pokud je přepínač v dolní poloze D1 se
otevře a nabije C1 na napětí cca U1 − 0,7 V, (b) pokud se přepínač
přepne do horní polohy D1 se uzavře, D2 se otevře a náboj na C1 se
rozdělí do C2, tak, že UC2 → UC1−0,7 V. Přepínač je řízen ur tak, že se
periodicky přepíná a v ustáleném stavu bude Uz .= 2U1− 1,4 V ≈ 2U1.

U1

D1iD1

C2 Uz

Iz

ur

D2 iD2

C1

u2

Obrázek 19.31: Funkce a principiální schéma zapojení zdvojovače napětí (voltage doubler).

Princip spínaného regulátoru ve funkci invertoru – viz zapojení vpravo:
(a) pokud je přepínač v horní poloze D1 se otevře a nabije C1 na
napětí cca U1− 0,7 V, (b) pokud se přepínač přepne do dolní polohy
D1 se uzavře, D2 se otevře a náboj na C1 se rozdělí do C2, tak,
že UC2 → −UC1 + 0,7 V. Přepínač je řízen ur tak, že se periodicky
přepíná a v ustáleném stavu bude Uz .= −U1 + 1,4 V ≈ −U1.

U1 D1

iD1

C2
Uz

Iz
ur

D2 iD2C1 u2

Obrázek 19.32: Principiální schéma zapojení invertoru napětí (charge pump voltage inverter).

Je zřejmé, že zvlnění výstupního napětí Uz roste s Iz a klesá s rostoucím přepínacím kmitočtem a pro nižší sériové
odpory (ESR – Equivalent Series Resistance) kondenzátorů.
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Nábojová pumpa se častěji imple-
mentuje bez diod, což zvyšuje účin-
nost. Diody jsou nahrazeny řízenými
spínači s minimálním úbytkem napě-
tí. To však vede na komplikovanější
zapojení ⇒ např. integrovaný obvod
ICL7660, ve funkci invertoru, viz ob-
rázek vpravo. Níže je pak uvedeno je-
ho vnitřní uspořádání. Existují i další
obvody, viz následující strana.

U1 C2 Uz

Iz

C1

ICL7660, ICL7660A
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The voltage regulator portion of the ICL7660 and ICL7660A is an 
integral part of the anti-latchup circuitry, however its inherent 
voltage drop can degrade operation at low voltages. Therefore, to 
improve low voltage operation the “LV” pin should be connected to 
GROUND, disabling the regulator. For supply voltages greater 
than 3.5V the LV terminal must be left open to insure latchup proof 
operation, and prevent device damage.

Theoretical Power Efficiency
Considerations

In theory a voltage converter can approach 100% efficiency if 
certain conditions are met.

1. The driver circuitry consumes minimal power.

2. The output switches have extremely low ON resistance and 
virtually no offset.

3. The impedances of the pump and reservoir capacitors are 
negligible at the pump frequency.

The ICL7660 and ICL7660A approach these conditions for 
negative voltage conversion if large values of C1 and C2 are 
used.

ENERGY IS LOST ONLY IN THE TRANSFER OF CHARGE 
BETWEEN CAPACITORS IF A CHANGE IN VOLTAGE 
OCCURS. The energy lost is defined by:

E = 1/2 C1 (V1
2 - V2

2)

where V1 and V2 are the voltages on C1 during the pump and 
transfer cycles. If the impedances of C1 and C2 are relatively 
high at the pump frequency (refer to Figure 12) compared to the 
value of RL, there will be a substantial difference in the voltages 
V1 and V2. Therefore it is not only desirable to make C2 as large 
as possible to eliminate output voltage ripple, but also to employ 
a correspondingly large value for C1 in order to achieve 
maximum efficiency of operation.

Do’s And Don’ts

1. Do not exceed maximum supply voltages.

2. Do not connect LV terminal to GROUND for supply voltages 
greater than 3.5V.

3. Do not short circuit the output to V+ supply for supply 
voltages above 5.5V for extended periods, however, 
transient conditions including start-up are okay.

4. When using polarized capacitors, the + terminal of C1 must 
be connected to pin 2 of the ICL7660 and ICL7660A and the 
+ terminal of C2 must be connected to GROUND.

5. If the voltage supply driving the ICL7660 and ICL7660A has 
a large source impedance (25 - 30), then a 2.2F 
capacitor from pin 8 to ground may be required to limit rate 
of rise of input voltage to less than 2V/s.

6. User should insure that the output (pin 5) does not go more 
positive than GND (pin 3). Device latch up will occur under 
these conditions. A 1N914 or similar diode placed in parallel 
with C2 will prevent the device from latching up under these 
conditions. (Anode pin 5, Cathode pin 3).
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S1 S28

3

2
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7

FIGURE 12. IDEALIZED NEGATIVE VOLTAGE CONVERTER

FIGURE 13A. CONFIGURATION FIGURE 13B. THEVENIN EQUIVALENT

FIGURE 13. SIMPLE NEGATIVE CONVERTER
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Obrázek 19.33: Princip invertoru napětí se spínači a jeho zapojení s ob-
vodem ICL 7660.
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Functional Block Diagram

Voltage Conversion Efficiency VOUTEFF V+ = 3V, RL = ∞ - - - 99 - - %

TMIN < TA < TMAX - - - 99 - - %

Power Efficiency PEFF V+ = 3V, RL = 5kΩ - - - 96 - - %

TMIN < TA < TMAX - - - 95 - - %

NOTES:

2. Connecting any input terminal to voltages greater than V+ or less than GND may cause destructive latchup. It is recommended that no inputs
from sources operating from external supplies be applied prior to “power up” of the ICL7660, ICL7660A.

3. Derate linearly above 50oC by 5.5mW/oC.

4. In the test circuit, there is no external capacitor applied to pin 7. However, when the device is plugged into a test socket, there is usually a very
small but finite stray capacitance present, of the order of 5pF.

5. The Intersil ICL7660A can operate without an external diode over the full temperature and voltage range. This device will function in existing
designs which incorporate an external diode with no degradation in overall circuit performance.

Electrical Specifications ICL7660 and ICL7660A, V+ = 5V, TA = 25oC, COSC = 0, Test Circuit Figure 11
Unless Otherwise Specified (Continued)

PARAMETER SYMBOL TEST CONDITIONS

ICL7660 ICL7660A

UNITSMIN TYP MAX MIN TYP MAX
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OSCILLATOR ÷2

VOLTAGE
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VOLTAGE
REGULATOR

LOGIC
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OSC LV

V+

CAP+

CAP-

VOUT

Typical Performance Curves (Test Circuit of Figure 11)

FIGURE 1. OPERATING VOLTAGE AS A FUNCTION OF
TEMPERATURE

FIGURE 2. OUTPUT SOURCE RESISTANCE AS A FUNCTION
OF SUPPLY VOLTAGE
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Obrázek 19.34: Principiální schéma a blokové uspořádání obvodu ICL 7660, viz datasheet.
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LTC7820
Fixed Ratio High Power Inductorless

DC/DC Controller 

LTC7820

1
7820fc

For more information www.linear.com/LTC7820

TYPICAL APPLICATION 

FEATURES DESCRIPTION

Fixed Ratio High Power 
Inductorless (Charge Pump) 

DC/DC Controller 

The LTC® 7820 is a  ratio high voltage high power 
switched capacitor/charge pump controller. The device 
includes four N-channel MOSFET gate drivers to drive 
external power MOSFETs in voltage divider, doubler or 
inverter  The device achieves a 2:1 step-
down ratio from an input voltage as high as 72V, a 1:2 
step-up ratio from an input voltage as high as 36V, or a 
1:1 inverting ratio from an input voltage up to 36V. Each 
power MOSFET is switched with 50% duty cycle at a 
constant pre-programmed switching frequency. System 

 can be optimized to over 99%. The LTC7820 
provides a small and cost  solution for high 
power, non-isolated intermediate bus applications with 
fault protection.

The LTC7820 switching frequency can be linearly 
programmed from 100kHz to 1MHz. The device is available 
in a thermally enhanced 28-lead QFN package with some 
no-connect pins for high voltage compatible pin spacing.

vs Load Current

APPLICATIONS

 n y, Capable of 500W+
 n

 n VIN Max for Voltage Divider (2:1): 72V
 n VIN Max for Voltage Doubler (1:2)/Inverter (1:1): 36V
 n Wide Bias V CC Range: 6V to 72V 
 n Soft Startup into Steady State Operation
 n 6.5V to 40V EXTVCC
 n Input Current Sensing and Overcurrent Protection
 n Wide Operating Frequency Range: 100kHz to 1MHz
 n Output Short-Circuit/OV/UV Protections with  

Programmable Timer and Retry
 n Thermally Enhanced 28-Pin 4mm × 5mm QFN Package 

 n Bus Converters
 n High Power Distributed Power Systems
 n Communications Systems
 n Industrial Applications All registered trademarks and trademarks are the property of their respective owners. Protected 

by U.S. patents, including 9484799.
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• Napájecí/vstupní napětí 6V až 72V,
• Vysoké proudy, výkon až 500W,
• Spínací kmitočet 100 kHz až 1MHz,
• Typické aplikace: napěťový dělič 1/2, násobič 2×
nebo invertor (např. 24V→ −24V/10A).

Obrázek 19.35: Zapojení obvodu LTC7820 jako vysoce účinného napěťového děliče 1/2 na principu nábojové
pumpy a jeho účinnost v závislosti na výstupním proudu (převzato z datasheetu).
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Nábojové pumpy se široce využívají v integrovaných obvodech, jelikož je lze integrovat v případě velmi nízkých
výkonů včetně kapacitorů (např. pro zvýšení napětí pro zápis do Flash pamětí). Pro obecné zdroje vykazují řadu
nevýhod jako je komplikovaná nebo nemožná obecná volba výstupního napětí – většinou v konkrétních násobcích
napětí vstupního (1/2, 2, . . . ). Pokud využijeme jako akumulační prvek i induktor, lze pak úroveň výstupního napětí
jednoduše řídit a regulovat pomocí ZV. Níže jsou představeny principy základních DC-DC měničů a induktorem,
které využívají s setrvačnosti induktoru i kapacitoru. Jejich výkonové ztráty (dioda, spínače, ztráty v induktoru)
jsou většinou velmi malé a účinnost přesahuje 90%.

19.3.3. Snižující měnič (Buck converter)
Úkolem měniče je změnit velikost vstupního napětí U1 na konkrétní hod-
notu výstupního napětí Uz < U1 při minimálních výkonových ztrátách.
Principiální zapojení je uvedeno vpravo. V zásadě se jedná o LC filtr 2.
řádu typu LP propuštějící pouze stejnosměrnou složku (průměrnou hod-
notu) vstupního napětí, které je „modulováno“ pulzně šířkovou modulací
(PWM) periodického signálu ur, řídícího spínání spínače.
Popis činnosti, ze kterého lze určit hodnoty jednotlivých prvků je uveden
dále, případně viz také step-down (buck) DC-DC convertor.

U1 D

iD

C
Uz

IzL

iL

ur

Obrázek 19.36: Principiální schéma
zapojení snižujícího měniče napětí.
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Popis činnosti snižující měniče
Snižující měnič lze popsat dvěma stavy – pro spojený a rozpojený spí-
nač. Tyto stavy jsou uvedeny na následujícím obrázku včetně důleži-
tých obvodových veličin, jejichž časové průběhy jsou uvedeny vpravo.

Nabíjení induktoru (čas T1)
spínač S sepnutý, D nevodivá

U1

S

D C
L

Uz

iL

Iz

iC

uL

Vybíjení induktoru (čas T2)
spínač S rozepnutý, D vodivá

U1 C
L

Uz
iL

Iz

iC

uL

D

S

Obrázek 19.37: Základní stavy pro popis činnosti snižujícího měniče.
Předpokládejme konstantní výstupní napětí (malé zvlnění, ∆uC �
Uz) a iL(t) > 0. Pak pro sepnutý spínač (čas T1) je na induktoru
konstantní napětí uL = U1 −Uz, ta se nabíjí (U1 > Uz) a její proud
iL(t) = 1

L

∫ t
0 uL(τ) dτ lineárně roste. Při vypnutí spínače se naopak

sepne dioda D (čas T2), na induktoru, který se vybíjí do kapacitoru
a zátěže je konstantní napětí uL = −Uz, tj. její proud iL(t) lineárně
klesá, viz časové průběhy vpravo a analýzu.
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Základní vztahy pro popis snižujícího měniče
Opět předpokládejme malé zvlnění, tj. ∆uC � Uz, iL(t) > 0 a
zanedbatelný (nulový) úbytek na diodě, pak pro ustálený stav platí:

∆iLL = (U1 − Uz)T1 = UzT2 ⇒ Uz = U1
T1

T1 + T2
= U1D ,

(19.21)
L = (U1 − Uz)

T1
∆iL

= Uz
T2

∆iL
(19.22)

a pro změnu náboje kapacitoru platí:

∆QCT1
= ∆QCT2

= 0 ⇒ (Iz − ILmin)T1
2 = (ILmax − Iz)

T1
2 ,

(19.23)
tj. průměrná hodnota iL(t) je Iz a průměrná hodnota iC(t) je nulová
a tudíž průměrná hodnota Uz je konstantní. Pokud dále předpoklá-
dáme účinnost 100%, tj. výkon a příkon je shodný, je:

U1I1 = UzIz ⇒
Uz
U1

= I1
Iz
, (19.24)

což vede na relaci I1 < Iz nemožnou pro lineární regulátor.

−Uz

U1 − Uz

T1 T2

t

uL(t)

0

T1 T1 + T2

ILmin

Iz

ILmax

iL(t)

iC(t) = iL(t)− Iz
T1 T2

∆iL

t

i(t)

0
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Zvlnění výstupního napětí snižujícího měniče

U1

S

D C
L

Uz

iL

Iz

iC

uL

Zvlnění výstupního napětí, resp. časový průběh uC(t) lze určit inte-
grací iC(t) = iL(t) − Iz, což vede na části parabol. Pro t ∈ 〈0, T1〉
platí níže uvedený vztah, ze kterého lze urči zvlnění ∆uC výstupního
napětí. Ověření, viz analýzu.

uC(t)−Uz = 1
C

∫ t

0

∆iL
T1

(
τ − T1

2

)
dτ = ∆iLt(t− T1)

2CT1
, t ∈ 〈0, T1〉

(19.25)
a pro hodnotu zvlnění napětí ∆Uz platí (u−C =

∣∣uC
(
T1
2
)
− Uz

∣∣, ...):

∆Uz = ∆uC = u−C + u+
C = ∆iLT1

8C + ∆iLT2
8C = ∆iL

8fcC
(19.26)

T1 T1 + T2

ILmin

Iz

ILmax

iL(t)

iC(t) = iL(t)− Iz
T1 T2

∆iL

t

i(t)

0

T1 T1 + T2

Uz u−C
u+
C

t

uC(t)

0
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Příklad 19.5

Zadání: Určete střídu spínání, hodnotu induktoru, odběr ze zdroje a hodnotu kapacitoru snižujícího DC-
DC měniče, pokud je zadáno vstupní napětí U1 = 12V požadované výstupní napětí Uz = 5V a proud
Iz = 0,1A, kmitočet spínání fc = 100 kHz a maximální zvlnění výstupního napětí ∆uC = 40mV, přičemž
změnu proudu induktorem volte ∆iL = Iz/4.

Řešení: Nejprve určíme střídu, resp. čas sepnutí a rozepnutí spínače. Z (19.21) vyplývá:

T1 = Uz
U1fc

.= 4,2µs, T2 = 1
fc
− T1

.= 5,8µs.

Pro velikost indukčnosti a vstupního proudu platí dle (19.22), resp. (19.24):

L = Uz
T2

∆iL
= 4Uz

T2
Iz

.= 1,2 mH, I1 = Iz
Uz
U1

.= 42 mA.

Velikost kapacity volíme z maximálního zvlnění výstupního napětí dle 19.26:

C = ∆iL
8fc∆uC

.= 0,78µF⇒ 1µF.
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19.3.4. Zvyšující měnič (Boost converter)
Úkolem měniče je změnit velikost vstupního napětí U1 na konkrétní hodnotu výstupního napětí tak, aby platilo
Uz > U1! při minimálních výkonových ztrátách. Principiální zapojení je uvedeno níže.
Popis činnosti je podobný jako v předchozím případě. Pokud je spínač rozepnut a induktor nemá akumulovanou
žádnou energii, tak se kapacitor nabije na Uz = U1 − UD ≈ U1. Pokud budeme dále spínač periodicky spínat,
tak se v první fázi spínač sepne a indukčnost se nabíjí. V druhé fázi se spínač rozepne a proud induktorem teče
dle orientace uvedené na obrázku díky akumulované energii a dále nabíjí kapacitor, tj. zvyšuje výstupní napětí
Uz > U1. Více viz dále včetně odvození hodnot jednotlivých prvků, případně viz také step-up (boost) DC-DC
convertor.

U1

D

iD C
Uz

IzL

iL

ur

Obrázek 19.38: Principiální schéma zapojení zvyšujícího měniče napětí.

XIX-49/63

https://youtu.be/61cjY6sFh6A?t=2570
https://en.wikipedia.org/wiki/Boost_converter
https://en.wikipedia.org/wiki/Boost_converter
https://geec.fel.cvut.cz/#/1460


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Popis činnosti zvyšujícího měniče
Zvyšující měnič popíšeme opět dvěma stavy – pro spojený a rozpojený
spínač, viz následující obrázek s označením důležitých obvodových
veličin, jejichž časové průběhy jsou uvedeny vpravo.

Nabíjení induktoru (čas T1)
spínač S sepnutý, D nevodivá

U1 S

D

C
L

Uz
iL

Iz

iC

uL

Vybíjení induktoru (čas T2)
spínač S rozepnutý, D vodivá

U1 C
L

Uz
iL

Iz

iC

uL

S

D

Obrázek 19.39: Základní stavy pro popis činnosti zvyšujícího měniče.
Předpokládejme opět konstantní výstupní napětí (∆uC � Uz) a
iL(t) > 0. Pak pro sepnutý spínač (čas T1) je na induktoru konstantní
napětí uL = U1, ta se nabíjí a její proud iL(t) lineárně roste. Zátěž je
napájena pouze z náboje kapacitoru C. Při vypnutí spínače se naopak
sepne dioda D (čas T2), na induktoru, který se vybíjí do kapacitoru
a zátěže je napětí uL = U1 − Uz < 0, tj. proud iL(t) lineárně klesá,
viz časové průběhy vpravo a analýzu.

U1 − Uz

U1

T1 T2

t

uL(t)

0

T1 T1 + T2

−Iz

ILmin
Iz

ILmax

iL(t)

iC(t) = −Iz

iC(t) = iL(t)− Iz
T1 T2

∆iL

t

i(t)

0
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Základní vztahy pro popis zvyšujícího měniče
Opět předpokládejme malé zvlnění, tj. ∆uC � Uz, iL(t) > 0 a
zanedbatelný (nulový) úbytek na diodě, pak pro ustálený stav platí:

∆iLL = U1T1 = −(U1 − Uz)T2 ⇒ Uz = U1
T1 + T2
T2

= U1
1

fcT2

(19.27)
L = (Uz − U1) T2

∆iL
= U1

T1
∆iL

(19.28)

Pokud je Uz konstantní, pak je průměrná hodnota iC nulová a platí:

∆QCT1
= ∆QCT2

⇒ IzT1 = ILmax − Iz + (ILmin − Iz)
2 T2 ⇒

⇒ Iz = (ILmax + ILmin) T2
2(T1 + T2) , ⇒ ILmin = Iz

T2fc
− ∆iL

2 ,

(19.29)
Pokud dále předpokládáme účinnost 100%, je:

U1I1 = UzIz ⇒
Uz
U1

= I1
Iz
, (19.30)

což znamená, že I1 > Iz i několikanásobně!

U1 − Uz

U1

T1 T2

t

uL(t)

0

T1 T1 + T2

−Iz

ILmin
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ILmax

iL(t)

iC(t) = −Iz

iC(t) = iL(t)− Iz
T1 T2

∆iL

t

i(t)

0
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Zvlnění výstupního napětí zvyšujícího měniče

U1 S

D

C
L

Uz
iL

Iz

iC

uL

Zvlnění výstupního napětí je dáno lineární funkcí pro t ∈ 〈0, T1〉, kde
iC(t) = −Iz a pro t ∈ 〈T1, T1 +T2〉 je pak výstupního napětí určeno
integrací iC(t) = iL(t)−Iz, což vede opět na část paraboly. Ověření,
viz analýzu.

uC(t) = −Izt
C

+ Uz pro t ∈ 〈0, T1〉

a pro velikost zvlnění ∆uC platí:

∆uC = IzT1
C

. (19.31)

Tzv. činitel zvlnění výstupního napětí je dán:

ϕ = ∆uC
Uz
· 100 [%]

T1 T1 + T2

−Iz

ILmin
Iz

ILmax

iL(t)

iC(t) = −Iz

iC(t) = iL(t)− Iz
T1 T2

∆iL

t

i(t)

0

T1 T1 + T2

Uz

∆uC

t

uC(t)

0
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Příklad 19.6

Zadání: Určete střídu spínání, velikost a hraniční proudy induktoru, odběr ze zdroje a hodnotu kapacitoru
zvyšujícího DC-DC měniče, pokud je zadáno vstupní napětí U1 = 7V požadované výstupní napětí Uz =
12V a proud Iz = 1A, kmitočet spínání fc = 100 kHz a maximální zvlnění výstupního napětí ∆uC =
50 mV, přičemž změnu proudu induktorem volte ∆iL = Iz.

Řešení: Nejprve určíme střídu, resp. čas sepnutí a rozepnutí spínače. Z (19.27) vyplývá:

T2 = U1
Uzfc

.= 5,8µs, T1 = 1
fc
− T2

.= 4,2µs.

Pro velikost indukčnosti dle (19.28), vstupního proudu dle (19.30) a hraniční proudy induktoru dle 19.29
platí:

L = U1
T1

∆iL
= U1

T1
Iz

.= 29µH, I1 = Iz
Uz
U1

.= 1,7 A, ILmin
.= 1,2 A, ILmax

.= 2,2 A.

Velikost kapacity volíme z maximálního zvlnění výstupního napětí dle 19.31:

C = IzT1
∆uC

.= 83µF⇒ 100µF.
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19.3.5. Kombinovaný měnič Buck-Boost, invertor
Princip činnosti Buck-boost měniče: spínače jsou ovládány řídícím
obvodem tak, že v případě, že spínač S2 je rozepnut a S1 řízen
(periodicky spínán), jedná se o snižující měnič jako na obrázku 19.36.
V případě, že spínač S1je sepnut a naopak S2 je řízen (periodicky
spínán), jedná se o vzyšující měnič jako na obrázku 19.38.

U1 C

L

Uz

IzS1

S2D1

D2

Obrázek 19.40: Princip funkce a zapojení Buck-boost měniče.

Princip činnosti DC-DC invertoru napětí s induktorem lze popsat
podle obrázku vpravo podobně, jako v případě zvyšujícího měniče.
V první fázi spínač sepne a indukčnost se nabíjí. V druhé fázi se
spínač rozepne a proud induktorem teče dále dle orientace uvedené na
obrázku díky akumulované energii a nabíjí kapacitor tak, že Uz < 0.

C Uz

Iz

S

D

L

iD

iL

ur

U1

Obrázek 19.41: Princip funkce a zapojení spínaného DC-DC invertoru napětí s induktorem.

Výhody spínaných regulátorů oproti spojitě pracujícím stabilizátorům: • výrazně vyšší účinnost zejména při
velkém rozdílu vstupního a výstupního napětí, • lze snižovat i zvyšovat napětí (a to nejenom zapojením Buck-boost
, ale i SEPIC regulátoru), • lze měnit i polaritu výstupního napětí, • případně konvertor kombinovat (viz SIBO
DC-DC Converter for OLED). Pro řízení měničů lze využít mnoho vyráběných IO. Viz také měření – dodatek O.
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19.3.6. Principiální zapojení galvanicky oddělených spínaných měničů
Blokující jednočinný měnič („Flyback“)
Jedná se o nejjednodušší zapojení galvanicky odděleného měniče. Pracuje prakticky na shodném principu jako
invertor uvedený na obrázku 19.41. V tomto případě se při sepnutí spínače S (obrázek 19.42 (a)) akumuluje
energie v magnetickém obvodu (i1 > 0) – dioda D je zavřená vzhledem k obrácenému směru sekundárního vinutí,
kterým neprochází proud, tj. zátěž je napájena z náboje filtračního kapacitoru C. Při rozpojení spínače (obrázek
(b)) se akumulovaná energie odebírá z L2 proudem i2, který dobíjí kapacitor a zároveň napájí zátěž. Velikost
výstupního napětí je dána střídou spínání D = T1

T1+T2
dle (19.22), ale záleží i na převodu N = N1

N2
=
√

L1
L2

, přičmž
poměr závitů pak umožňuje optimalizovat střídu při velkém rozdílu napětí (U1 � U2 nebo i U1 � U2).

C Uz

IzS

L1U1 L2

D

i1 i2

N
iD

C Uz

IzS

L1U1 L2

D

i1 i2

iDN

(a) (b)
Obrázek 19.42: Principiální schéma zapojení měniče typu Flyback.
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V případě měniče typu Flyback, ale i Boost a uvedený invertor neprochází výkon přímo ze vstupu na výstup. Nej-
prve se v první fázi spínání akumuluje výkon, který se v druhé fázi předá zátěži (zdroj výkonu) ⇒ blokující měnič.
Rozdělením jedné cívky na dvě s magnetickou vazbou je řešeno galvanické oddělení obou obvodů. Spojení aku-
mulačního a oddělujícího prvku je výhodné
zejména pro rozměrově malá zařízení (nabí-
ječky, pomocné zdroje), což však omezuje
výkonový rozsah, většinou do cca 100W.
Při větších výkonech je problematické tento
výkon v nabíjecím cyklu akumulovat (roz-
měry a magnetické vlastnosti jádra cívky).
Na obrázku vpravo je uveden příklad jedno-
duchého řešení spínaného „síťového“ zdro-
je s řídícím obvodem TOPSwitch. Ten vy-
užívá principu akumulace energie a galva-
nického oddělení výstupního napětí, tj. Fly-
back. Vzhledem k fc ≫ 50 Hz, se dosahu-
je podstatně menších rozměrů a hmotnos-
ti magnetického obvodu (ferit) při přenosu
stejného výkonu magnetickým obvodem pro
50Hz (železité plechy).

TOP264-271
TOPSwitch-JX Family

www.power.com   May 2015

Integrated Off-Line Switcher with EcoSmart™ Technology  
for Highly Efficient Power Supplies

This Product is Covered by Patents and/or Pending Patent Applications.

Product Highlights

EcoSmart – Energy Efficient 
• Ideal for applications from 10 W to 245 W
• Energy efficient over entire load range
• No-load consumption below 100 mW at 265 VAC
• Up to 750 mW standby output power for 1 W input at 230 VAC

High Design Flexibility for Low System Cost
• Multi-mode PWM control maximizes efficiency at all loads
• 132 kHz operation reduces transformer and power supply size

• 66 kHz option for highest efficiency requirements
• Accurate programmable current limit
• Optimized line feed-forward for line ripple rejection
• Frequency jittering reduces EMI filter cost
• Fully integrated soft-start for minimum start-up stress
• 725 V rated MOSFET

• Simplifies meeting design derating requirements

Extensive Protection Features
• Auto-restart limits power delivery to <3% during overload faults

• Output short-circuit protection (SCP)
• Output over-current protection (OCP)
• Output overload protection (OPP)

• Output overvoltage protection (OVP)
• User programmable for hysteretic/latching shutdown
• Simple fast AC reset
• Primary or secondary sensed

• Line undervoltage (UV) detection prevents turn-off glitches
• Line overvoltage (OV) shutdown extends line surge withstand
• Accurate thermal shutdown with large hysteresis (OTP)

Advanced Package Options
• eDIP™-12 package:

• 43 W / 117 W universal input power output capability with 
PCB / metal heat sink 

• Low profile horizontal orientation for ultra-slim designs
• Heat transfer to both PCB and heat sink
• Optional external heat sink provides thermal impedance 

equivalent to a TO-220
• eSIP™-7C package:

• 177 W universal input output power capability 
• Vertical orientation for minimum PCB footprint
• Simple heat sink mounting using clip provides thermal 

impedance equivalent to a TO-220
• eSOP™-12 package:

• 66 W universal input output power capability 
• Low profile surface mounted for ultra-slim designs
• Heat transfer to PCB via exposed pad and SOURCE pins
• Supports wave or reflow soldering

• Extended creepage to DRAIN pin
• Heat sink is connected to SOURCE for low EMI

Figure 1. Typical Flyback Application.

Figure 2. Package Options.

Description

TOPSwitch™-JX cost effectively incorporates a 725 V power 
MOSFET, high-voltage switched current source, multi-mode 
PWM control, oscillator, thermal shutdown circuit, fault 
protection and other control circuitry onto a monolithic device.

Typical Applications
• Notebook or laptop adapter
• Generic adapter
• Printer
• LCD monitor
• Set-top box
• PC or LCD TV standby
• Audio amplifier

Output Power Ratings
See next page.

+

-

eSOP-12B (K Package)   eDIP-12B (V Package)   eSIP-7C (E Package)                          

Obrázek 19.43: Příklad zapojení galvanicky odděleného měniče (Fly-
back) s řídícím obvodem TOPSwitch, viz datasheet – převzato
z https://ac-dc.power.com.
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Propustný jednočinný měnič („Forward“)
Tato topologie spínaného měniče je odvozena od měniče Buck z kapitoly 19.3.3 zařazením impulsního transfor-
mátoru mezi spínač a zbývající obvod, viz obrázek 19.44.

C Uz

IzS

N1U1 N2

D1

i1 i2

L

D2

N

Obrázek 19.44: Principiální schéma zapojení měniče typu Flyback.

Výhodou této konstrukce oproti měniči Buck je jednak galvanické oddělení a jednak možnost změny výstupního
napětí na základě poměru závitů transformátorů. Tím je pak umožněna větší variabilita této změny, jelikož střída
je omezena minimálními spínacími časy použitých tranzistorů (ve funkci spínačů).
Pro určení velikosti výstupního napětí ve spojitém režimu a ustáleném stavu lze vyjít ze vztahu (19.21) pro měnič
typu Buck. Pro výstupní napětí propustného měniče pak platí vztah (19.32), kde D je zmíněná střída spínání.

Uz = U1
T1

T1 + T2

N2
N1

= U1D
N2
N1

(19.32)
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Magnetický obvod propustného měniče skutečně funguje jako transformátor a na rozdíl od koncepce Flyback nea-
kumuluje v ideálním případě energii. V reálném případě je však nutné zahrnout i reálné parametry transformátoru:
rozptylové indukčnosti a magnetizační složku, které postupně akumulují energii. Tu je třeba odvádět, aby se jádro
nepřesytilo. Možným řešením je pomocné rekuperační vinutí s diodou, která odvádí tuto energii zpět do obvodu,
viz např. zde. V praxi se častěji využívá zapojení se dvěma spínači, které se synchronně spínají v první fázi periody,
viz obrázek 19.45. Ve druhé fázi se pak rekuperovaná energie odvede pomocí diod do kapacitoru C1.

Výhodou této topologie měniče je mož-
nost dosažení vyššího výkonu než je to-
mu u blokujícího měniče (Flyback) – cca
do 500W. Pro správnou funkci měniče
je však nutná výstupní tlumivka. Na vý-
stupní straně je třeba filtrovat průměr-
nou hodnotu, aby se dalo výstupní na-
pětí řídit pomocí střídy. Bez tlumivky
by se výstupní kapacitor nabyl vždy na
maximální hodnotu (amplitudu) napětí
sekundárního vinutí N2.

C Uz

Iz

S1

N1U1 N2

D1 L

D2
D11

C1

D12

S2

Obrázek 19.45: Zapojení měniče typu Flyback se dvěma spínači pro
nulovou střední hodnotu magnetické indukce jádra.
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Dvojčinný měnič
Jedná se opět o propustný měnič, ale ve dvojčinném zapojení, tj. přenáší energii v obou spínacích fázích a tím lze
využít celý rozsah magnetické indukce jádra (±B), viz obrázek 19.46. Další výhodou jsou menší velikosti filtračních
prvků (L a C), podobně jako u dvoucestného usměrňovače (i zde je možné použít Graetzův můstek).

C Uz

Iz

N1

U1

N2

D1 L

D3

N2
D2

N1

S1

S2

U1
N1

S1 S3

S4 S2

U1
N1

S1

S2

C1

C2

(a) (b) (c)
Obrázek 19.46: Principiální zapojení dvojčinného propustného měniče s děleným primárním vinutí transformátoru,
resp. Push-pull (a), jeho buzením typu „plný můstek“ (b) a tzv. „polomůstek“ (c).
S dvojčinným měnič lze dosáhnout nejvyšších výkonů. Není třena „nulovat jádro“ v případě symetrického buzení,
v případě buzení dle (c) ani při ne zcela symetrickém buzení. Více viz [23] nebo L. Havlát, Diplomová práce FEL
ČVUT, 2017.
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19.3.7. Pracovní režimy měničů a metody regulace
Pracovní režim indukčnosti
Odvození uvedená v podkapitolách 19.3.3 a 19.3.4 platí
pro iL(t) > 0, jak bylo uvedeno. Tato podmínka však
neplatí vždy a podle toho pak označujeme tzv. pracovní
režimy jako:
• spojitý, pokud je vždy dodrženo iL(t) > 0 a
• nespojitý, pokud pro určitý rozsah t platí iL(t) = 0.

Iz

Iz

t

iL(t)
spojitý
nespojitý

0
Pro nespojitý režim (většinou při menších hodnotách in-
duktorů) se samozřejmě příslušně mění výpočetní vzta-
hy, viz např. [23].

Metody regulace
• PWM (Pulse Width Modulation)
T = T1 + T2 = 1/fc konstantní,
D = T1/T (střída) proměnná

• PFM (Pulse Frequency Modulation)
T1 nebo T2 konstantní,
T = 1/fc proměnná

• POM (Pulse On/Off modulation)
T = 1/fc i D konstantní,
řízení je povoleno pouze pro uC(t) < Uz, viz ilu-
straci níže a komentář.

Uz

řízení spínání (ur)

t

uC(t)
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  Series AMSR-78-NZ 
Up to7.5Watt | DC-DC Switching Regulator 

    

 

www.aimtec.com  Tel: +1 514 620 2722 Toll free: + 1 888 9 AIMTEC 
    (924 6832) 
F 051e R6.F 1 of 3 North America only 
 

 FEATURES: 
 

• Short Circuit Protection • Operating temperature -40°C to +85°C 
• Thermal Shutdown • Very high efficiency up to 96% 
• Non-Isolated • Pin compatible to multiple manufacturers 
• Low ripple and noise 
• Pin Compatible to LM78xx 

• Regulated Outputs 

Models 
Single output  

Model Input Voltage 
(V) 

Output Voltage 
(V) 

Output Current 
max  (mA) 

Efficiency 
Vin Min 

(%) 

Efficiency 
Vin Max 

(%) 
AMSR-783.3-NZ 4.75-28 3.3 500 91 81 
AMSR-7805-NZ 6.5-32 5 500 94 86 
AMSR-786.5-NZ 8-32 6.5 500 94 87 
AMSR-7809-NZ 11-32 9 500 95 91 
AMSR-7812-NZ 15-32 12 500 95 92 
AMSR-7815-NZ 18-32 15 500 96 93 

 
Input Specifications 

Parameters Conditions Typical Maximum Units 
Voltage range See the table above VDC 
Filter Capacitor 
Quiescent current Vin=(LL-HL) at 0% load  7 mA 

 
Output Specifications 

Parameters Conditions Typical Maximum Units 
Voltage accuracy 100% load ±2  % 
Short Circuit protection Continuous 
Short circuit restart Auto recovery 
Thermal shutdown Internal IC junction 150  oC 
Thermal Impedance  85  oC/W 
Line voltage regulation Vin=(LL-HL) at full load ±0.2  % 
Load voltage regulation 10-100% load ±0.4  % 
Temperature coefficient -40°C to +85°C ambient  ±0.02  %/oC 
Dynamic Load Stability Nominal Input, 25% load 

step change 
55 - 250  mV 

Dynamic Load Recovery 0.5 - 1  mSec 
Ripple & Noise 20MHz Bandwidth 20  mV p-p 
Maximum capacitive load   1000 uF 

 
General Specifications 

Parameters Conditions Typical Maximum Units 
Switching frequency  100% load 330  KHz 
Operating temperature With derating above 71oC -40 to +85 oC 
Storage temperature  -55 to +125 oC 
Max Case temperature   100 oC 
Cooling Free air convection 
Humidity Non condensing  95 % 
Case material Non-conductive black plastic (UL94V-0 rated) 
Weight 2 g 
Dimensions (L x W x H) 0.45 x 0.30 x 0.40 inches     11.60 x 7.50 x 10.20 mm 
MTBF  >2 000 000 hrs (MIL-HDBK-217F, Ground Benign, t=+25oC) 
Soldering Temperature 1.5 mm from case for 10 sec  300 oC 

NOTE: All specifications in this datasheet are measured at an ambient temperature of 25°C, humidity<75%, nominal input voltage and at 
rated output load unless otherwise specified. 
 

Click on Series name for product info on aimtec.com 
 

Obrázek 19.47: Integrovaný spínaný stabilizátor AMSR-78xx: fc = 300 kHz, přesnost Uo: ±2 % ± 0,02 %/◦C,
(převzato z datasheetu), L integrovaná v pouzdře ⇒ možná přímá náhrada obvodu LM78xx (obrázek 19.22).
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Obrázek 19.48: Neizolovaný snižující měnič BP9918B pro napájení LED ze síťového rozvodu 85 až 265VRMS
(schéma zapojení, pouzdro, použití).

Základní parametry

• Integrovaný MOSFET do 500V, 300mA,
• Iomax = 120 mA pro ULED > 15V,

• Vnitřní napájecí napětí/proud: 7,3 V/180µA (max.),
• Výkonová ztráta: 0,3W,
• Převzato z datasheetu, viz také tento material.

XIX-62/63

https://datasheetspdf.com/pdf-file/1254480/BPS/BP9918B/1
https://datasheetspdf.com/pdf-file/1254480/BPS/BP9918B/1
https://integral.by/sites/default/files/svetotexnika_2016.pdf


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Product

Folder

Sample &
Buy

Technical

Documents

Tools &

Software

Support &
Community

Reference
Design

SN6501
SLLSEA0G –FEBRUARY 2012–REVISED SEPTEMBER 2014

SN6501 Transformer Driver for Isolated Power Supplies
1 Features 3 Description

The SN6501 is a monolithic oscillator/power-driver,
1• Push-Pull Driver for Small Transformers

specifically designed for small form factor, isolated• Single 3.3-V or 5-V Supply power supplies in isolated interface applications. The
• High Primary-side Current Drive: device drives a low-profile, center-tapped transformer

primary from a 3.3-V or 5-V DC power supply. The– 5-V Supply: 350 mA (Max)
secondary can be wound to provide any isolated– 3.3-V Supply: 150 mA (Max) voltage based on transformer turns ratio.

• Low Ripple on Rectified Output Permits Small
The SN6501 consists of an oscillator followed by aOutput Capacitors
gate drive circuit that provides the complementary

• Small 5-Pin SOT-23 Package output signals to drive the ground referenced N-
channel power switches. The internal logic ensures

2 Applications break-before-make action between the two switches.
• Isolated Interface Power Supply for CAN, RS-485, The SN6501 is available in a small SOT-23 (5)

RS-422, RS-232, SPI, I2C, Low-Power LAN package, and is specified for operation at
temperatures from –40°C to 125°C.• Industrial Automation

• Process Control Device Information(1)
• Medical Equipment

PART NUMBER PACKAGE BODY SIZE (NOM)
SN6501 SOT-23 (5) 2.90 mm x 1.60 mm

(1) For all available packages, see the orderable addendum at
the end of the datasheet.

Simplified Schematic Output Voltage and Efficiency vs Output Current

1

An IMPORTANT NOTICE at the end of this data sheet addresses availability, warranty, changes, use in safety-critical applications,
intellectual property matters and other important disclaimers. PRODUCTION DATA.
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• Low Ripple on Rectified Output Permits Small
The SN6501 consists of an oscillator followed by aOutput Capacitors
gate drive circuit that provides the complementary

• Small 5-Pin SOT-23 Package output signals to drive the ground referenced N-
channel power switches. The internal logic ensures

2 Applications break-before-make action between the two switches.
• Isolated Interface Power Supply for CAN, RS-485, The SN6501 is available in a small SOT-23 (5)

RS-422, RS-232, SPI, I2C, Low-Power LAN package, and is specified for operation at
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Simplified Schematic Output Voltage and Efficiency vs Output Current

1

An IMPORTANT NOTICE at the end of this data sheet addresses availability, warranty, changes, use in safety-critical applications,
intellectual property matters and other important disclaimers. PRODUCTION DATA.

Základní parametry
• Push-Pull Driver pro malé transformátory,
• Napájecí napětí: 3,3V nebo 5V,
• Pouzdro: 5-Pin SOT-23
• fc ≈ 400 kHz

Obrázek 19.49: Zjednodušené zapojení galvanicky odděleného zdroje s řídícím obvodem SN6501 a závislost vý-
stupního napětí a účinnosti na zatěžovacím proudu, převzato z datasheetu.
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Kapitola 20
Obvody s rozprostřenými parametry,
základní jevy na homogenním vedení
Doposud byly uvažovány pouze obvody se soustře-
děnými parametry, tj. obvody, kde lze jednoznačně
oddělit jednotlivé prvky obvodu jako je rezistor, ka-
pacitor, . . . a vodiče. V případě, že je velikost ob-
vodových veličin závislá i na místě jeho snímání, tj.
časové změny obvodových jsou porovnatelné s rych-
lostí šíření signálu po vodičích, je nutné výpočet pro-
vést i v závislosti na další proměnné (souřadnici), tj.
uvažovat obvody s rozprostřenými parametry. Tato
kapitola uzavírá celý materiál právě velmi stručným
úvodem do problematiky těchto obvodů.

ui

Ri

Rzu2u1

t

u(t) ui(t)
u1(t)
u2(t)

https://youtu.be/si9-ZYQ3bGA
https://youtu.be/si9-ZYQ3bGA
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Motivace

Popis motivačního příkladu: Stejnosměrný zdroj napětí U1 s vnitřním odporem Ri = 50 Ω je v čase t = 0
připojen přes metalické bezeztrátové vedení (odpor vodičů je vůči Ri zanedbatelný) na odporovou zátěž
Rz = 50Ω. Jaký bude časový průběh napětí uz na zátěži? Uvažujte vedení nezanedbatelné délky (např.
100 m kabelu nebo i „klasický“ USB kabel, případně spoje na DSP pro rychlé DDR paměti).

Ri

50
Rz50

T1

U1

Obrázek 20.1: Příklad obvodu s vedením.

Diskuse:
• Z nabytých poznatků je zřejmé jaké bude napětí na zátěži v ustáleném stavu.
• Ale objeví se ihned po připojení zdroje?
• Obsahuje vedení nějaké akumulační prvky? (poznatky z Fyziky, Maxwellovy rovnice?)
• Jak se situace změní, pokud Rz 6= Ri?

Na tyto otázky se bude snažit odpovědět následující kapitola.
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Jedná se o „obvod“, kde jsou jednotlivé druhy energie elektromagnetického pole spojitě rozprostřeny podél vodičů
⇒ obvod s rozprostřenými parametry. Jeho elementární úsek je ilustrován na následujícím obrázku:

C dx Gdx

Ldx R dx

x dx

i(x, t)

u(x, t) u(x+ dx, t)

i(x+ dx, t)
Pozor na jednotky C [F/m], . . . ,
proto C dx [F], Ldx [H], . . .

Obrázek 20.2: Model elementárního úseku homogenního (jeho vlastnosti se v podélném směru nemění) vedení.
Obvodové veličiny jsou jak funkcí času t, tak podélné vzdálenosti (souřadnice x). Popis je pak nutné provést pro
obě tyto veličiny. Pro naznačenou smyčku a uzlové napětí lze psát:

−u(x, t) +R dx i(x+ dx, t) + Ldx ∂i(x+ dx, t)
∂t

+ u(x+ dx, t) = 0 (20.1)

−i(x, t) + i(x+ dx, t) +Gdxu(x, t) + C dx ∂u(x, t)
∂t

= 0 (20.2)
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Úpravou (20.1), (20.2) a uvažováním limity dx→ 0, tj. u(x+dx, t)−u(x, t)
dx = ∂u

∂x získáme základní rovnice vedení:

− ∂u

∂x
= Ri+ L

∂i

∂t
, − ∂i

∂x
= Gu+ C

∂u

∂t
(20.3)

a jejich další úpravou (derivací a eliminací proměnných) dostáváme
Vlnové rovnice napětí a proudu

∂2u

∂x2 = LC
∂2u

∂t2
+ (LG+RC)∂u

∂t
+RGu,

∂2i

∂x2 = LC
∂2i

∂t2
+ (LG+RC)∂i

∂t
+RGi (20.4)

Jejich řešení pro obecné průběhy obvodových veličin je komplikované (není plně podporováno ani v běžných
numerických simulátorech), nicméně lze je dobře řešit pro harmonické buzení. V dalším textu jsou uvedeny pouze
závěry dějů na bezeztrátovém vedení. Více viz např. [4].
Pro bezeztrátové vedení platí R = 0 a G = 0, což je idealizovaný případ, ale pro pochopení dějů na vedení velmi
vhodný a v mnoha případech je i dobrou aproximací reálných vedení.
Rovnicím (20.3) a (20.4) vyhovují pro R = 0, G = 0 libovolné funkce argumentu x± vt, resp. t± x/v, kde v je
konstanta a t je čas.
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Pokud je tedy ve vzdálenosti x a v čase t = t0 napětí na vedení up(x, t0) dáno libovolnou funkcí up(x, t0) =
fp(x − vt0) = fp(x − x0), pak v okamžiku t = t0 + ∆t platí up(x, t0 + ∆t) = fp

(
x − v(t0 + ∆t)

)
=

fp
(
x−(x0+∆x)

)
⇒ jedná se o shodné, posunuté funkce, kde místní posun ∆x lze vyjádřit časovým

posunem ∆x = v∆t.

Parametr v = ∆x/∆t tedy odpovídá rychlosti (šíření) [m/s], pro kterou lze odvodit vztah [4]:

v = 1√
LC

= 1√
µrµ0εrε0

= c√
µrεr

≤ c (20.5)

Funkce fp(x− vt) = up(x, t) představuje postupnou vlnu napětía, která se šíří po vedení v kladném
směru souřadnice x rychlostí v.
Podobně bude rovnicím vyhovovat i funkce fz(x + vt) = uz(x, t), představující zpětnou vlnu napětí,
která se šíří po vedení v opačném směru rovněž rychlostí v.
Výsledné napětí na vedení je pak dáno superpozicí (součtem) obou těchto vln.

aproto index index p
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Vzhledem k tomu, že pro proud platí shodný tvar rovnic, je i jejich řešení a uvedené závěry shodné. Vztah mezi
vlnami napětí a proudu lze určit z (20.3) a pro R = 0, G = 0 pak integrací dostaneme pro proud:

ip = vCfp(x− vt) = vCup =
√
C

L
up ⇒ up =

√
L

C
ip = R0ip, kde R0 =

√
L

C
[Ω] (20.6)

R0 je tzv. vlnový (charakteristický) odpor bezeztrátového vedení.

Obdobně pro zpětnou vlnu platí: uz = −R0iz, jelikož uz = fz(x+ vt). Pozor, iz(x,t) není proud rezistorem Rz,
ale zpětný proud vedením, a to s orientací jako i(x,t) dle 20.2, tj. stejně jako ip(x,t), proto uz = −R0iz a proud
rezistorem Rz je pak ip + iz.
Diskuse: Předpokládejme situaci z obrázku 20.1, kde zdroj napětí má hodnotu U1 = 2V a R0 = Ri = 50 Ω.
• Bezprostředně po připojení zdroje se v uzlu (1) objeví napětí 1V, jelikož se zdroji jeví celé vedení jako rezistor
o velikosti R0. Zdroj nemá v tento okamžik informaci o tom, jak je vedení zakončeno!

• Vznikne postupná vlna napětí (1V) a proudu (1/50A) a ty budou postupovat vedením rychlostí v, která
je dána parametry vedení. Dorazí na konec vedení o délce l v čase (se zpožděním) TD = l/v. Tam může
vzniknout odražená vlna, která postupuje na začátek vedení přičemž se sčítá s postupnou vlnou. Na začátek
vedení dorazí v čase 2TD a teprve v tomto okamžiku se na začátku vedení „dozvíme“ o situaci na konci vedení.
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Kdy vzniká odražená vlna a jakou má velikost?
Rozbor tohoto problému pro obecný případ rozhraní dvou různých vedení je uveden např. v [4]. Zde uvedeme
jenom závěry, které platí v našem jednoduchém případě.
Pokud postupná vlna dorazí na konec vedení mohou nastat dva případy:
1. Rz = R0: Nedojde k žádnému odrazu a energie postupné vlny se převede na teplo v zatěžovacím rezistoru.
2. Rz 6= R0: Dojde k odrazu jak napěťové, tak proudové vlny. Vzhledem k relacím up = R0ip, uz = −R0iz a

skutečnosti, že na konci vedení se postupná a zpětná vlna začínají sčítat je up + uz = Rz(ip + iz) a pro podíl
odražené a postupné vlny lze pak odvodit:

uz
up

= Rz −R0
R0 +Rz

= ρu,
iz
ip

= R0 −Rz
R0 +Rz

= ρi (20.7)

kde ρu = −ρi = ρ je tzv. činitel odrazu.

Pokud pak odražená vlna dorazí na začátek vedení mohou nastat opět dva případy pro Ri = R0 a Ri 6= R0
s analogickými výsledky. Celý postup výpočtu uvedeme na následujícím příkladě.
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Příklad 20.1

Zadání: Vedení s následujícími parametry: C = 100pF/m, L = 250nH/m a délkou l = 50m je vybuzeno
pulzem o velikosti U1 = 2V a šířce τ = 100 ns. Určete časové průběhy napětí a proudu na začátku i
konci vedení, pokud je vnitřní odpor budicího zdroje Ri = 50 Ω a pro zatěžovací odpor budeme uvažovat
následující případy: (a) Rz = Ri = 50 Ω, (b) Rz →∞ (rozpojeno) a (c) Rz = 0 (zkrat).

U1

Ri

50
Rz50

T1

Řešení: Dosazením do vztahů (20.6) a (20.5) dostaneme R0 =
√
L/C = 50 Ω, v = 1√

LC
= 2·108 [m/s] =

0,6 c a odtud zpoždění postupné vlny (pulzu) mezi začátkem a koncem vedení TD = l/v = 250ns. Její
velikost bude up = U1

R0
R0+Ri = 1V. Dle zakončení vedení se postupná vlna napětí (a) neodrazí, (b) odrazí

s ρu = 1 = −ρi ⇒ uz = up, iz = −ip a (c) odrazí s ρu = −1 = −ρi ⇒ uz = −up, iz = ip. Časové
průběhy viz analýzu včetně komentáře.
Diskuse: Jak se změní výsledky, pokud bude pulz široký τ = 1µs, případně pro „DC“ zdroj, kdy τ →∞?
Potvrzení experimentem: viz přednáška.

XX-8/9

https://geec.fel.cvut.cz/#/251
https://youtu.be/si9-ZYQ3bGA?t=1709
https://geec.fel.cvut.cz/#/251
https://youtu.be/si9-ZYQ3bGA?t=2054
https://youtu.be/si9-ZYQ3bGA?t=4233


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad 20.2 jako domácí cvičení

Zadání: V příkladu 20.1 předpokládejte vnitřní odpor budicího zdroje Ri = 0 (50 mΩ). Diskutujte, jak se
změní výsledky v případech: (a) a (b), pokud ostatní parametry zůstanou nezměněny. Neuvažujte případ
(c): Rz = 0. Výsledky ověřte simulací.

U1

Ri

0
Rz50

T1

Analýza: Využijte stejný odkaz, kde nastavte Ri = 50 mΩ a Rz = 50 Ω (případně 50Meg) a mimo vln
napětí zobrazte i časové vlny proudů na začátku a konci vedení (proudy rezistory Ri a Rz)a.
Experiment: Experiment nelze provést s „klasickým“ generátorem, jelikož jeho vnitřní odpor je 50Ω. Mezi
generátor a vedení bychom museli zařadit např. invertor, jehož výstupní odpor může být menší než 1Ω –
záleží na použitých tranzistorech (jejich odporu v sepnutém stavu).

aNeberte v úvahu úzké špičky (peaky), které jsou dány nedokonalostmi numerické simulace.
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Dodatek A
Algoritmizace analýz elektrických obvodů
Tento dodatek je věnován maticovému zápisu ob-
vodových rovnic, který je vhodný počítačové zpra-
cování. Volně navazuje na kapitoly 3, přičemž vyu-
žívá znalosti dalších kapitol (1, 7 a 10). Obvodové
rovnice se však nesestavují a popis se tvoří z topo-
logie obvodu, takzvaného netlistu, přímým zápisem
jednotlivých prvků do matice soustavy. Uživatel se
seznámí jednak s tvorbou vlastní matice – maticové-
ho popisu obvodu, jednak s výpočtem obvodových
veličin a charakteristických obvodových parametrů.
Použití odvozených pravidel a algoritmů je ukázáno
v závěru na řešení jednoduchých příkladů.

U1 UrI1

(1) R1 (2)

U4 =AUr

(4)

(0)

R3

(3)R2

Rz

U1 U2 U3 U4

G1 −G1 0 0
−G1 G1 +G2 −G2 0

0 −G2 G2 +G3 +Gz −G3
0 −A 0 −1

I1
0
0
0

https://youtu.be/2paXKaTko5o
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A.1. Textový zápis topologie obvodu a algoritmizace jeho
matematického popisu

Simulační programy používají pro zápis topologie obvodů dobře definovaný textový formát – netlist. A to i v případě
grafických editorů schémat, ze kterých se pro potřeby analýzy tento popis generuje, viz obrázek A.1.

I1

(1)

R11k
(2)

R2600

U1

U2

I1 0 1 dc 10m ac 1m sin 0 5m 10k
R1 1 2 1k
R2 2 0 600

Obrázek A.1: Elementární odporový obvod a textový jeho topologie, tzv. netlist.
Ze zápisu je zřejmá souvislost mezi popisem a obvodovou reprezentací. Pozor, u nezávislých zdrojů se udává
hodnota pro DC, AC i tranzientní analýzu. Podrobnější syntaxe zápisu těchto a dalších prvků je např. v manuálu
(Ngspice), případně jeho html verzi. Netlist může obsahovat i příkazy pro provádění analýz v daném programu.
V tomto textu se však změříme na algoritmizaci analýz základních lineárních obvodů.
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A.2. Sestavení matice spojitě pracujícího obvodu
Pro matematický popis vztahů mezi obvodovými veličinami se vždy používá metoda uzlových napětí (viz kapito-
la 3.1). Je to dáno její snadnější algoritmizací a minimem výjimek. Základní rovnice klasické metody pro popis
lineárního obvodu lze vyjádřit následujícím způsobem:
Klasická metoda uzlových napětí vychází z 1. Kirchhoffova zákona a její maticové vyjádření se často používá pro
„počítačové“ řešení elektrických lineárních obvodů.Její vyjádření uvádějí rovnice (A.1).

Y ·U = I, ⇒ U = Y−1 · I (A.1)

kde Y je admitanční matice soustavy (lineárního obvodu),
U je vektor neznámých uzlových napětí a
I je vektor všech budících proudů do jednotlivých uzlů soustavy.

Řešením můžeme potom získat jakékoliv uzlové napětí uk, jestliže známe všechny budící proudy ij podle následující
rovnice (A.2)

uk = 1
∆

n∑

j=1
∆jkij , kde ∆, resp. ∆jk je determinant, resp. příslušný subdeterminant matice Y. (A.2)

Nevýhodou této metody je především nemožnost popisu obvodu obsahujícího řízené zdroje (kromě zdroje proudu
řízeného napětím) a napěťové zdroje. Dále je to nemožnost řešením daných rovnic určit proudy jednotlivých větví.

3
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A.2.1. Zařazení rezistoru (R) do admitanční matice obvodu
Pravidlo A.1 Zařazení rezistoru do matice obvodu

R1

(a)

(b)

Ua

Ub

Ia

Ib

Neuzemněný rezistor R1 mezi uzly (a), (b) s uzlovými napětími Ua, Ub, do kterých
jsou připojeny budicí zdroje proudu Ia, Ib lze popsat uvedenou soustavou rovnic,
jejím maticovým zápisem a z něho vyplývajícím pravidlem pro zařazení rezistoru:

(Ua − Ub)G1 = Ia

(−Ua + Ub)G1 = Ib

kde G1 = 1
R1

(a) (b)

(a)
(b)

[
G1 −G1
−G1 G1

]
·
[
Ua
Ub

]
=
[
Ia
Ib

]

Zařazení R: Do matice obvodu přičteme na hlavní diagonále vodivost odporu v po-
zicích odpovídajícím uzlům, ve kterých je zapojen, tj. pozice (a)-(a) a
(b)-(b). Dále odečteme vodivost odporu v pozicích odpovídajícím uz-
lům, mezi kterými je zapojen, tj. pozice (a)-(b) a (b)-(a). Jinými slovy
k matici obvodu přičteme v odpovídajících uzlech následující matici:

Ua Ub

G1 −G1
−G1 G1

Ia
Ib

Pokud je odpor jednou svorkou uzemněn bude se k matici přičítat pouze jeden prvek daný vodivostí odporu,
a to na hlavní diagonále v pozici odpovídající neuzemněnému uzlu, ke kterému je druhou svorkou připojen.
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Sestavení matice ukážeme na příkladu elementárního obvodu z obrázku A.1
Příklad A.1 Matice odporového děliče napětí

I1

(1)

R11k
(2)

R2600

U1

U2

Zadání: Sestavte matici obvodu dle obrázku vlevo a z ní určete pomocí vzta-
hu (A.2) velikost uzlových napětí U1 a U2.

Řešení: Na základě pravidla A.1 lze výslednou matici včetně vektoru uzlových
napětí a budících proudů zapsat ve tvaru:

[
G1 −G1
−G1 G1 +G2

]
·
[
U1
U2

]
=
[
I1
0

]

Uzlová napětí určíme dle vztahu (A.2). Vzhledem k buzení pouze do uzlu 1 proudem I1, tj. I2 = 0 pak
dostaneme:

U1 = ∆11
∆ I1 = G1 +G2

G1G2
I1 = (R1 +R2)I1, U2 = ∆12

∆ I1 = −G1 · (−1)3

G1G2
I1 = I1

G2
= I1R2.

Dále jsou odvozeny pravidla pro zařazení dalších lineárních prvků (i řízených zdrojů) do matice obvodu.

5
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A.2.2. Zařazení napětím řízeného zdroje napětí (VCVS)
Zdroj lze popsat níže uvedenými rovnicemi, převedenými do maticového zápisu. Přidanou proměnnou je proud i.
Pokud jeho výpočet nepožadujeme, matici lze redukovat (součet pátého sloupce je nulový): přičíst 3. řádek ke 4. a
na místo 3. řádku lze posunout řádek pátý. Nulový 5. sloupec potom vypustíme a získáme opět matici 4× 4, čímž
ale nelze přímo vypočítat proud i. Vypuštěním původního řádku 3 (pravá strana je nulová), nelze budit přímo do
tohoto uzlu (c). Nicméně buzení do uzlu (d) je identické jako buzení do uzlu (c), Id přejde redukcí na Ic + Id.

u2 =Au1

(c)

(d)

(a)

(b)

u1

i
(ua − ub)A− (uc − ud) = 0

ic = i, id = −i




1
−1

A −A −1 1



·




ua
ub
uc
ud
i




=




Ia
Ib
Ic
Id
0




Pravidlo A.2 Zařazení napětím řízeného zdroje napětí do matice obvodu

Zařazení VCVS: V matici obvodu přičteme řádek odpovídající uzlu (c)
k řádku odpovídajícímu uzlu (d), řádek (c) potom vy-
nulujeme. K takto vzniklé matici přičteme v odpovída-
jících uzlech následující matici:

ua ub uc ud

A −A −1 1

Ia
Ib
0
Id

6

https://youtu.be/2paXKaTko5o?t=562


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

A.2.3. Zařazení proudem řízeného zdroje napětí (CCVS)
Zdroj lze obdobně popsat rovnicemi a převést do maticového zápisu, který lze následně redukovat: přičíst 3. řádek
ke 4. a na místo 3. řádku posunout řádek šestý. Dále lze přičíst 1. sloupec ke 2., na místo 1. sloupce posunout 5.
sloupec. a nulový 6. sloupec a 5. řádek vypustit. Získáme opět matici 4 × 4, přičemž lze formulovat pravidlo pro
zařazení tohoto zdroje do matice obvodu.

u2 =Ri0

(c)

(d)

(a)

(b)

i0

i ua − ub = 0,
uc − ud −Ri0 = 0
ia = i0, ib = −i0,
ic = i, id = −i




1
−1

1
−1

1 −1
1 −1 −R



·




ua
ub
uc
ud
i0
i




=




Ia
Ib
Ic
Id
0
0




Pravidlo A.3 Zařazení proudem řízeného zdroje napětí do matice obvodu

Zařazení CCVS: Přičteme řádek odpovídající uzlu (c) k řádku odpoví-
dajícímu uzlu (d) a dále přičteme sloupec odpovídající
napětí ua, tj. (a) ke sloupci odpovídajícímu napětí ub.
Sloupec (a) a řádek (c) potom vynulujeme. K takto
vzniklé matici přičteme v odpovídajících uzlech násle-
dující matici:

i0 ub uc ud

1
−1
−R 1 −1

Ia
Ib
0
Id
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Redukcí matice opět ztrácíme možnost přímého buzení do uzlu (c). Dále je buzení do uzlu (a) proudem Ia shodné
s buzením do uzlu (b) proudem Ib, jelikož jsou uzly (a) a (b) zkratovány. Redukcí se také ruší napětí ua, které je
shodné s napětím ub a místo uzlového napětí ua lze přímo vypočítat řídící proud i0.

A.2.4. Zařazení napětím řízeného zdroje proudu (VCCS)
Převodní konstanta tohoto zdroje má fyzikální jednotku
[S], tj. lze ji zapsat přímo do admitanční matice obvodu,
podobně jako odpor (vodivost). Pravidlo pro zařazení
napětím řízeného zdroje proudu lze formulovat násle-
dujícím způsobem:

(a)

(b)

u1 i = Gu1

(c)

(d)

(ua − ub)G = i,

ic = i, id = −i

Pravidlo A.4 Zařazení napětím řízeného zdroje proudu do matice obvodu

Zařazení VCCS: K matici obvodu přičteme v odpovídajících uzlech ná-
sledující matici:

ua ub uc ud

G −G
−G G

Ia
Ib
Ic
Id

8
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A.2.5. Zařazení proudem řízeného zdroje proudu (CCCS)
Obdobně jako v předchozích případech lze zdroj popsat rovnicemi a ty převést do maticového zápisu, který lze
následně redukovat: přičíst 1. sloupec ke druhému. První sloupec lze zrušit a na jeho místo posunout sloupec 5.
Stejně jako v případě A.2.3 je buzení do uzlu (a) shodné s buzením do uzlu (b) a místo uzlového napětí ua, které
je shodné s napětím ub lze přímo vypočítat řídící proud i0. Pravidlo pro zařazení tohoto zdroje do matice obvodu
lze formulovat níže uvedeným způsobem.
(a)

(b)

i0 i = Ki0

(c)

(d)

ua − ub = 0, i = Ki0

ia = i0, ib = −i0,
ic = i, id = −i




1
−1
K
−K

1 −1



·




ua
ub
uc
ud
i0




=




I0a
I0b
I0c
I0d
0




Pravidlo A.5 Zařazení proudem řízeného zdroje proudu do matice obvodu

Zařazení CCCS: Přičteme sloupec odpovídající napětí ua, tj. sloupec (a),
ke sloupci odpovídajícímu napětí ub, tj. (b). Sloupec
(a) potom vynulujeme. K takto vzniklé matici přičteme
v odpovídajících uzlech následující matici: :

i0 ub uc ud

1
−1
K
−K

Ia
Ib
Ic
Id

9
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A.2.6. Zařazení ideálního operačního zesilovače (IOZ)
Ideální operační zesilovač lze modelovat pomocí zdroje VCVS se ziskem A → ∞. Při zavedené a převládající
ZZV je rozdíl vstupních napětí ua − ub = 0 a nerozlišujeme už ani jednotlivé vstupy (invertující/neinvertující).
Matici lze pak redukovat, podobně jako u zdrojů řízených proudem. Jestliže není třeba vypočítat proud i, lze matici
zredukovat podle uvedeného pravidla.

IOZ
(c)

(a)
(b)

(d)
i

ua − ub = 0
ic = −i, id = i




−1
1

1 −1



·




ua
ub
uc
ud
i




=




Ia
Ib
Ic
Id
0




Pravidlo A.6 Zařazení ideálního operačního zesilovače se zavedenou ZZV do matice obvodu

Zařazení IOZ: Přičteme řádek odpovídající uzlu (c) k řádku odpovídající uzlu (d) a dále přičteme sloupec
odpovídající napětí ua, tj. (a) ke sloupci odpovídajícímu napětí ub. Sloupec (a) a řádek
(c) vynulujeme, resp. vypustíme, pokud není třeba vypočítat přímo proud i.

Tím opět ztrácíme možnost buzení přímo do uzlu (c). Ve většině zapojení je navíc uzel (d) uzlem referenčním.
Potom vypustíme sloupec i řádek (d), resp. je vůbec nesestavujeme stejně jako u uzemněného rezistoru. Zde
bychom dostali tedy matici 2× 2, přičemž proměnné by byly v pořadí ua = ub, uc.
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A.2.7. Zařazení nezávislého napěťového zdroje (V)
Zde nelze redukovat první sloupec (přičtením k druhému sloupci) a tím i poslední řádek, protože pravá strana
tohoto „řádku“ není nulová. Jestliže však nepotřebujeme vypočítat přímo proud i, lze matici redukovat podobně
jako v předchozích případech, tj. přičíst 1. řádek k druhému. První řádek lze vypustit a na jeho místo posunout
řádek 3. Tím opět ztrácíme možnost buzení přímo do uzlu (a), což je však pro proměnné obvodu (mimo proud i)
ekvivalentní s buzením do uzlu (b). Pravidlo pro zařazení nezávislého napěťového zdroj je pak formulováno níže.

i

U

(a)

(b)

ua − ub = U

Ia = i, Ib = −i




1
−1

1 −1


 ·



ua
ub
i


 =



Ia
Ib
U


 (A.3)

Pravidlo A.7 Zařazení nezávislého zdroje napětí do matice obvodu

Zařazení V: Přičteme řádek odpovídající uzlu (a) k řádku odpovídajícímu uzlu (b) a
řádek (a) potom vynulujeme. K takto vzniklé matici přičteme v odpoví-
dajících uzlech následující matici:
V případě zkratu dvou uzlů lze redukovat i sloupec (a), jelikož U= 0. Pro
přímý výpočet proudu i neredukujeme odpovídající sloupec, ale přičteme
sloupec (b) ke sloupci (a) a sloupec (b) vynulujeme. K takto vzniklé
matici přičteme následující matici, přičemž místo proměnné ub je nyní i:

ua ub

1 −1 U
Ib

ua i

1
−1

Ia
Ib

11
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A.2.8. Zařazení kapacitoru (C) do matice obvodu
Zařazení akumulačních prvků L a C do matice obvodu je analogické algoritmu pro rezistor, ale zde je navíc dodat
funkci derivace či integrace, což lze v případě lineárních obvodů řešit operátorovým počtem. Místo vodivosti pak
uvažujeme obrazovou admitanci kapacitoru Cs a pro nenulové počáteční podmínky náhradní zapojení pro operáto-
rovou analýzu z obrázku 7.10 (b). Kapacitor C dle obrázku níže lze dle popsat soustavou rovnic dle vztahů (7.20),
resp. maticovým zápisem a z něho pak vyplývajícím pravidlem pro zařazení:

IC(s)

C

(a)

(b)

UC(s)

(a) (b)
(a)
(b)

[
sC −sC
−sC sC

]
·
[
Ua(s)
Ub(s)

]
=
[
Ia(s) + CuC(0)
Ib(s)− CuC(0)

]

Pravidlo A.8 Zařazení kapacitoru do matice obvodu

Zařazení C: Obrazovou admitanci kapacitoru přičteme do matice
obvodu na hlavní diagonále v pozicích odpovídajícím
uzlům, ve kterých je zapojen a odečteme ji v pozi-
cích odpovídajícím uzlům, mezi kterými je zapojen.
Dále k budicím proudům přičteme, resp. odečteme
počáteční podmínku dle maticového zápisu vpravo:

Ua(s) Ub(s)
sC −sC
−sC sC

Ia(s) + CuC(0)
Ib(s)− CuC(0)

12
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Příklad A.2 Analýza integračního RC článku

R(1) (2)

C uCU

Zadání: Sestavte matici obvodu pro obvod vlevo a z ní určete Laplaceův obraz
napětí U2(s) a z něho časovou funkci u2(t) pro t ≥ 0, pokud je obvod buzen
stejnosměrným napětím U a kapacitor byl pro t ≤ 0 nabyt na uC(0).

Řešení: Na základě pravidla A.8 sestavíme nejprve matici obvodu bez zdroje
U (maticový zápis vlevo) a poté uplatníme pravidlo A.7 a dostaneme výslednou

matici vpravo, včetně vektoru uzlových napětí a budících proudů. Uzel (b) kapacitoru i napěťového zdroje
je nyní referenční (vypouští/nesestavuje se).

U1(s) U2(s)
G −G
−G G+ sC

0
CuC(0)

zařazení U−−−−−−−−→
U1(s) U2(s)

1 0
−G G+ sC

U
s

CuC(0)

Požadovaný obraz napětí U2(s) určíme dle vztahu (A.2) a aplikací zpětné Laplaceovy transformace dosta-
neme požadovanou časovou funkci u2(t) pro t ≥ 0:

U2(s) = ∆12
∆

U

s
+ ∆22

∆ CuC(0) = U

s
− CU − uC(0)

Cs+G

L−1

−→ u2(t) = U +
(
uC(0)− U

)
e
−t
RC , kde R = 1

G

13
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A.2.9. Zařazení induktoru (L) do matice obvodu
Podobně jako kapacitor lze popsat i induktor a jeho zařazení do matice obvodu. Opět lze využít náhradní zapojení
operátorové analýzy dle obrázku 7.10 (c), které vychází ze vztahů (7.21). V případě vázaných induktorů je pak
nutné do rovnic zařadit příspěvky od vázaných částí. vzhledem k použité metodě uzlových napětí, je třeba pracovat
s tzv. inverzními indukčnostmi Γ, které byly zavedeny vztahy (1.28) a (1.29). Další možností, zejména pro reálné
simulace, je použití modelu transformátoru z obrázku 1.19. Pro induktory se vzájemnou vazbou dle níže uvedeného
obrázku lze pak vyjádřit vztahy mezi obvodovými veličinami a uvést pravidlo pro zařazení induktoru do obvodové
matice:

L1

(a)

(b)

L2

(c)

(d)

M

IL1(s) IL2(s)
Γ1
Ua(s)− Ub(s)

s
+ ΓM

Uc(s)− Ud(s)
s

= Ia(s)− iL1(0)
s

,

ΓM
Ua(s)− Ub(s)

s
+ Γ2

Uc(s)− Ud(s)
s

= Ic(s)−
iL2(0)
s

,

...

Pokud nebudu induktory vázané, tj M = 0, pak

Γ1 = L2
L1L2 −M2 = 1

L1
, Γ2 = 1

L2
a ΓM = 0.

Vztahy pro popis induktoru (např. L1) se tak zjednoduší na:

Ua(s)− Ub(s)
L1s

= Ia(s)− iL1(0)
s

,

−Ua(s) + Ub(s)
L1s

= Ib(s) + iL1(0)
s

.
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Pravidlo A.9 Zařazení induktoru (vázaných induktorů) do matice obvodu

Zařazení L: Obrazovou admitanci induktoru přičteme do matice obvodu na hlavní diagonále v pozicích od-
povídajícím uzlům, ve kterých je zapojen a odečteme ji v pozicích odpovídajícím uzlům, me-
zi kterými je zapojen. V případě vá-
zaných induktorů je nutné použít in-
verzní indukčnosti a inverzní indukč-
nosti dle zápisu vpravo. Dále k bu-
dicím proudům přičteme, resp. ode-
čteme počáteční podmínku opět dle
maticového zápisu:

Ua(s) Ub(s) Uc(s) Ud(s)
Γ1
s −Γ1

s
ΓM
s −ΓM

s
−Γ1
s +Γ1

s −ΓM
s

ΓM
s

ΓM
s −ΓM

s
Γ2
s −Γ2

s
−ΓM
s

ΓM
s −Γ2

s
Γ2
s

Ia(s)− iL1(0)
s

Ib(s) + iL1(0)
s

Ic(s)− iL2(0)
s

Id(s) + iL2(0)
s

Tímto jsou popsány metody zařazení všech základních lineárních prvků do matice obvodu. Přechod do kmitočtové
roviny (např. pro kmitočtové charakteristiky) je pak umožněn substitucí s = jω.
Pozn.: To, že lze sčítat řádky nebo sloupce matice ve výše uvedených případech, je patrné z následujících ukázek:
V tomto případě přičtením prvního řádku (první rovnice)
k druhému eliminujeme proměnnou x.

x+2y −z = 3
−x+5y+3z = 2

0 −y +z = 1

V tomto případě přičtením prvního sloupce koeficientů
k druhému eliminujeme opět proměnnou x, jelikož x = y.

x −y +0 = 0
−2x+5y+3z = 2
x−5y +z = 1

15
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A.3. Výpočet charakteristických parametrů dvojbranu
Jak bylo uvedeno v úvodu, lze pro výpočet jakéhokoliv uzlového napětí použít vztah (A.2). V mnoha případech
je však možné elektronické zapojení znázornit ve tvaru dvojbranu se vstupními a výstupními svorkami, přičemž na
vstupní straně bude připojeno proudové buzení a na výstupní straně zátěž, jak je uvedeno obrázku A.2. Uzlová
napětí lze pak vyjádřit následovně, vzhledem k tomu, že a Io = −Iz:

obvodIi

(i)

Rz

(o)

Ui Uo

Ii Iz
Ui = ∆ii

∆ Ii −
∆oi

∆ Iz = ∆ii

∆ Ii −
∆oi

Rz∆
Uo , (A.4)

Uo = ∆io

∆ Ii −
∆oo

∆ Iz=
∆io

∆ Ii −
∆oo

Rz∆
Uo . (A.5)

Obrázek A.2: Dvojbranové uspořádání obvodového zapojení.
Po úpravě získáme

Uo = Rz∆io

Rz∆ + ∆oo
Ii , Ui = Ii

∆
Rz∆∆ii + ∆ii∆oo −∆io∆oi

Rz∆ + ∆oo
= Rz∆ii + ∆ii,oo

Rz∆ + ∆oo
Ii , (A.6)

jelikož rozdíl součinu jednoduchých subdeterminantů vyjádřit pomocí součinu determinantu soustavy a tzv. dvoji-
tého algebraického doplňku ∆ii∆oo −∆io∆oi = ∆∆ii,oo, obecně ∆ab∆cd −∆ad∆cb = ∆∆ab,cd.
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Nyní lze odvodit obecné vztahy pro dvojbranové parametry. Zde budeme místo zatěžovacího odporu Rz uvažovat
obecně obraz zatěžovací impedance Zz(s) a parametry pak vyjadřovat také jako Laplaceovy obrazy.

Napěťový přenos (obecně, naprázdno)

Au(s) = Uo(s)
Ui(s)

= Zz(s)∆io

Zz(s)∆ii + ∆ii,oo
, Aup(s) = Uo(s)

Ui(s)

∣∣∣∣
Zz=∞

= ∆io

∆ii
. (A.7)

Vstupní impedance (obecně, naprázdno, nakrátko)

Zi(s) = Ui(s)
Ii(s)

= Zz(s)∆ii + ∆ii,oo

Zz(s)∆ + ∆oo
, Zip(s) = Ui(s)

Ii(s)

∣∣∣∣
Zz=∞

= ∆ii

∆ , Zik(s) = Ui(s)
Ii(s)

∣∣∣∣
Zz=0

= ∆ii,oo

∆oo
. (A.8)

Proudový přenos (obecně, nakrátko)
Dosazením do vztahu (A.6) za výstupní napětí Uo(s) = Zz(s)Iz(s), dostaneme vztah pro proudový přenos:

Ai(s) = Iz(s)
Ii(s)

= ∆io

Zz(s)∆ + ∆oo
, Aik(s) = Iz(s)

Ii(s)

∣∣∣∣
Zz=0

= ∆io

∆oo
. (A.9)

17
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Přenosová impedance – transimpedance (obecně, nakrátko)
Přenosová impedance Zt(s) vyjadřuje poměr výstupního napětí ku vstupnímu proudu. Lze ji získat přímo ze
vztahu (A.6) pro výstupní napětí Uo(s):

Zt(s) = Uo(s)
Ii(s)

= Zz(s)∆io

Zz(s)∆ + ∆oo
, Ztp(s) = Uo(s)

Ii(s)

∣∣∣∣
Zz=∞

= ∆io

∆ . (A.10)

Přenosová admitance – transadmitance (obecně, nakrátko)
Podobně lze odvodit opět z výrazu (A.6) po dosazení Uo(s) = Zz(s)Iz(s) vztah pro transadmitanci Yt:

Yt(s) = Iz(s)
Ui(s)

= ∆io

Zz(s)∆ii + ∆ii,oo
, Ytk(s) = Iz(s)

Ui(s)

∣∣∣∣
Zz=0

= ∆io

∆ii,oo
. (A.11)

Výstupní impedance (obecně, naprázdno, nakrátko)
Výstupní impedanci lze určit jako poměr výstupního napětí ku výstupnímu proudu Io(s), kterým budíme s opačnou
orientací vůči Iz do výstupní svorky místo zátěže, přičemž vstupní svorka je zakončena impedancí Zi(s). Výstupní
impedanci pak určíme z rovnic (A.4) a (A.5) dosazením vztahu Ii(s) = −Ui(s)Zi

:

Zo(s) = Uo(s)
Io(s)

= Zi(s)∆oo + ∆ii,oo

Zi(s)∆ + ∆ii
, Zop(s) = Uo(s)

Io(s)

∣∣∣∣
Zi=∞

= ∆oo

∆ , Zok(s) = Uo(s)
Io(s)

∣∣∣∣
Zi=0

= ∆ii,oo

∆ii
. (A.12)

Lze odvodit a tím potvrdit i vztahy mezi jednotlivými parametry, např. Aki = Zpt
Zpo

. Viz také relaci 15.26.
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Dále jsou uvedeny příklady, které ilustrují použití uvedených pravidel a výpočet charakteristických veličin.

A.4. Příklady analýz odporových obvodů s řízenými zdroji
Příklad A.3 Matice odporového děliče napětí

U2 =AU1

(2)

(0)
U1 R1

R2 (3)

U3I1

(1)
Zadání: Sestavte matici obvodu dle obrázku vlevo a z ní urče-
te základní dvojbranové parametry. Předpokládejte proudové
buzení do uzlu (1), jak ukazuje obrázek a výstup v uzlu (3).

Řešení: Na základě pravidla A.1 sestavíme prvotní matici
bez řízeného zdroje, na kterou následně aplikujeme pravi-
dlo A.2 pro zařazení uvedeného řízeného zdroje. Výsledná
matice včetně vektoru uzlových napětí a budícího proudu
je ve tvaru:

U1 U2 U3

G1 0 0
A −1 0
0 −G2 G2

I1
0
0
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Výpočet jednotlivých parametrů je dle vztahů (A.7) až (A.12) uveden níže. Výsledky v případě takto
elementárního příklad lze jednoduše ověřit, jelikož je lze přímo psát z obvodového zapojení.

U2 =AU1

(2)

(0)
U1 R1

R2 (3)

U3I1

(1)

U1 U2 U3

G1 0 0
A −1 0
0 −G2 G2

I1
0
0

Napěťový přenos naprázdno Apu = ∆13
∆11

= A

Proudový přenos nakrátko Aik = ∆13
∆33

= AR1
R2

Vstupní impedance Zip = Zik = ∆11
∆ = ∆11,33

∆33
= R1

Výstupní impedance Zop = Zok = ∆33
∆ = ∆11,33

∆11
= R2

Transimpedance naprázdno Ztp = ∆13
∆ = AR1

Transadmitance nakrátko Ytk = ∆13
∆11,33

= A

R2

Zkratový proud používaný v některých parametrech lze vypočítat jednoduchou úpravou matice bez použití dvojitých
doplňků, jak ukazuje následující postup. Pokud je zkratován nějaký uzel na zemní potenciál, vypustí se sloupec
i řádek odpovídající tomuto uzlu, jelikož jeho napětí nulové a nelze do něho budit (nyní referenční uzel), viz
pravidlo A.7 při U = 0 a pro uzel (b) jako referenční.
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Obrázek A.3 ilustruje obecný případ, kdy je zkratován uzel (x), tj. Ux = 0. Vpravo jsou pak uvedeny rovnice pro
uzel (x) bez zkratu (Ux 6= 0 a místo Rz je I1 vtékající do tohoto uzlu) a se zkratem (Rz = 0) bez výpočtu a
s výpočtem zkratového proudu Ik = Iz|Rz=0. Podle (A.15) lze pak formulovat pravidlo analogické pravidlu A.7.

U1

Ux

IzR1(1)

R2(2)

Rn(n)

...
U2

Un

(x)

Rz→0
−U1G1 − UoG2 − · · · − UnGn + Ux(G1 +G2 + · · ·+Gn) = Ix (A.13)
−U1G1 − UoG2 − · · · − UnGn + 0 = 0 (A.14)
−U1G1 − UoG2 − · · · − UnGn + Ik · 1 = 0 (A.15)

Obrázek A.3: Zapojení a rovnice pro uzel (x) se zkratem a bez zkratu.

Pravidlo A.10 Úprava matice soustavy pro výpočet zkratového proudu.

Sloupec matice obvodu, který odpovídá zkratovanému uzlu na zemní po-
tenciál vynulujeme, přičemž v pozici odpovídající tomuto uzlu přičteme
jedničku. Ve vektoru uzlových napětí je pak na této pozici požadovaný
zkratový proud Ik a ve vektoru budicích proudu nula.
Je zřejmé. že pro výpočet proudů lze využít pravidla A.7 pro zařazení na-
pěťového zdroje s výpočtem proudu zdrojem při U = 0, více viz také [5].

U1 · · · Un Ik

0
0
0
1

I1
. . .
In
0
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Pokud aplikujeme tento postup/pravidlo na příklad A.3, dostaneme matici soustavy po uvedených úpravách
a včetně vektorů obvodových veličin v níže uvedeném tvaru. Z dostupných obvodových veličin lze pak určit
následující parametry, které po dosazení musí samozřejmě souhlasit s již vypočtenými vztahy.

U1 Uo Ik

G1 0 0
A −1 0
0 −G2 1

I1
0
0

Aik = ∆13
∆ , Ytk = ∆13

∆11

Podobně lze určit i výstupní impedanci nakrátko. V tomto případě zkratován první uzel (připojen na
referenční napětí) a to bez výpočtu zkratového proudu. Proto se první řádek a první sloupec vypustí (přičte
k referenčnímu a vypustí). Po této úpravě obdržíme:

Uo(s) U3

−1 0
−G2 G2

0
I3

Zok = U3
I3

= ∆22
∆ = R2

Stejným způsobem lze dospět i ke vztahu pro vstupní impedanci nakrátko Zik.

22



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad A.4 Elementární obvod s nezávislým zdrojem napětí

I1

(1) R1 (2)

R2 U

I Zadání: Sestavte matici obvodu dle obrázku vlevo a z ní určete uzlové
napětí U1 a proud napěťového zdroje I v orientaci podle schématu.

Řešení: Na základě pravidla A.1 sestavíme prvotní matici bez řízeného
zdroje, na kterou následně aplikujeme pravidlo A.7 pro zařazení nezávis-
lého zdroje napětí.

Výsledná matice včetně vektoru uzlových napětí a budícího proudu je uvedena níže, včetně výpočtu poža-
dovaných obvodových veličin dle vztahu A.2, kde místo proudu i3 figuruje nyní napětí U .

U1(s) Uo(s) I

G1 −G1 0
−G1 G1 +G2 1

0 1 0

I1
0
U

U1 = ∆11
∆ I1 + ∆31

∆ U = −I1 −G1U

−G1 = I1R1 + U,

I = ∆13
∆ I1 + ∆33

∆ U = −G1I1 +G1G2U
−G1 = I1 − UG2.

Výsledky lze díky elementárnímu zapojení opět jednoduše ověřit např. z principu superpozice.
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Příklad A.5 Elementární obvod s proudem řízeným zdrojem napětí

I1

R1

(2)
R2

(1)

HIr

(3)

R3

(4)

Ir

Zadání: Sestavte matici obvodu dle obrázku vlevo a z ní určete zá-
kladní dvojbranové parametry a řídící proud Ir.

Řešení: Na základě pravidla A.1 sestavíme prvotní matici bez říze-
ného zdroje, na kterou pak aplikujeme pravidlo A.3. Výsledná matice
s vektory uzlových napětí a budících proudů je uvedena níže, včetně
výpočtu požadovaných parametrů.

Ir U2 U3 U4

1 G2 0 0
−1 G1 0 0
−H 0 1 0

0 0 −G3 G3

I1
0
0
0

Aup = ∆14
∆22

= ∆24
∆22

= H

R1
, Aik = ∆14

∆44
= H

R2
R3(R1 +R2) ,

Zip = ∆22
∆ = R1R2

R1 +R2
, Zik = ∆22,44

∆44
= R1R2
R1 +R2

,

Ztp = ∆14
∆ = H

R2
R1 +R2

, Ytk = ∆14
∆22,44

= H

R3R1
,

Řídící proud je pak Ir = I1
∆11
∆ = I1

∆21
∆ = I1

R2
R1 +R2

. Jelikož buzení do uzlu (1) je identické jako
buzení do uzlu (2), je ∆11 = ∆21, ∆22 = ∆12, . . . , jak je patrné např. z výpočtu Au a Ir.
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Příklad A.6 Jednoduchý obvod s proudem řízeným zdrojem proudu

RC

(4)

RE

(3)

icrπ

(2)ui

(1)

ib

ic=βib

iui

Zadání: Sestavte matici obvodu dle obrázku vlevo a z ní určete zá-
kladní parametry, podobně jako u tranzistorového zesilovače v zapo-
jení SE, tj. se vstupem v uzlu (1) a výstupem v uzlu (4).

Řešení: Na základě pravidla A.1 sestavíme prvotní matici bez říze-
ného zdroje, na kterou pak aplikujeme pravidlo A.5 a pravidlo A.7.
Výsledná matice s vektory uzlových napětí a budících proudů je uve-
dena níže. Vzhledem k tomu, že, vstupní proud ii = ib = ∆12

∆ ui
(buzení do uzlu (1) a 2. pozice vektoru neznámých), u1 = ∆11

∆ ui,
resp. u4 = ∆14

∆ ui, vypočteme požadované parametry následovně:
u1 ib u3 u4

1 0 0 0
−gπ 1 gπ 0

0 −β − 1 GE 0
0 β 0 GC

ui
0
0
0

Aup = u4
u1

= ∆14
∆ = ∆14

∆11
= − βRC

rπ +RE(β + 1) ,

Rip = u1
ib

= ∆11
∆12

= rπ +RE(β + 1).

Výsledky vzhledem k β
β+1 = α samozřejmě souhlasí s (15.32) a (15.33) pro RB → ∞ a rπ = (β + 1)re.

Uživatel si může ověřit výsledky i při použití VCCS, který byl použit v příkladu 15.11.
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V tomto případě je vstupní proud ii přímo řídícím proudem ib, který je v proměnných maticového zápisu.
Pokud by tomu tak nebylo, lze výpočet vstupního proudu provést pomocí výpočtu proudu iui = −ii
napěťovým zdrojem u1 podle zápisu A.3, který neredukuje matici na rozdíl od pravidla A.7. Matice je pak
v následujícím tvaru a vstupní proud a odpor je dán těmito vztahy:

u1 ib u3 u4 iui

gπ 0 −gπ 0 1
−gπ 1 gπ 0 0

0 −β − 1 GE 0 0
0 β 0 GC 0
1 0 0 0 0

0
0
0
0
ui

u1 = ∆15
∆ ui = ui,

iui = ∆55
∆ ui = − ui

rπ +RE(β + 1) = −ii = −ib,

Rip = ∆55
∆15

= rπ +RE(β + 1).

To, že iui = −ib je zřejmé i z maticového zápisu – viz první a druhý řádek. Z obvodu je také patrné, že
zakončením se vstupní proud nemění, tj. platí iip = iik = ib = −iui a Rip = Rik.
Dále následuje výpočet proudového zisku a výstupního odporu.
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Pro výpočet proudového zisku a výstupního odporu bychom museli modifikovat odvození v podkapitole A.3,
které bylo provedeno pro proudové buzení a některé závěry pro napěťové buzení neplatí. Pokud však
použijeme pravidlo A.10, je možné určit i tyto parametry. Původní matici modifikujme dle A.10 pro výpočet
zkratového proudu z uzlu (4). Dostaneme níže uvedenou matici, kde ik je zkratový proud uzlu (4), při jeho
připojení k referenčnímu (zemnímu) uzlu. Výpočet uvedených parametrů je pak následující:

u1 ib u3 ik

1 0 0 0
−gπ 1 gπ 0

0 −β − 1 GE 0
0 β 0 1

ui
0
0
0

ii = ib = ∆12
∆ ui = ui

rπ +RE(β + 1) ,

ik = ∆14
∆ ui = −βui

rπ +RE(β + 1) ,

Aik = ∆14
∆12

= −β,

Ro = u4|Rz=∞
ik|Rz=0

= Aupu1
ik

= RC .

Výpočet výstupního odporu je proveden z definičního vztahu (výstupní napětí u4 naprázdno/výstupní proud
nakrátko ik), přičemž obě veličiny byly již určeny.

Následuje příklad invertujícího zesilovače s napětím řízeným zdrojem napětí (VSVS), resp. operačním zesilovačem
(OZ) s konečným zesílením A.
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Příklad A.7 Invertující zesilovač s napěťovým zdrojem řízeným napětím

U1 UrI1

(1) R1 (2)

U4 =AUr

(4)

(0)

R3

(3)R2

Rz

Zadání: Sestavte matici obvodu dle obrázku vlevo a z ní určete
napěťový přenos (Au, Aup) a vstupní a výstupní odpor (Rip i
Rik a Rop i Aok). Výsledky ověřte pro ideální OZ (A→∞).

Řešení: Na základě pravidla A.1 sestavíme prvotní matici bez
Rz a řízeného zdroje, na kterou následně aplikujeme pravi-
dlo A.2 a dostaneme zápis, z něhož určíme:

U1 U2 U3 U4

G1 −G1 0 0
−G1 G1 +G2 −G2 0

0 −G2 G2 +G3 −G3
0 −A 0 −1

I1
0
0
0

Au = Rz∆13
Rz∆11 + ∆11,33

=

= −AR2 +R3
AR1 +R1 +R2 +R3 +GzR3(R1 +R2) , (A.16)

Aup = ∆13
∆11

= −AR2 +R3
AR1 +R1 +R2 +R3

. (A.17)

Pokud A → ∞, pak Au = Aup = −R2
R1

, což je případ neinvertujícího zesilovače s ideálním OZ (jeho
výstupní odpor R3 se pak samozřejmě neuplatní), viz (11.2).
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Vstupní a výstupní odpor určíme dle vztahů A.8 a A.12, přičemž pro výpočet výstupního odporu je Ri
zakončovací odpor vstupní svorky, který je zapojen místo zdroje I1.

Rip = U1
I1

∣∣∣∣
Rz=∞

= ∆11
∆ = AR1 +R1 +R2 +R3

A+ 1 , Rik = U1
I1

∣∣∣∣
Rz=0

= ∆11,33
∆33

= R1 +R2. (A.18)

Rop = U3
I3

∣∣∣∣
Ri=∞

= ∆33
∆ = R3

A+ 1 , Rok = U3
I3

∣∣∣∣
Ri=0

= ∆11,33
∆11

= (R1 +R2)R3
AR1 +R1 +R2 +R3

. (A.19)

Rop odpovídá proudovému buzení (zapojení dle obrázku), zatímco Rok buzení napěťovému (místo I1 je
zapojen zdroj U1). Výsledky lze ověřit i metodou popsanou v 10.4, viz také příklad 10.1. Pozor, na rozdíl
od předchozích příkladů, zde Rip 6= Rik a Rop 6= Rok, což je patrné ze zapojení obvodu.

U1 UrI1

(1) R1 (2)

U4 =AUr

(4)

(0)

R3

(3)R2

Rz

Výstup nakrátko vede na U3 = 0 a tím Rik = R1 +R2. Buzení
nakrátko (napěťovým zdrojem) má vliv na výstupní odpor, jeli-
kož se v tomto případě mění vratný rozdíl, resp. zpětnovazební
přenos z βi = −1 pro proudové buzení na βu = − R1

R1+R2+R3

pro buzení napěťové, tj. z Rop = R3
1−βiA na Rok = R3||(R1+R2)

1−βuA .
Vlivem změny charakteru buzení a tím vratného přenosu se mění

i další parametry a např. proudové buzení může, na rozdíl od buzení napěťového, vést i k nestabilitě soustavy
(při kmitočtově závislém zesílení A(jω)), jelikož β = −1, viz. kapitolu 10.8.4.
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Jak již bylo uvedeno, vede případ A→∞ na neinvertující zesilovače s ideálním OZ, jehož výstupní odpor
R3 se pak samozřejmě neuplatní, proto Au = Aup = −R2

R1
. Výsledek však lze získat z jednodušší matice,

kdy je místo řízeného zdroje zařazen ideální OZ dle pravidla A.6, viz maticový zápis níže. Ve vektoru
budicích proudů jsou zmíněny i případné budící proudy I2 a I3, které včak uvažujeme nulové. Vzhledem
k tomu, že výstupní napětí U3 je na druhé pozici vektoru proměnných (U2 = 0), tak požadované parametry
lze vyjádřit následovně:

U1 U3 U4

G1 0 0
−G1 −G2 0

0 G2 +G3 −G3

I1
I2
I3

Au = Rz∆12
Rz∆11 + ∆11,32

= Aup = ∆12
∆11

= −R2
R1

(A.20)

Rip = ∆11
∆ = R1, (A.21)

Rop = ∆32
∆ = 0, (A.22)

což je v souladu s odpovídajícími parametry ve vztazích (A.18), (A.19) a (A.16), resp. (A.17) pro A→∞.
Je to zřejmé i z obvodu, jelikož pro ideální OZ bude vlivem ZZV platit U2 = 0.
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Pro výstup nakrátko by dle uvedené matice vedl výpočet Rik = ∆11,32
∆32

na dělení nulou a pro Rok =
∆11,32

∆11
= 0, jelikož ∆32 = 0 i ∆11,32 = 0. To samozřejmě není pravda a je to způsobeno právě výstupem

nakrátko, což vede na U3 = 0 a tím na přerušení zpětné vazby. Převládající záporná zpětná vazba je
nutná podmínka platnosti pravidla A.6 pro zařazení ideálního OZ. Tato podmínka není při výstupu
nakrátko dodržena a postup nelze v tomto případě použít (neplatí U2 = 0).
Pokud bychom výstup nakrátko realizovali dle pravidla A.10 dostaneme
matici vpravo. Výpočet např. zkratového proudu je pak dán Ik = ∆12

∆ →∞
(Ik je na 2. pozici místo U3 a budí se do uzlu 1), což vede na dělení nulou,
jelikož determinant matice je ∆ = 0!

U1 Ik U4

G1 0 0
−G1 0 0

0 1 −G3

I1
I2
0

Výsledky lze zkontrolovat analýzou.
Stabilita obvodu jak pro proudové, tak napěťové buzení je ukázána na analýze Wienova oscilátoru včetně
uvedeného komentáře.

Podrobně se problematikou algoritmizace popisu obvodů zabývá literatura [5], kde jsou uvedeny další postupy,
které se v programech pro analýzu obvodů využívají.
V další části je ukázán postup sestavení matice obvodu a analýzy idealizovaných, periodicky spínaných obvodů, tj.
tzv. obvodů se spínanými kapacitory nebo proudy.
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A.5. Sestavení matice periodicky spínaného SC obvodu
Podstata metody analýzy idealizovaných, periodicky spínaných obvodů se spínanými kapacitory vychází
z metody uzlových nábojových rovnic, která je analogií MUN. Maticový zápis (A.1) lze upravit tak, že místo
budicích proudů použijeme zdroje náboje a místo admitanční matice pak matici kapacitní.

C ·U = Q (A.23)

kde C je kapacitní matice soustavy – lineárního obvodu se spínanými kapacitory,
U je vektor neznámých uzlových napětí a
Q je vektor všech budících nábojů do jednotlivých uzlů soustavy,

přičemž pro sestavení kapacitní matice platí analogické pravidla k výše uvedeným. Matici je třeba sestavit pro
obvodové veličiny v různých fázích, jak je uvedeno v kapitole 17.8.2. Pro její sestavení uvažujme elementární
obvod spínaný pouze ve dvou fázích, který lze pro uzel (1) popsat následujícími relacemi:

q1

C(1)

u1 u2
uC

q1[n] = C
(
uC [n]− uC̄ [n− 1/2]

)
,

q1̄[n− 1/2] = C
(
uC̄ [n− 1/2]− uC [n− 1]

)
,

(A.24)

přičemž q1[n], resp. q1̄[n−1/2] jsou vzorky vstupního náboje v časech t = nTc pro
první a t = (n− 1/2)Tc pro druhou fázi, což platí i pro ostatní obvodové veličiny.
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Pokud vyjádříme napětí kapacitoru rozdílem uzlových napětí, tj. uC [n] = u1[n] − u2[n] a aplikujeme pak na
soustavu (A.24) transformaci Z, tak dostaneme:

Q1(z) = C
((
U1(z)− U2(z)

)
− z−1/2(U1̄(z)− U2̄(z)

))
,

z−1/2Q1̄(z) = C
(
z−1/2(U1̄(z)− U2̄(z)

)
− z−1(U1(z)− U2(z)

))
,

(A.25)

přičemž druhou rovnici soustavy je vhodné ještě upravit na následující tvar

Q1l(z) = C
(
−z−1/2(U1s(z)− U2s(z)

)
+
(
U1l(z)− U2l(z)

))
.

Pro obvod spínaný ve dvou fázích pak lze pro maticový zápis použít rovnici (17.89), která vychází z popisu,
přičemž např. Qe(z) =

(
Q1(z), Q2(z), ...

)T , resp. Qo(z) =
(
Q1̄(z), Q2̄(z), ...

)T jsou vektory vstupního náboje
v první (sudé – even), resp. druhé (liché – odd) fázi, atd.

[
Qe(z)
Qo(z)

]
=
[

Cee −z− 1
2 Ceo

−z− 1
2 Coe Coo

] [
Ue(z)
Uo(z)

]
. (A.26)

Jak bylo uvedeno, jsou pravidla pro zařazení obdobná výše uvedeným, proto zde již nejsou uvedena (viz např. [16]).
Sestavení jednotlivých kapacitních matic a tím její celkové struktury je ukázáno na příkladech – nejprve na ele-
mentárním obvodu SC integračního článku z obrázku 17.65.

33



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad A.8 Analýza SC integračního článku

Zadání: Sestavte kapacitní matici vycházející z metody uzlových nábojových rovnic a analyzujte přenosy
SC integračního článku z obrázku 17.65.

Řešení: Nejprve z obvodu vyjmeme obvodové prvky jejichž chování se mění se spínacími fázemi, tj. spínači
a pro něj pak sestavme základní kapacitní matici C0. V takto upraveném obvodu se vyskytují pouze
kapacitory, jejich zařazení je zcela analogické jako zařazení rezistoru do admitanční matice dle pravidla A.1.

u1

1 2

C1

S1 (2)
S2 (3)

C2
u3u2

(1)q1 q3

u1 C1

(2)

C2

(3)

u3

(1)q1

C0 =




0 0 0
0 C1 0
0 0 C2




Tuto matici pak použijeme pro sestavení celkové matice dle (A.26). Dostaneme pak tvar (A.27) na který
aplikujeme vliv jednotlivých spínačů. Spínač je zkratem, tj. zařazení ze řídí pravidlem A.7, které aplikujeme
pouze na tu část matice, která odpovídá fázi, ve které je daný spínač sepnut. V případě spínače S1 přičteme
řádek odpovídající napětí U2(z) (označen (2), tj. v první fázi) k řádku odpovídající napětí U1(z) a sloupec
(1) ke sloupci (2). Řádek a sloupec (2) pak vypustíme (nepožaduje se výpočet proudu). Analogicky zařadíme
spínač S2 (modifikujeme řádky a sloupce části matice odpovídající 2. fázi) a dostaneme matici (A.28).
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C0 =




0 0 0
0 C1 0
0 0 C2


 ⇒

(1) (2) (3) (1̄) (2̄) (3̄)

(1) 0 0 0 0 0 0
(2) 0 C1 0 0 −z−1/2C1 0
(3) 0 0 C2 0 0 −z−1/2C2

(1̄) 0 0 0 0 0 0
(2̄) 0 −z− 1

2C1 0 0 C1 0
(3̄) 0 0 −z−1/2C2 0 0 C2

(A.27)

u1

1 2

C1

S1 (2)
S2

(3)

C2
u3u2

(1)q1

(1) + (2) (3) (1̄) (2̄) + (3̄)

(1) + (2) C1 0 0 −z−1/2C1

(3) 0 C2 0 −z−1/2C2

(1̄) 0 0 0 0
(2̄) + (3̄) −z− 1

2C1 −z−1/2C2 0 C1 + C2

(A.28)
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Je zřejmé, že vlivem spínačů je U1(z) ≡ U1e(z) = U2e(z) ≡ U2(z) a U2̄(z) ≡ U2o(z) = U3o(z) ≡ U3̄(z) a
dále nelze budit do uzlu 1̄ v liché fázi. K tomuto uzlu není pro 2. fázi nic připojeno, tj. odpovídající řádek
i sloupec matice je nulový a proto ho lze ho vypustit. Výsledný maticový popis obvodu je následující:

u1

1 2

C1

S1 (2)
S2

(3)

C2
u3u2

(1)q1 q3 

Q1

0
0


 =




C1 0 −C1√
z

0 C2 −C2√
z

−C1√
z
−C2√

z
C1 + C2



·



U1

U3

U3̄


 , (A.29)

Přenosové funkce lze z výsledné matice určit dle (A.7), tj.

H13(z) = U3(z)
U1(z)

∣∣∣∣
Q3=0, Q3̄=0, Q1̄=0

= ∆12
∆11

= C1
z(C1 + C2)− C2

,

H13̄(z) = U3̄(z)
U1(z)

∣∣∣∣
Q3=0, Q3̄=0, Q1̄=0

= ∆13
∆11

=
√
zC1

z(C1 + C2)− C2
,

kde číslování algebraických doplňků neodpovídá číslování uzlů, ale pořadí řádků a sloupců ve výsledné
kapacitní matici. Pro U3 = 0 je H13(z) = 0, H13̄(z) = C1√

z(C1+C2) a pro U3̄ = 0 jsou oba přenosy nulové.
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Předchozí obvod se skládal pouze z pasivních prvků (pomineme-li spínače). Podobně jako pro kapacitor lze na
základní matici C0 uplatnit i pravidlo na pro ideální OZ (analogicky k pravidlu A.6), jelikož ovlivňuje stejně veličiny
bez ohledu na fázi spínání.

Pravidlo A.11 Zařazení ideálního operačního zesilovače se zavedenou ZZV do kapacitní matice obvodu

Zařazení IOZ: V matici přičteme řádek odpovídající uzlu (c) pro obě fáze (řádek c, resp. c̄) k řádku
odpovídajícímu uzlu (d) (řádek d, resp. d̄). Dále přičteme sloupec odpovídající napětí uzlu
(a) pro obě fáze (sloupec a, resp. ā)ke sloupci odpovídajícímu napětí uzlu (b) (sloupec b,
resp. b̄). Řádky c, resp. c̄ a sloupce a, resp. āpotom vynulujeme, resp. vypustíme, pokud
není třeba vypočítat přímo náboj q výstupních svorek.

Rozdílná situace je s řízenými zdroji, kde např. pro zdroj napětí řízený napětím (VCVS) je pro dvoufázově spínaný
obvod nutné popsat veličiny v obou fázích, přičemž samozřejmě neexistuje přenos z jedné fáze do druhé (ze sudé
do liché) a naopak, tj. Qe 6= f(Uo), Qo 6= f(Ue), resp. např. Qc 6= f(Uā), f(Ub̄), . . .

u2 =Au1

(c)

(d)

(a)

(b)

u1

q (Ua − Ub)A− (Uc − Ud) = 0, Qc = Q, Qd = −Q,
(Uā − Ub̄)A− (Uc̄ − Ud̄) = 0, Qc̄ = Q, Qd̄ = −Q,

kde jednotlivé veličiny vyjadřují Z obrazy, např. Q ≡ Q(z).
Pravidlo pro zařazení VCVS je pak možné formulovat následujícím způsobem.
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Pravidlo A.12 Zařazení napětím řízeného zdroje napětí do kapacitní matice obvodu

Zařazení VCVS: V matici přičteme řádek od-
povídající uzlu (c) pro obě
fáze (řádek c, resp. c̄) k řád-
ku odpovídajícímu uzlu (d)
(řádek d, resp. d̄) a řádky c,
resp. c̄ potom vynulujeme.
K takto vzniklé matici při-
čteme v odpovídajících uz-
lech následující matici:

Ua Ub Uc Ud Uā Ub̄ Uc̄ Ud̄

A −A −1 1

A −A −1 1

Qa
Qb
0
Qd

Qā
Qb̄
0
Qd̄

Řízený zdroj nemá paměťový efekt, tj. má nulový přenos mezi fázemi, proto se k maticím Ceo a Coe nepřičítají
žádné prvky a provede se jen výše uvedené sečtení a nulování řádků – zdroj nemění své chování v závislosti na
spínací fázi. Jelikož jsme vypustili původní řádek c a c̄ , ztrácíme možnost buzení přímo do tohoto, resp. těchto
uzlů (pravá strana rovnice 3 a 3̄ je nyní nulová). Jak je ale patrné, buzení do uzlu d, resp. d̄ je identické jako
buzení do uzlu c, resp. c̄ (ve skutečnosti je na místě prvku Qd, resp. Qd̄ prvek Qc +Qd, resp. Qc̄ +Qd̄).
Podobně lze upravit ostatní pravidla pro zařazení ostatních řízených zdrojů uvedená v podkapitole A.2, viz. také [16].
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Příklad A.9 Analýza SC integrátoru

Zadání: Sestavte kapacitní matici vycházející z metody uzlových nábojových rovnic a analyzujte přenosy
SC integrátoru podle obrázku 17.71 jak pro případ ideálního OZ, tak OZ s konečným zesílením Ad.

Řešení: Postup je naprosto stejný jako v předcházejícím příkladě. Nejprve sestavíme základní kapacitní
matici C0 obvodu bez spínačů (případně řízených zdrojů). Pro případ ideálního OZ dostaneme aplikujeme
na tuto matici pravidlo A.11, tj. škrtneme přímo třetí řádek (třetí řádek přičteme k referenčnímu a potom
škrtneme). Stejným způsobem škrtneme i čtvrtý sloupec. Napětí U3 je tedy nulové a nelze budit do uzlu
4, což má však stejný efekt jako budit do referenčního uzlu. Dostáváme tak základní redukovanou matici
v následujícím tvaru (A.31):

C2

(4)

u1 u4OZ
1 2

C1

S1(1) (2) S2

(3)

C0 =




0 0 0 0
0 C1 0 0
0 0 C2 −C2

0 0 −C2 C2




(A.30)

(1) (2) (4)
(1) 0 0 0
(2) 0 C1 0
(3) 0 0 −C2

(A.31)
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Nyní již lze sestavit celkovou kapacitní matici a aplikovat vliv jednotlivých spínačů. Vliv spínače S1 se projeví
součtem řádků a sloupců 1 a 2 – k řádku (sloupci) 2 přičteme řádek (sloupec) 1 a ten pak vypustíme. Spínač
S2 připojuje uzel 2̄ (v liché fázi) k uzlu referenčnímu (vlivem OZ je uzel 3 ≡ 0). Škrtneme tedy řádek 2̄ a
sloupec 2̄. Uzel 1̄ (v liché fázi) je opět odpojen, a tudíž opět vypustíme řádek a sloupec 1̄. Tím dostaneme
výslednou maticovou reprezentaci daného obvodu, přičemž opět platí U1(z) ≡ U1e(z) = U2e(z) ≡ U2(z).



Q1s

0
0


 =




C1 0 0

0 −C2
C2√
z

−C1√
z

C2√
z
−C2



·



U1s

U4s

U4l


 , (A.32)

Pro výpočet přenosových funkcí odpovídá číslování algebraických doplňků pořadí řádků a sloupců ve vý-
sledné kapacitní matici:

H14(z) = U4(z)
U1(z)

∣∣∣∣
Q4=0, Q4̄=0, Q1̄=0

= ∆12
∆11

= −C1
C2

z−1

1− z−1 , (A.33)

H14̄(z) = U4̄(z)
U1(z)

∣∣∣∣
Q4=0, Q4̄=0, Q1̄=0

= ∆13
∆11

= −C1
C2

z−1/2

1− z−1 . (A.34)
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V případě operačního zesilovače s konečným zesílením vyjdeme z původní matice (A.30). Z ní opět sestaví-
me celkovou kapacitní matici dle (A.26), na kterou dále aplikujeme vliv napětím řízeného zdroje napětí se
zesílením Ad podle pravidla A.12. Nakonec aplikujeme na matici vliv spínačů S1 a S2 stejně jako v před-
chozím případě. Výsledná matice soustavy má následující tvar (pro lepší orientaci jsou opět označeny řádky
a sloupce čísly, které odpovídají daným uzlům):

(1 + 2) (3) (4) (2̄ + 3̄) (4̄)

(1 + 2) C1 0 0 −z−1/2C1 0
(3) 0 C2 −C2 −z−1/2C2 z−1/2C2

(4) 0 Ad −1 0 0

(2̄ + 3̄) −z−1/2C1 −z−1/2C2 z−1/2C2 C1 + C2 −C2

(4̄) 0 0 0 Ad −1
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Obvod je opět buzen pouze v sudé fázi – v liché fázi je vstup obvodu odpojen, tj. musí platit Q1̄ = 0.
Z přenosů existují pouze napěťové přenosy typu H14 a H14̄ a existují pouze přenosy naprázdno, tj. pro
Q4 = 0 a Q4̄ = 0, jelikož pro výstup nakrátko (podmínka U4 = 0 nebo U4̄ = 0) nelze analýzu provést –
nelze zkratovat výstup OZ.
Výrazy pro napěťové přenosy jsou v tomto případě samozřejmě složitější, viz. (A.35) a (A.36). Číslování
subdeterminantů je opět podle pořadí řádků a sloupců v matici, nikoli podle číslování uzlů. Čtenář se může
přesvědčit, že pro limitní případ limAd=∞H14(z) a limAd=∞H14̄(z), dostane výsledky podle (A.33) a
(A.34).

H14(z) = ∆13
∆11

= − C1Ad(Ad − 1)
(C2 + C1 − 2C2Ad − C1Ad + C2A2

d)z − C2 + 2C2Ad − C2A2
d

(A.35)

H14̄(z) = ∆15
∆11

= −
√
zC1Ad(Ad − 1)

(C2 + C1 − 2C2Ad − C1Ad + C2A2
d)z − C2 + 2C2Ad − C2A2

d

(A.36)

Uvedený postup a obdržené výsledky platí pro idealizované obvody, tj. pro případ kdy se prakticky neuplatní
nabíjecí a vybíjecí časy kapacitorů, viz stranu XVII-97.

Pomocí uvedené metody lze analyzovat pouze idealizované SC obvody obsahující základní lineární prvky: V, C,
A – ideální OZ, spínače S, VCVS, CCCS. Nelze zařadit R, L, I, VCCS (G) a CCVS (H). Více o analýze SC obvodů
viz [16]. Dále následuje postup sestavení matice a analýzy obvodů s periodicky spínanými proudy.
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A.6. Sestavení matice periodicky spínaného SI obvodu
Pro analýzu idealizovaných, periodicky spínaných obvodů se spínanými proudy (SI) s výhodou používáme
maticové metody analogicky k metodě uzlových napětí (A.1), resp. metodě uzlových nábojových rovnic (A.23).
V tomto případě se jedná o obecný zápis (A.37), který lze pro obvod spínaný ve dnou fázích formulovat dle (A.38,
analogicky k (17.89) pro SC obvody:

G ·U = I, ⇒ U = Y−1 · I (A.37)

kde Y je admitanční matice soustavy (lineárního obvodu),
U je vektor neznámých uzlových napětí a
I je vektor všech budících proudů do jednotlivých uzlů soustavy.

[
Ie(z)
Io(z)

]
=
[

Gee −z− 1
2 Geo

−z− 1
2 Goe Goo

] [
Ue(z)
Uo(z)

]
(A.38)

kde Ie(z), resp. Io(z) je opět vektor budicích proudů nábojů v sudé (1.), resp. liché (2.) fázi, Ue(z), resp. Uo(z)
je vektor uzlových napětí sudé (1.), resp. liché (2.) fázi a Gee, resp. Geo, . . . jsou kapacitní matice obvodu pro
přenosy ze sudé (1.) do sudé (1.), resp. ze sudé (1.) do liché (2.) fáze, . . . . Jejich sestavení a použití je ukázáno
dále. Vzhledem k využití pouze dvoufázově spínaných obvodů je využito značení dle (17.87), tj. U1(z) ≡ U1e(z),
resp. U1̄(z) ≡ U1o(z) pro napětí v uzlu 1 v 1. (sudé), resp. 2. (liché) fázi.
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Maticový zápis (A.38) je vyjádřením zobecněné metody uzlových napětí pro obvod spínaný ve dvou fázích. Matice
jsou skutečně vodivostní – neobsahují žádní akumulační prvky a její sestavení odpovídá pravidlům pro sestavování
kapacitní matice, popsané v podkapitole A.5. Vzhledem k tomu, že SI obvody obsahují pouze spínače a aktivní
prvky (odpor je modelován pomocí VCVS a kapacitor indikuje pouze paměť), lze sestavovat přímo celkovou matici,
přičemž do ní zapisujeme jednotlivé paměťové buňky, jako základní prvky SI obvodu, tj. pro obvod z obrázku 17.85.

M

C

S2

Ib
S1 S3i1 i2

1

1

2

+UN

uC

iD

C

S2

S1 S3i1 i2

1

1

2

uC

iD

gmuC

(a) (b)

Vzhledem k relaci I1̄ = −I2̄, platí pro řízení spínače
v 1. fázi dle modelu (b):

I1(z) = gmU1(z),
I1̄(z) = z−1/2gmU1(z).

(A.39)

Pokud by byl paměťový kapacitor nabíjen v liché
fázi, platí:

I1̄(z) = gmU1̄(z),
I1(z) = z−1/2gmU1̄(z).

(A.40)

Obrázek A.4: Zpožďovací SI obvod (a), jeho lineární model (b) a popis pro spínání v 1. i ve 2. fázi.

44



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Maticový zápis relací (A.39), resp. (A.40) je uveden níže (a), tj. pro řízení v 1. fázi, resp. (b) pro řízení ve fázi 2.
Zápis (c) je popisem buňky s výstupem v uzlu (5) a řízením v 1. fázi z uzlu (2) dle M2 z obrázku 17.86.

(a):

U1 U1̄

I1 gm 0
I1̄ z−1/2gm 0

(b):

U1s U1̄

I1s 0 z−1/2gm
I1̄ 0 gm

(c):

U2

I5 α

I5̄ z−1/2α (A.41)

Pravidlo A.13 Zařazení zpožďovací SI buňky do vodivostní matice obvodu

S

(a)

(c)
φ

uC

iD

gmuC

(b) K prvku matice, který je v řádku odpovídajícímu uzlu buňky (b) a sloupci odpo-
vídajícímu uzlu buňky (a), přičteme převodní vodivost (gm) tranzistoru buňky,
a to pouze v řádku a sloupci odpovídajícím fázi (φ), ve které spíná řídící spínač.
Dále přičteme převodní (normovanou) vodivost daného tranzistoru, vynásobe-
nou členem z−1/2 k prvku, který je ve sloupci, odpovídajícímu uzlu buňky (a)
a v řádku, odpovídajícímu uzlu (b), a to pouze ve sloupci odpovídajícímu fázi,
ve které spíná řídící spínač a v řádku odpovídajícímu fázi opačné.

Pozn.: Převodní vodivost tranzistoru je přímo úměrná šířce kanálu tranzistoru MOS, tj. gm = kαW , kde k je konstanta
dle (15.3), resp. (15.4). Vzhledem k tomu, že výsledkem analýzy jsou proudové přenosy (podíly), tak se uplatní pouze
relativní (poměrné) vodivosti α. Z tohoto důvodu se používá zjednodušený zápis uvedený v případě (c) vztahu (A.41).
Obecně by bylo třeba relativní vodivosti α vynásobit normovací vodivostí.
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Proudové přenosy jsou definovány obdobně jako v případě SC obvodů, viz (17.91). Pokud je výstupní proud
orientován ven z obvodu, má v maticovém zápisu záporné znaménko, stejně jako v případě nábojových přenosů.
Pro dvoufázově spínaný obvod se vstupním proudem I1 a výstupním I2 definujeme opět čtyři základní proudové
přenosy analogicky k napěťovým přenosům SC obvodů (17.90):

[
−I2
−I2̄

]
=
[
H12 H12̄
H1̄2 H1̄2̄

] [
I1
I2̄

]
(A.42)

kde H12(z) ≡ Hee(z), resp. H12̄(z) ≡ Heo(z) je přenos vstupního proudu v první fázi na výstupní proud v první
resp. druhé fázi, . . . Ke každému přenosu pak existují další 4 varianty dle zakončení:

H12 = −I2
I1

∣∣∣∣
U2=0, I2̄=0, I1̄=0

(A.43)

H12 = −I2
I1

∣∣∣∣
U2=0, I2̄=0, U1̄=0

(A.44)

H12 = −I2
I1

∣∣∣∣
U2=0, U2̄=0, I1̄=0

(A.45)

H12 = −I2s
I1s

∣∣∣∣
U2=0, U2̄=0, U1̄=0

(A.46)
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Vlastní výpočet proudových přenosů definovaných podle (A.42) můžeme vyjádřit pomocí algebraických doplňků, jak
bylo uvedeno v kapitole A.3 dle (A.9). Jedná se o výpočet proudových přenosů pro různá zakončení: za podmínek
uvedených v (A.43) dostaneme výsledné vztahy dle (A.47), za podmínek (A.44) vztahy (A.48), za podmínek (A.45)
vztahy (A.49) a konečně za podmínek (A.46) vztahy1 (A.50):

H1 =




∆12
∆22

∆1̄2
∆22

∆12̄
∆2̄2̄

∆1̄2̄
∆2̄2̄


 (A.47), H2 =




∆12,1̄1̄
∆22,1̄1̄

∆1̄2,11
∆22,11

∆12̄,1̄1̄
∆2̄2̄,1̄1̄

∆1̄2̄,11
∆2̄2̄,11


 (A.48)

H3 =




∆12,2̄2̄
∆22,2̄2̄

∆1̄2,2̄2̄
∆22,2̄2̄

∆12̄,22
∆2̄2̄,22

∆1̄2̄,22
∆2̄2̄,22


 (A.49), H4 =




∆12,2̄2̄,1̄1̄
∆22,2̄2̄,1̄1̄

∆1̄2,2̄2̄,11
∆22,2̄2̄,11

∆12̄,22,1̄1̄
∆2̄2̄,22,1̄1̄

∆1̄2̄,22,11
∆2̄2̄,22,11


 (A.50)

Použití metody analýzy je ukázáno na následujících příkladech.

1V tomto případě je výpočet přenosů proveden pomocí trojných algebraických doplňků.
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Příklad A.10 Analýza SI proudového zrcadla

Zadání: Sestavte matici obvodu zpožďovacího proudového zrcadla implementovaného SI technikou uvede-
ného obrázkem (17.101). Z maticového vyjádření určete odpovídající proudové přenosy.

M2(4)

C

S2

(2)
αIb

(5)

S1

(1)

S3 (3)i1 i3

1

1

2

+UN

M1
i5

Ib

W αW

Řešení: Nejprve sestavíme model obvodu dle modelu paměťové
buňky dle obrázku A.4.

S1(1) (2)

S2

(4)

C

S3

(3)

1UC αUC

(5)

UC

i1

i3

i5

1
1

2

Obvod obsahuje pouze čtyři nezávislé uzly, jelikož buňky (proudové zdroje) jsou řízeny v první fázi napětím,
pro které vlivem spínače S2 platí U2 = U4 = U4̄.
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Podle výše uvedeného bude vodivostní matice hodnosti 8 (pro uzly (1), (2), (3) a (5) v obou fázích), přičemž
jednotlivé paměťové buňky, resp. jejich modely do ní zařadíme a podle pravidla A.13. Takto vzniklá matice
má následujicí tvar:

S1(1) (2)

S2

(4)

C

S3

(3)

1UC αUC

(5)

UC

i1

i3

i5

1
1

2

(1) (2) (3) (5) (1̄) (2̄) (3̄) (5̄)

(1) 0 0 0 0 0 0 0 0
(2) 0 1 0 0 0 0 0 0
(3) 0 0 0 0 0 0 0 0
(5) 0 α 0 0 0 0 0 0

(1̄) 0 0 0 0 0 0 0 0
(2̄) 0 z−1/2 0 0 0 0 0 0
(3̄) 0 0 0 0 0 0 0 0
(5̄) 0 z−1/2α 0 0 0 0 0 0
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Zařazením vlivu spínačů S1 a S3 a vyškrtnutím všech nulových řádků s příslušnými nulovými sloupci
(výsledná matice musí být čtvercová, což je nutné pro výpočet determinantů a tím výsledných přenosů)
dostaneme výslednou matici obvodu v následujícím tvaru:

S1(1) (2)

S2

(4)

C

S3

(3)

1UC αUC

(5)

UC

i1

i3

i5

1
1

2
(1 + 2) (5) (2̄ + 3̄) (5̄)

(1 + 2) 1 0 0 0
(5) α 0 0 0

(2̄ + 3̄) z−1/2 0 0 0
(5̄) z−1/2α 0 0 0

Redukce matice je pochopitelná. Uzel (3) je v první fázi odpojen, stejně jako uzel (1) ve fázi druhé, tj. (1̄),
proto jsou příslušné řádky i sloupce nulové a lze je vypustit. Dále je spínačem S1 spojen uzel (1) s uzlem
(2) a spínačem S3 uzel (2̄) s uzlem (3̄). To odpovídá zbylým redukcím.
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Pro přenosy do uzlu (3̄) je třeba uzel (5) zkratovat na zemní svorku, tj. vypustit řádky i sloupce (5) a (5̄),
přičemž dostaneme matici vlevo s odpovídajícím přenosem dle (A.47). Obdobně pro přenosy do uzlu (5) je
uzel (3̄) třeba zkratovat, tj. vypustit řádek a sloupec (3̄), přičemž dostaneme matici vpravo s odpovídajícími
přenosy dle (A.49). Výsledky jsou shodné s (17.101).

(1 + 2) (2̄ + 3̄)

(1 + 2) 1 0

(2̄ + 3̄) z−1/2 0

H13̄ = I3̄(z)
I1(z)

∣∣∣∣
U3̄=0, I3=0, I1̄=0

= ∆13̄
∆3̄3̄

= −z−1/2

(A.51)

Přenosy z druhé fáze neexistují a v tomto přípa-
dě neexistuje ani přenos do první fáze.

(1 + 2) (5) (5̄)

(1 + 2) 1 0 0
(5) α 0 0

(5̄) z−1/2α 0 0

H15 = I5(z)
I1(z)

∣∣∣∣
U5=0, U5̄=0, I1̄=0

=
∆15,5̄5̄
∆55,5̄5̄

= −α

(A.52)

H15̄ = I5̄(z)
I1(z)

∣∣∣∣
U5̄=0, U5=0, I1̄=0

=
∆15̄,55
∆5̄5̄,55

= −αz−1/2

(A.53)

51



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad A.11 Analýza SI integrátoru

Zadání: Sestavte matici integrátoru implementovaného SI technikou uvedeného obrázkem (17.87). Z ma-
ticového vyjádření určete odpovídající proudové přenosy.

M3

C2

S2

(1)
αIb

(2)

i1

+UN

M2

i2

2Ib

1 α

M1

1
C1

S1 2 1

iD1 iD2 iD3

Řešení: Vodivostní matici obvodu sestavíme stejně jako
v předchozím případě zařazením třech paměťových buněk
podle pravidla A.13.

(1) (2) (1̄) (2̄)

(1) 1 0 z−1/2 0
(2) α 0 0 0

(1̄) z−1/2 0 1 0
(2̄) z−1/2α 0 0 0

V tomto případě obsahuje obvod pouze dva nezávislé uzly, tj. hodnost matice je 4 (spínání ve dvou fázích)
a dále se neredukuje, jelikož neobsahuje další spínače mimo spínače paměťových buněk.
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Proudové přenosy za podmínek (A.43) a (A.44) nejsou v tomto případě vůbec definované (výstupní proud
musí být odebírán v každé fázi). Přenosy za podmínek (A.46) sice definované jsou, ale nemají praktický
význam (pro U1̄ = 0 se degraduje činnost obvodu). Z tohoto důvodu určíme pouze přenosy podle (A.45):

(1) (2) (1̄) (2̄)

(1) 1 0 z−1/2 0
(2) α 0 0 0

(1̄) z−1/2 0 1 0
(2̄) z−1/2α 0 0 0

H12
∣∣
U2=0, U2̄=0, I1̄=0 =

∆12,2̄2̄
∆22,2̄2̄

= − α

1− z−1 = − αz

z − 1 ,

(A.54)

H12̄
∣∣
U2=0, U2̄=0, I1̄=0 =

∆1̄2,2̄2̄
∆22,2̄2̄

= − α
√
z

z − 1 , (A.55)

H1̄2
∣∣
U2=0, U2̄=0, I1=0 =

∆12̄,22
∆2̄2̄,22

= α
√
z

z − 1 , (A.56)

H1̄2̄
∣∣
U2=0, U2̄=0, I1=0 =

∆1̄2̄,22
∆2̄2̄,22

= α

z − 1 . (A.57)

Číslování algebraických doplňků je zde uvedeno podle číslování uzlů. Pro jejich výpočet je však výhodnější
uvést jejich číslování podle pořadí příslušných řádků a sloupců v matici. Např. pro doplněk ∆12,2̄2̄ bychom
tedy psali ∆12,44, atd.
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Na závěr je uvedena analýza uvedeného Si integrátoru
s uvažováním výstupních vodivostí tranzistorů (go pro tran-
zistory M1 a M2 a go3 pro tranzistor M3). Ty lze mode-
lovat zdrojem proudu řízeným vlastním napětím (viz obrá-
zek 2.3) a následně do vodivostní matice. Jelikož se však
jedná o „klasickou“ vodivost, tj. bez paměti (má nulový
přenos mezi fázemi), její vliv se projeví pouze v matici Gss

a Gll. Výsledný tvar matice je uveden vpravo.

(1) (2) (1̄) (2̄)

(1) 1 + 2G 0 z−1/2 0
(2) α G3 0 0

(1̄) z−1/2 0 1 + 2G 0
(2̄) z−1/2α 0 0 G3

Příslušně se samozřejmě změní i proudové přenosy, např. pro přenos A.54 bude pak platit:

H12(z) = I2(z)
I1(z)

∣∣∣∣
U2=0, U2̄=0, I1̄=0

= − α(1 + 2G)z
(4G2 + 4G+ 1)z − 1 (A.58)

Je však nutné zdůraznit, že i když lze tímto způsobem zařazovat do obvodu „klasické“ vodivosti, resp.
rezistory, stále se jedná o analýzu idealizovaného obvodu, což je dáno podstatou dané metody. To znamená,
že se neberou v úvahu přechodové děje při nabíjení a vybíjení paměťových kapacitorů a předpokládá se, že
k těmto dějům nedochází, resp. odezní vždy před přechodem do další fáze.
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Níže je uvedena ukázka modelu zpožďovací buňky dle pravidla A.13 a její netlist pro zařazení do upravené matice
pro SI obvody pro algoritmus analyzátoru GEEC. Obsahuje kapacitor, který slouží jako paměť, tj. přenos z jedné
fáze do druhé. Zpožďovací buňka tvořená tranzistorem M2 zrcadla z příkladu A.10 se pak zapíše jako:

X2 5 4 1 SIb PARAMS: gm=alpha.

Cb

(c)

uc 1·ua

(s)Sb

φ
gmuc

(b)(a)

ua

.subckt SIb b a ph
Eb s~0 a 0 1
Sb s~c ph
Cb c 0 1
Gb b 0 c 0 gm
.ends SIb

Obrázek A.5: Model zpožďovací SI buňky a její netlist pro algoritmus analyzátoru GEEC.

Pomocí uvedené metody lze opět analyzovat pouze idealizované SI obvody obsahující základní lineární prvky vyjma
induktoru (L), nenulového napěťového zdroje (V), tj. lze použít zkrat s výpočtem proudu a dále nelze zařadit CCVS
(H – zdroj napětí řízený proudem). Více o maticové analýze a výpočtu přenosů SI obvodů viz [16].
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A.7. Kmitočtová analýza spínaných obvodů ve Spice
Výše uvedená metoda je použitelná pouze u idealizovaných obvodů, tj. obvodů, kde dojde k ustálení nabíjecích
procesů před každou změnou spínačů. Pokud toto není dodrženo, lze využít metod posaných zde, případně zde.
Pomocí programu Spice lze při správném nastavení analyzovat kmitočtové vlastnosti spínaného obvodu včetně
jeho parazitních vlastností a nelinearit následovně:

Netlist
Transientní
analýza DFT H(jω)

Spice

â Metoda je založena na časové (transientní) analýze obvodu a následném výpočtu DFT z časového vektoru
vzorků transientní analýzy, tj. nelze použít přímou AC analýzu.

â Obvod může být buzen impulzem nebo sadou harmonických signálů.
â Nastavení parametrů transientní analýzy je klíčové pro platnost celé analýzy.
â V případě periodického buzení je třeba vypočítat časovou odezvu (vstupní data Fourierovy analýzy, resp. DFT)

v ustáleném stavu, v případě buzení pulsů musí odezva obsahovat naopak celý přechodový děj.
â Pro minimální chybu výpočtu musí časový úsek pro výpočet DFT odpovídat celočíselnému násobku nejdelší

periody vstupního (analyzovaného) signálu a zároveň musí být celočíselným násobkem spínací periody obvodu.
â Implementace DFT v programech Spice předpokládají ekvidistantní vzorky⇒ linearizace časové osy vstupních

dat, zejména pro malou relativní chybu výpočtu RELTOL. Více o nastavení programu Spice zde.
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Následuje ukázka výpisu vstupního souboru pro program
WinSpice pro analýzu SC integračního článku z příkla-
du A.8, tj. definice parametrů, netlistu a vlastních pří-
kazů programu. V kódu jsou barevně odlišeny části pro
buzení pulzem (zeleně) a pro buzení 19 sinusovými sig-
nály (červeně). Níže je uvedena výsledná časová odezva
a kmitočtová charakteristika, více viz komentář.

Definice parametrů netlistu
*clock frequency
.PARAM fc=10000
*the biggest input/clock signal frequency ratio
.PARAM n=80
*number of time samples per clock period
.PARAM m=200
*number of input signal periods to reach steady
state
.PARAM nop=0 nop=1
*number of signal periods for computation
.PARAM nops=1 nops=2
*number of signal frequencies
.PARAM km=19

.PARAM Tstop={n/fc*(nop+nops)}

.PARAM Tstep={1/fc/m}

.PARAM Tstart={n/fc*nop}

.PARAM Fstep={fc/n}

.PARAM Fstop={Fstep*km}

.OPTION reltol=1e-2

.OPTION trtol=4

.OPTION CHGTOL=1e-16
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Netlist obvodu
.MODEL SMODR SW(VT=0e-3 RON=5000 ROFF=1e13)
.MODEL SMOD SW(VT=0e-3 RON=0.1 ROFF=1e13)

*******clock signal******************************************
B2 clk 0 V=sin(2*pi*{fc}*TIME)

*******Exciting of the pulse********************************
V1 1 0 PWL(0 0 0 1 {1/fc/2} 1 {1/fc/2} 0) DC 0

*******Exciting of set of sinusoidal signals****************
B1 in 0 V=1+sin(2*pi*{fc/n]}*TIME)+sin(2*2*pi*{fc/n}*TIME)+ ... +
+ ... + sin(18*2*pi*{fc/n}*TIME)+ sin(19*2*pi*{fc/n}*TIME)

*******Netilist of SC network******************************
S1 1 3 clk 0 SMODR
S2 3 2 0 clk SMODR
C1 3 0 6.2n
C2 2 0 10n
S5 2 4 clk 0 SMOD
S6 4 0 0 clk SMOD

Řídící sekvence
.control
set method=gear

******transient analysis********
tran {Tstep} {Tstop} {Tstart}

******output voltage******
let out=v(4)
let inp=v(1)
plot out inp

******DFT calculation***********
linearize out

set specwindow = none
spec {Fstep} {Fstop} {Fstep} out

*plot of the magnitude response*
plot db(out*Tstop/tau/4) xlog
.endc
.end

Soubor je k dispozici zde: scrc.cir pro buzení pulzem a scrc-sin.cir pro buzení harmonickými signály. Dále soubor
pro analýzu SC bikvadu scbiq.cir a SI integrátoru si_int.cir.
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Dodatek B
Měření vlastností lineárního zpětnovazebního
systému
V této části je uveden komentář k měře-
ní na laboratorním přípravku zpětnovazeb-
ního systému. Základní komentář je uveden
v této videoukázce a závěrečné vysvětlení
a ověření stability systému měřením v té-
to videoukázce. Podrobný návod na měření
s postupem měření, všemi schématy včetně
matematického popisu je uveden zde.

https://youtu.be/KrdAXqCexeY
https://youtu.be/KrdAXqCexeY
https://youtu.be/KrdAXqCexeY
https://youtu.be/fPfV-11Bh4Y 
http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/systems_lab.pdf
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B.1. Cíl měření
Měření je motivací, jeho cílem je ukázat základní zákonitosti funkce zpětnovazebního elektronického systému/regulátoru,
včetně zjišťování jeho stability pomocí měření kmitočtových vlastností otevřené ZV smyčky.

B.2. Blokové schéma přípravku

Systém
Regulátor

P

S

P

R: regulační veličina
S: regulovaná veličina, P : požadovaná hodnota

Systém Regulátor

J1

J2

J3,4

J5
Hi

Hp

Hs

P

S

P

EXT

I

RI

RP

S

S

P

P
12

3

Obrázek B.1: Základní a rozšířené blokové schéma laboratorního přípravku zpětnovazebního systému.
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B.3. Měření základních statických parametrů přípravku
1. Počáteční nastavení: J1 v poloze 2-3, J2 rozpojen, J3 v poloze 3 a J4 spojen.
2. DC měření: na vstup P připojit 1V DC a změřit DC napětí v bodě S pro Hp = A = 1, 10, 100 a 130

s rozpojeným i spojeným přepínačem J4 a dále pro případ Hp = 1 se zařazeným integračním členem (J2
spojen).

System Regulator

J1

J2

J3,4

J5
Hi

Hp

Hs

P

S

P

EXT

I

RI

RP

S

S

P

P
Hb

12

3

Obrázek B.2: Rozkreslené blokové schéma a rozložení součástek na plošném spoji laboratorního přípravku.
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B.4. Měření základních dynamických parametrů přípravku
3. Počáteční nastavení přepínačů (bod 1.).
4. Na vstup P připojit obdélníkový signál o velikosti 1V a kmitočtu 10Hz,
5. Na osciloskopu zobrazit signály P a S pro Hp = 1, 10, 100 a 130 s rozpojeným i spojeným přepínačem J4

a dále pro Hp = 1 s integračním členem (J2 spojen, J3 v poloze 3, J4 spojen) pro obě časové integrační
konstanty (J5 spojen i rozpojen).

System Regulator

J1

J2

J3,4

J5
Hi

Hp

Hs

P

S

P

EXT

I

RI

RP

S

S

P

P
Hb

12

3
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B.5. Měření kmitočtových vlastností otevřené ZV smyčky re-
gulační soustavy

6. Počáteční nastavení: přepínač J1 v poloze 1-2, J2 rozpojen, J3 v poloze 3, J4 i J5 spojeny.
Na vstup EXT připojte harmonický signál z externího generátoru o takové amplitudě, aby výstupní signál RP
nebyl omezen (cca 1Vp-p).

7. AC měření: Změřte amplitudovou charakteristiku H(jω) = RP (jω)/S(jω) při f0, kdy fáze přenosu ϕH(f0) =
0 a ϕH(fl)

.= 180◦ (cca fl .= 10Hz) pro Hp = 1, 10, 100 a 130 s rozpojeným i spojeným přepínačem J4.
Výsledky zapište a vyhodnoťte podmínky pro nestabilitu a filtrační vlastnosti soustavy.

System Regulator

J1

J2

J3,4

J5
Hi

Hp

Hs

P

S

P

EXT

I

RI

RP

S

S

P

P
Hb

12

3
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Obrázek B.3: Kompletní elektrické zapojení přípravku zpětnovazebního systému.
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B.6. Zapojení napájecího zdroje přípravku

V+ GND V−
Obrázek B.4: Zapojení laboratorního zdroje pro získání symetrického napájecího napětí pro přípravek.
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Dodatek C
Měření základních zapojení s operačním
zesilovačem
V této části je uveden komentář k měření na laboratorním
přípravku operačního zesilovače. Komentář je uveden v této
videoukázce a experiment kmiotočtové závislosti zesílení zde.
Podrobný návod na měření zde a odpovídající analýza obvodu.
Přípravek s operačním zesilovačem LM741 umožňuje realizovat
zapojení základních operačních sítí: invertující a neinvertující
zesilovač, ztrátový integrátor i rozdílový zesilovač, přičemž zisk
je možné měnit volbou odporu ve zpětnovazební větvi, viz cel-
kové zapojení na obrázku C.1 a jednotlivé varianty zapojení na
obrázku C.2. Zde je pak odkaz na analýzu uvedeného zapojení.

https://youtu.be/vgMeozgGEOM?t=4117
https://youtu.be/vgMeozgGEOM?t=4117
https://youtu.be/vgMeozgGEOM?t=4117
https://youtu.be/vgMeozgGEOM?t=6326
http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/Lab_oz.pdf
https://geec.fel.cvut.cz/#/1419
https://geec.fel.cvut.cz/#/1419
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R1

3k

R4 300k

R6
3k

IN-
OUT

R5 3k

J6

C 47n

R3 30k

R2 3k J2

J3

J4

J5

J1

IN+

2

3
6

C1

M1

C2

 M1

ZD1
18V

ZD2
18V

7

8

+15V

-15V

GNDIO 
741

Obrázek C.1: Kompletní zapojení a rozmístění součástek na laboratorním přípravku operačního zesilovače.
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C.1. Cíle měření
Cílem je seznámit se základním
chováním operačního zesilovače
pomocí statického měření na ele-
mentárních zapojeních invertující-
ho a neinvertujícího zapojení pro
různé velikosti zesílení změnou
zpětnovazebního odporu – obrá-
zek (a) a (b) , případně i rozdílo-
vého zesilovače (d). Teorie i ana-
lýzy jsou uvedeny v kapitole 11.3
a 11.9.4.

Dále přípravek umožňuje měření
s kmitočtových vlastností ztráto-
vého integrátoru (c), opět pro růz-
né hodnoty zpětnovazebního od-
poru, tj. různý DC zisk a různé ča-
sové konstanty, viz kapitolu 11.10.

R2, R3, R4

R6

OUT
IN+

R1

(a)

R1

R2, R3, R4

R6

IN-
OUT

(b)

R1

R2, R3, R4

R6

IN-
OUT

C

(c)

R1

R2, R3, R4

R6

IN-
OUT

R5

IN+

(d)

Obrázek C.2: Zapojení jednotlivých variant obvodů s OZ pro měření.
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Dodatek D
Měření parametrů operačního zesilovače
V této části je uveden komentář k měření základních vlast-
ností operačního zesilovače. Jedná se o měření založená
na elementárních měřicích metodách využívajících vlast-
ního operačního zesilovače. Tyto metody jsou vysvětleny
ve videoukázce a jsou podloženy analýzou jednotlivých
zapojení v simulátoru GEEC. Na všechny analýzy je uve-
den odkaz (kliknutím na příslušný obrázek). Vlastní měřicí
přípravek a podrobný návod na měření je uveden zde.

https://www.youtube.com/watch?v=W5FUXiiyvqU
https://www.youtube.com/watch?v=W5FUXiiyvqU
https://geec.fel.cvut.cz/
http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_oz.pdf
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D.1. Cíl měření
Cílem měření je seznámit se s měřením základních pa-
rametrů reálného operačního zesilovače LM741, a to
jak statických, tak dynamických. Hlavními úkoly la-
boratorního měření jsou:

1. měření chybových parametrů:
• vstupního klidového proudu Ib,
• vstupního napěťového ofsetu (napěťové nesy-
metrie vstupu),

• činitele potlačení souhlasného signálu,
2. měření statických parametrů:

• stejnosměrného zesílení A0,
• výstupního odporu Ro,

3. měření dynamických parametrů:
• kmitočtové závislosti zesílení A(ω) a
• rychlosti přeběhu S.

ur

Rdvd

Advd

Ro

I+

I−

R−cm

R+
cm

+

−

Obrázek D.1: Základní lineární model reálného OZ.
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Absolute Maximum Ratings (Note 2)

If Military/Aerospace specified devices are required, please contact the National Semiconductor Sales Office/
Distributors for availability and specifications.

(Note 7)

LM741A LM741 LM741C
Supply Voltage ±22V ±22V ±18V
Power Dissipation (Note 3) 500 mW 500 mW 500 mW
Differential Input Voltage ±30V ±30V ±30V
Input Voltage (Note 4) ±15V ±15V ±15V
Output Short Circuit Duration Continuous Continuous Continuous
Operating Temperature Range −55˚C to +125˚C −55˚C to +125˚C 0˚C to +70˚C
Storage Temperature Range −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C
Junction Temperature 150˚C 150˚C 100˚C
Soldering Information

N-Package (10 seconds) 260˚C 260˚C 260˚C
J- or H-Package (10 seconds) 300˚C 300˚C 300˚C
M-Package

Vapor Phase (60 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C
Infrared (15 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C

See AN-450 “Surface Mounting Methods and Their Effect on Product Reliability” for other methods of soldering
surface mount devices.
ESD Tolerance (Note 8) 400V 400V 400V

Electrical Characteristics (Note 5)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Input Offset Voltage TA = 25˚C

RS ≤ 10 kΩ 1.0 5.0 2.0 6.0 mV

RS ≤ 50Ω 0.8 3.0 mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

RS ≤ 50Ω 4.0 mV

RS ≤ 10 kΩ 6.0 7.5 mV

Average Input Offset 15 µV/˚C

Voltage Drift

Input Offset Voltage TA = 25˚C, VS = ±20V ±10 ±15 ±15 mV

Adjustment Range

Input Offset Current TA = 25˚C 3.0 30 20 200 20 200 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 70 85 500 300 nA

Average Input Offset 0.5 nA/˚C

Current Drift

Input Bias Current TA = 25˚C 30 80 80 500 80 500 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 0.210 1.5 0.8 µA

Input Resistance TA = 25˚C, VS = ±20V 1.0 6.0 0.3 2.0 0.3 2.0 MΩ
TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX, 0.5 MΩ
VS = ±20V

Input Voltage Range TA = 25˚C ±12 ±13 V

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX ±12 ±13 V

LM
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Absolute Maximum Ratings (Note 2)

If Military/Aerospace specified devices are required, please contact the National Semiconductor Sales Office/
Distributors for availability and specifications.

(Note 7)

LM741A LM741 LM741C
Supply Voltage ±22V ±22V ±18V
Power Dissipation (Note 3) 500 mW 500 mW 500 mW
Differential Input Voltage ±30V ±30V ±30V
Input Voltage (Note 4) ±15V ±15V ±15V
Output Short Circuit Duration Continuous Continuous Continuous
Operating Temperature Range −55˚C to +125˚C −55˚C to +125˚C 0˚C to +70˚C
Storage Temperature Range −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C
Junction Temperature 150˚C 150˚C 100˚C
Soldering Information

N-Package (10 seconds) 260˚C 260˚C 260˚C
J- or H-Package (10 seconds) 300˚C 300˚C 300˚C
M-Package

Vapor Phase (60 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C
Infrared (15 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C

See AN-450 “Surface Mounting Methods and Their Effect on Product Reliability” for other methods of soldering
surface mount devices.
ESD Tolerance (Note 8) 400V 400V 400V

Electrical Characteristics (Note 5)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Input Offset Voltage TA = 25˚C

RS ≤ 10 kΩ 1.0 5.0 2.0 6.0 mV

RS ≤ 50Ω 0.8 3.0 mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

RS ≤ 50Ω 4.0 mV

RS ≤ 10 kΩ 6.0 7.5 mV

Average Input Offset 15 µV/˚C

Voltage Drift

Input Offset Voltage TA = 25˚C, VS = ±20V ±10 ±15 ±15 mV

Adjustment Range

Input Offset Current TA = 25˚C 3.0 30 20 200 20 200 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 70 85 500 300 nA

Average Input Offset 0.5 nA/˚C

Current Drift

Input Bias Current TA = 25˚C 30 80 80 500 80 500 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 0.210 1.5 0.8 µA

Input Resistance TA = 25˚C, VS = ±20V 1.0 6.0 0.3 2.0 0.3 2.0 MΩ
TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX, 0.5 MΩ
VS = ±20V

Input Voltage Range TA = 25˚C ±12 ±13 V

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX ±12 ±13 V

LM
74

1

www.national.com 2

Absolute Maximum Ratings (Note 2)

If Military/Aerospace specified devices are required, please contact the National Semiconductor Sales Office/
Distributors for availability and specifications.

(Note 7)

LM741A LM741 LM741C
Supply Voltage ±22V ±22V ±18V
Power Dissipation (Note 3) 500 mW 500 mW 500 mW
Differential Input Voltage ±30V ±30V ±30V
Input Voltage (Note 4) ±15V ±15V ±15V
Output Short Circuit Duration Continuous Continuous Continuous
Operating Temperature Range −55˚C to +125˚C −55˚C to +125˚C 0˚C to +70˚C
Storage Temperature Range −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C −65˚C to +150˚C
Junction Temperature 150˚C 150˚C 100˚C
Soldering Information

N-Package (10 seconds) 260˚C 260˚C 260˚C
J- or H-Package (10 seconds) 300˚C 300˚C 300˚C
M-Package

Vapor Phase (60 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C
Infrared (15 seconds) 215˚C 215˚C 215˚C

See AN-450 “Surface Mounting Methods and Their Effect on Product Reliability” for other methods of soldering
surface mount devices.
ESD Tolerance (Note 8) 400V 400V 400V

Electrical Characteristics (Note 5)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Input Offset Voltage TA = 25˚C

RS ≤ 10 kΩ 1.0 5.0 2.0 6.0 mV

RS ≤ 50Ω 0.8 3.0 mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

RS ≤ 50Ω 4.0 mV

RS ≤ 10 kΩ 6.0 7.5 mV

Average Input Offset 15 µV/˚C

Voltage Drift

Input Offset Voltage TA = 25˚C, VS = ±20V ±10 ±15 ±15 mV

Adjustment Range

Input Offset Current TA = 25˚C 3.0 30 20 200 20 200 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 70 85 500 300 nA

Average Input Offset 0.5 nA/˚C

Current Drift

Input Bias Current TA = 25˚C 30 80 80 500 80 500 nA

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 0.210 1.5 0.8 µA

Input Resistance TA = 25˚C, VS = ±20V 1.0 6.0 0.3 2.0 0.3 2.0 MΩ
TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX, 0.5 MΩ
VS = ±20V

Input Voltage Range TA = 25˚C ±12 ±13 V

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX ±12 ±13 V
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Obrázek D.2: Část katalogového listu s výpisem parametrů OZ LM741.
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Electrical Characteristics (Note 5) (Continued)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Large Signal Voltage Gain TA = 25˚C, RL ≥ 2 kΩ
VS = ±20V, VO = ±15V 50 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 50 200 20 200 V/mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

RL ≥ 2 kΩ,

VS = ±20V, VO = ±15V 32 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 25 15 V/mV

VS = ±5V, VO = ±2V 10 V/mV

Output Voltage Swing VS = ±20V

RL ≥ 10 kΩ ±16 V

RL ≥ 2 kΩ ±15 V

VS = ±15V

RL ≥ 10 kΩ ±12 ±14 ±12 ±14 V

RL ≥ 2 kΩ ±10 ±13 ±10 ±13 V

Output Short Circuit TA = 25˚C 10 25 35 25 25 mA

Current TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 10 40 mA

Common-Mode TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

Rejection Ratio RS ≤ 10 kΩ, VCM = ±12V 70 90 70 90 dB

RS ≤ 50Ω, VCM = ±12V 80 95 dB

Supply Voltage Rejection TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

Ratio VS = ±20V to VS = ±5V

RS ≤ 50Ω 86 96 dB

RS ≤ 10 kΩ 77 96 77 96 dB

Transient Response TA = 25˚C, Unity Gain

Rise Time 0.25 0.8 0.3 0.3 µs

Overshoot 6.0 20 5 5 %

Bandwidth (Note 6) TA = 25˚C 0.437 1.5 MHz

Slew Rate TA = 25˚C, Unity Gain 0.3 0.7 0.5 0.5 V/µs

Supply Current TA = 25˚C 1.7 2.8 1.7 2.8 mA

Power Consumption TA = 25˚C

VS = ±20V 80 150 mW

VS = ±15V 50 85 50 85 mW

LM741A VS = ±20V

TA = TAMIN 165 mW

TA = TAMAX 135 mW

LM741 VS = ±15V

TA = TAMIN 60 100 mW

TA = TAMAX 45 75 mW

Note 2: “Absolute Maximum Ratings” indicate limits beyond which damage to the device may occur. Operating Ratings indicate conditions for which the device is
functional, but do not guarantee specific performance limits.
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Electrical Characteristics (Note 5) (Continued)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Large Signal Voltage Gain TA = 25˚C, RL ≥ 2 kΩ
VS = ±20V, VO = ±15V 50 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 50 200 20 200 V/mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

RL ≥ 2 kΩ,

VS = ±20V, VO = ±15V 32 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 25 15 V/mV

VS = ±5V, VO = ±2V 10 V/mV

Output Voltage Swing VS = ±20V

RL ≥ 10 kΩ ±16 V

RL ≥ 2 kΩ ±15 V

VS = ±15V

RL ≥ 10 kΩ ±12 ±14 ±12 ±14 V

RL ≥ 2 kΩ ±10 ±13 ±10 ±13 V

Output Short Circuit TA = 25˚C 10 25 35 25 25 mA

Current TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 10 40 mA

Common-Mode TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

Rejection Ratio RS ≤ 10 kΩ, VCM = ±12V 70 90 70 90 dB

RS ≤ 50Ω, VCM = ±12V 80 95 dB

Supply Voltage Rejection TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

Ratio VS = ±20V to VS = ±5V

RS ≤ 50Ω 86 96 dB

RS ≤ 10 kΩ 77 96 77 96 dB

Transient Response TA = 25˚C, Unity Gain

Rise Time 0.25 0.8 0.3 0.3 µs

Overshoot 6.0 20 5 5 %

Bandwidth (Note 6) TA = 25˚C 0.437 1.5 MHz

Slew Rate TA = 25˚C, Unity Gain 0.3 0.7 0.5 0.5 V/µs

Supply Current TA = 25˚C 1.7 2.8 1.7 2.8 mA

Power Consumption TA = 25˚C

VS = ±20V 80 150 mW

VS = ±15V 50 85 50 85 mW

LM741A VS = ±20V

TA = TAMIN 165 mW

TA = TAMAX 135 mW

LM741 VS = ±15V

TA = TAMIN 60 100 mW

TA = TAMAX 45 75 mW

Note 2: “Absolute Maximum Ratings” indicate limits beyond which damage to the device may occur. Operating Ratings indicate conditions for which the device is
functional, but do not guarantee specific performance limits.
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Electrical Characteristics (Note 5) (Continued)

Parameter Conditions LM741A LM741 LM741C Units

Min Typ Max Min Typ Max Min Typ Max

Large Signal Voltage Gain TA = 25˚C, RL ≥ 2 kΩ
VS = ±20V, VO = ±15V 50 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 50 200 20 200 V/mV

TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

RL ≥ 2 kΩ,

VS = ±20V, VO = ±15V 32 V/mV

VS = ±15V, VO = ±10V 25 15 V/mV

VS = ±5V, VO = ±2V 10 V/mV

Output Voltage Swing VS = ±20V

RL ≥ 10 kΩ ±16 V

RL ≥ 2 kΩ ±15 V

VS = ±15V

RL ≥ 10 kΩ ±12 ±14 ±12 ±14 V

RL ≥ 2 kΩ ±10 ±13 ±10 ±13 V

Output Short Circuit TA = 25˚C 10 25 35 25 25 mA

Current TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX 10 40 mA

Common-Mode TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX

Rejection Ratio RS ≤ 10 kΩ, VCM = ±12V 70 90 70 90 dB

RS ≤ 50Ω, VCM = ±12V 80 95 dB

Supply Voltage Rejection TAMIN ≤ TA ≤ TAMAX,

Ratio VS = ±20V to VS = ±5V

RS ≤ 50Ω 86 96 dB

RS ≤ 10 kΩ 77 96 77 96 dB

Transient Response TA = 25˚C, Unity Gain

Rise Time 0.25 0.8 0.3 0.3 µs

Overshoot 6.0 20 5 5 %

Bandwidth (Note 6) TA = 25˚C 0.437 1.5 MHz

Slew Rate TA = 25˚C, Unity Gain 0.3 0.7 0.5 0.5 V/µs

Supply Current TA = 25˚C 1.7 2.8 1.7 2.8 mA

Power Consumption TA = 25˚C

VS = ±20V 80 150 mW

VS = ±15V 50 85 50 85 mW

LM741A VS = ±20V

TA = TAMIN 165 mW

TA = TAMAX 135 mW

LM741 VS = ±15V

TA = TAMIN 60 100 mW

TA = TAMAX 45 75 mW

Note 2: “Absolute Maximum Ratings” indicate limits beyond which damage to the device may occur. Operating Ratings indicate conditions for which the device is
functional, but do not guarantee specific performance limits.
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Obrázek D.3: Část katalogového listu s výpisem parametrů OZ LM741. Kompletní katalogový list.
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D.1.1. Měřicí přípravek pro měření parametrů OZ LM741

Obrázek D.4: Celkové schéma zapojení a rozložení součástek na plošném spoji přípravku.
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Obrázek D.5: Zapojení obvodů napájení přípravku.

Přípravek je třeba napájet z laboratorního symetrického zdroje ±15 V. Konfigurace jednotlivých měřicích zapojení
se nastavují pomocí přepínačů J1 až J3. Více viz přednáška.
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D.1.2. Měření chybových parametrů
Měření vstupního klidového proudu Ib

Předpokládejme, že vstupní proudy tečou dovnitř OZ
a jejich nesymetrie (rozdíl velikostí) je zanedbatelná.
Průměrný vstupní proud je dán napětím na Ub sní-
macím rezistoru R4.

R4Ub

Ib = I+
b + I−b

2 = Ub
2R4

(D.1)

Obrázek D.6: Zapojení pro měření vstupního klidové-
ho proudu Ib. Obrázek D.7: Celkové zapojení přípravku pro realizaci mě-

ření. Katalogový údaj pro LM741: Ib ≈ 80 nA.
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Měření vstupního napěťového ofsetu (napěťové nesymetrie) Uos
Pro měření napěťové nesymetrie lze využít zapoje-
ní zesilovače a měřit tak malé napětí Uos zesílené
dle (12.1). V měřicím je pak Uos měřeno se ziskem
cca 100 na výstupu OZ (Uo), jelikož R2/R1 = 100.

R2

R1 UoUos

0Uos

I

I

R1 R3||R4

R2

Uo

Uo = Uos

(
1 + R2

R1

)
⇒ Uos

.= Uo
100 (D.2)

Obrázek D.8: Náhradní schéma pro odvození vztahu
pro výpočet vstupní napěťové nesymetrie Uos a měřicí
zapojení s kompenzací vstupních proudů dle 12.9.

Obrázek D.9: Celkové zapojení přípravku pro realizaci mě-
ření. Katalogový údaj pro LM741: Uos ≈ 2 mV bez kom-
penzace: J5, J6 – použít následně po měření Uos.
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Měření potlačení souhlasné složky signálu (CMRR)
CMRR lze modelovat dle obrázku 12.13. Pokud je ur = us

X , X = Ad
As
, a ud = 0, je vd = us

X = usAs
Ad
⇒ uo =

Adud = Asus, tj. výstupní napětí je úměrné souhlasnému zesílení As. Zapojení pro měření CMRR pak vychází z
níže uvedených schémat. Ad zde představuje rozdílové zesílení pro stejnosměrné signály Ad ≡ A0.

R2

R1

uo
R1

R2

ui

R2

R1

uo

ur

0

u−

i

ui
u+

i

R2

R1

u+ = ui
R2

R1 +R2

.= us,

i = ui − u−
R1

= u− − uo
R2

⇒

⇒ uo = −ui
R2
R1

+ u−
R2
R1

+ u−

Obrázek D.10: Měřicí a náhradní schéma pro odvození vztahu pro výpočet činitele potlačení souhlasného signálu.

u− = u+ + ur = u+ + us
X

= us

(
1 + 1

X

)
.= ui

R2
R1 +R2

(
1 + 1

X

)
pro X = Ad

As
,

uo = −R2
R1

ui + u−
(

1 + R2
R1

)
.= −R2

R1
ui + R2

R1
ui

(
1 + 1

X

)
= ui

R2
R1

1
X
⇒ X = Ad

As

.= R2
R1

ui
uo

. (D.3)
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Dle (D.3) je CMRR pro daný obvod úměrné podílu výstupního a vstupního napětí. To však platí pouze pro
ur = us/X a pro obecné ur = Uos − Us

X je pro měření CMRR nutné využít střídavých resp. rozdílových signálů.
Pokud tedy ∆Ui = ±Ui, . . . , dostaneme pro CMRR:
X

.= R2
R1

∆Ui
∆Uo , tj. bez vlivu napěťové nesymetrie.

Dále opět využijeme vlastního OZ pro zesílení měře-
ného napětí (R2/R1 = R4/R3 = 100).

R1

R4

R2

R3 Uo

+9V

−9V

CMRR .= 20 log
∣∣∣∣
U+
i − U−i

U+
o − U−o

∣∣∣∣+ 40 dB (D.4)

Obrázek D.11: Zapojení pro měření činitele potlačení
souhlasného signálu, kde U+

i − U−i = ∆Ui = 18 V.

Obrázek D.12: Celkové zapojení přípravku pro realizaci
měření. Katalogový údaj pro LM741: CMRR ≈ 90 dB.
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D.1.3. Měření statických parametrů
Měření stejnosměrného zesílení A0

R7

R8

R6

Uo

R5

R9
Ud

Ui U ′i

+9V

−9V

A0 = ∆Uo
∆Ud

.= 100∆Uo
∆U ′i

(D.5)

Obrázek D.13: Zapojení pro měření stejnosměrného
zesílení A0.

Obrázek D.14: Celkové zapojení přípravku pro realizaci
měření. Katalogový údaj pro LM741: A0 ≈ 200 000.
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Pro měření zesílení vlastního OZ je nutné použít ZZV, aby zesilovač pracoval v lineární oblasti a dále bylo
použito opět rozdílových signálů pro odstranění vlivu Uos i vlastního OZ pro zesílení měřeného napětí vzhledem k
R7/R8

.= 100. To platí i o výstupním odporu, kde však místo rozdílového stejnosměrného měření využijeme měření
střídavé (na nízkém kmitočtu f ≈ 100 Hz, aby zesílení |Ad(jω)| bylo dostatečně vysoké a platilo uo = uoz).

Měření výstupního odporu Ro

R

R

99

ui R

R

u−

uoA

Ro

Rz

uo

100u−

Obrázek D.15: Náhradní schéma pro od-
vození vztahu pro výpočet výstupního
odporu.

Rozlišme jednotlivá napětí dle zatížení a označme:
u−, uo a uoA napětí pro Rz →∞ a
u−z , uoz a uoAz napětí při zatížení Rz.
Vlivem silné ZZV (|Ad(jω)| vysoké) bude uo .= uoz (Ro se z hlediska
výstupu jeví jako Ro/F )a pak platí:

uoz = Rz
Ro +Rz

uoAz

∣∣∣∣
R�Rz

= Rz
Ro +Rz

u−z |Ad(jω)| .= uo

uo = u−|Ad(jω)| ⇒ u−z
u−

.= Ro +Rz
Rz

⇒ Ro
.= Rz

(
u−z
u−
− 1
)

(D.6)

Pro měření opět využijeme zesíleného napětí 100u−, resp. 100u−z ,
viz následující měřicí zapojení.
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R7

R8

R6

uo

R5

R9
ud

ui

u′i

Ro
.= R9

(
u′iz
u′i
− 1
)

(D.7)

Obrázek D.16: Zapojení pro měření výstupního odpo-
ru Ro. Obrázek D.17: Celkové zapojení přípravku pro realizaci

měření. Katalogový údaj pro LM741 (Fig. 1): Ro ≈ 75 Ω.
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D.1.4. Měření dynamických parametrů
Měření kmitočtové závislosti zesílení Ad(jω)

R7

R8

R6

uo

R5

R9
ud

ui

u′i

Ad(jω) = Uo(jω)
U ′i(jω) · 100 (D.8)

Obrázek D.18: Zapojení pro měření kmitočtové závis-
losti zesílení Ad(ω) operačního zesilovače.

Amplitudovou charakteristiku lze zkonstruovat jednoduše
měřením |Ad(jω)| pouze ve 2 bodech (např. pro f =
100 Hz a 1 kHz a ze znalosti A0, viz. (D.5). Zapojení
přípravku je schodné jako v případě měření výstupního
odporu Ro. Více viz. přednáška.
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Měření rychlosti přeběhu S

R5

R6

uoR9

Obrázek D.19: Zapojení pro měření rychlosti přeběhu.

Měření je prováděno při buzení obdélníkovým signálem
o kmitočtu 10 kHz a amplitudě cca 5V. Výsledek je
možné ověřit pro harmonické buzení nad mezním vý-
konovým kmitočtem (12.19), viz také obrázek 12.20
pro různé kmitočty, případně i amplitudy. Obrázek D.20: Celkové zapojení přípravku pro realizaci

měření. Katalogový údaj pro LM741: S ≈ 0,5 V/µs.
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Dodatek E
Měření biologických signálů EEG
V této části je uveden komentář k měření biologic-
kých signálů, konkrétně signálů EEG. Jedná se o
měření založená na základních měřicích metodách
využívajících elementárního zapojení s rozdílovým
zesilovačem, tak metody využívající aktivní potla-
čení ručení pomocí zpětné vazby, viz např. Clinical
Neurophysiology. Jedná se o demonstrativní přípra-
vek, který umožňuje jednoduché snímání EKG sig-
nálu a jeho zobrazení pomocí osciloskopu. Elektrody
se připojují do klasických zdířek a lze použít jak ge-
lové, tak suché elektrody. Uživatel si přitom může
vyzkoušet několik měřicích zapojení, které jsou níže
stručně popsány.

https://doi.org/10.1016/j.clinph.2009.12.025
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E.1. Cíl měření
Cílem měření je seznámit se s měřicími metodami a obvody pro snímání biologických signálů, konkrétně signálů
EEG. Celkové zapojení laboratorního přípravku je uvedeno na obrázku E.6. To umožňuje aplikaci několika měřicích
zapojení, které jsou níže krátce představeny.

E.2. Měřicí metody biologických signálů
Podstatou je snímání rozdílových potenciálů povrchového napětí
mezi dvěma místy blízko vzniku signálu (EKG blízko srdce, EEG
na hlavě). Význam jednotlivých prvků je následující:
â e1, e2 jsou snímací elektrody
â ZS1 je rozdílový zesilovač,
â VR zdroj rušivého signálu (nejčastěji rozvodná síť),
â Z1, Z2 parazitní impedance (kapacity) mezi měřeným objek-

tem a rušivými signály.
â Z3 parazitní impedance tvořící oddělení (kapacity) mezi refe-

renčními (nulovými) potenciály zdrojů.
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Obrázek E.1: Princip snímání biosignálů.
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Uvedené zapojení je pouze principiální a v podstatě takto nemůže správně fungovat. Není zajištěn DC potenciál
elektrod v rámci napájecího napětí a většinou ani galvanická vazba pro vstupní proudy zesilovače. Pokud bude
zesilovač fungovat, tak ve výstupním napětí VO bude převažovat zesílené rušivé napětí. To lze ilustrovat náhradním
schématu pro rušivé složky vpravo, kde tělo je reprezentováno pouze bodem C a prvky VS a ZS tvoří náhradní
Theveninovo schéma obvodu VR, Z1 a Z2. ZE1 a ZE2 jsou vnitřní impedance elektrod e1 a e2 a vstupní impedance
rozdílového zesilovače DZ1 jsou vyjádřeny pomocí ZVA a ZVB.
Reálně jsou hodnoty ZE1 a ZE2 značně rozdílné, což povede k nenulovému rozdílovému napětí na vstupu DZ1,
které se bude zesilovat, pokud bude zesilovač vůbec fungovat (zesilovač s FET většinou ano).
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Obrázek E.2: Prinicipiální zapojení pro měření biosignálů a jeho zjednodušené náhradní schéma pro rušivý signál.
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Předchozí zapojení vede na výstupní signál zahlcený rušením (50Hz), pokud bude zesilovač vůbec pracovat v
lineární oblasti. Tuto nevýhodu se snaší odstranit následující zapojení, které zavádí další elektrodu e3, která je
připoje na zemní potenciál zesilovače. Tím se značně sníží velikost rušení ve snímacím bodě VC, zejména pro
gelové elektrody, u kterých je velmi dobrý elektrický kontakt s pokožkou a tím k relativně malé hodnotě náhradní
impedance ZE3 (oproti ZS).
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Obrázek E.3: Zapojení pro měření biosignálů se zemní svorkou a jeho zjednodušené náhradní schéma pro rušivý
signál.
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V mnoha případech je však potlačení rušivého signálu v předchozím zapojení nedostatečné. Z tohoto důvodu se
zavádí tzv. aktivní potlačení rušení, jak je ukázáno na následujícím obrázku. Řešení spočívá v zavedení ZZV,
přičemž se snímá souhlasné napětí elektrod e1 a e2, které se přivádí s obrácenou fází zpět na měřený objekt
elektrodou e3 prostřednictvím zesilovače ZZ4. Pokud je jeho zesílení dostatečně vysoké, potlačuje minimalizuje se
souhlasné napětí a tím i tušivé napětí VC. Pro obvodové řešení se využívá zapojení s přístrojovým zesilovačem, viz
např. AD620 (Fig. 39) a následně schéma přípravku s komentářem.
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Obrázek E.4: Zapojení pro měření biosignálů s aktivním potlačením rušivého signálu pomocí ZZV buzené souhlasnou
složkou signálu a jeho zjednodušené náhradní schéma pro rušivý signál, tzv. Driven Right Leg Circuit.
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I následující zapojení využívá aktivní potlačení pomocí ZZV. Na rozdíl od předchozího zapojení však není třeba
použít přístrojového rozdílového zesilovače, ale pouze dva „klasické“ OZ. V tomto případě provádí aktivní potlačení
rušení zesilovač ZZ7, který při velkém zesílení minimalizuje napětí VC, podobně jako v předchozím případě zesilovač
ZZ4. Na náhradním schématu je zakreslen i užitečný signál VA, který je následně zesílen zesilovačem ZZ6. Pokud
je VC → 0, je pak VO

.= Au6VA, kde Au6 je napěťový zisk zesilovače ZZ6.
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Obrázek E.5: Zapojení pro měření biosignálů s aktivním potlačením rušivého signálu bez použití rozdílového zesi-
lovače a jeho zjednodušené náhradní schéma pro rušivý (VS) i užitečný (VA) signál.
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E.2.1. Měřicí přípravek pro měření signálů EKG

Obrázek E.6: Schéma zapojení přípravku.
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Popis zapojení
Zapojení přípravku na obrázku E.6 umožňuje realizovat všechny výše uvedené metody měření EKG signálů. Napájecí
část na obrázku E.6 vytvoří referenční potenciál 2,5 V (signálovou zem), ke kterému jsou vztažena vnitřní napětí.
Zesilovače U1 tvoří první stupeň zesílení a spolu s U3 realizují přístrojový zesilovač pro zapojení E.2 až E.4.
Kapacitory C10, C11 zabraňují zesílení případných stejnosměrných složek vstupních signálů a jejich hodnota je
volena tak, aby se zesilovaly signály s f > 0,05 Hz. Zesilovač U2 plní funkci aktivního buzení elektrody E3 pro
zapojení E.4 a E.5, přičemž pro zapojení E.5 zesiluje U1A napětí elektrody E1 vůči E2, tj. cca referenci díky U2.
U1B zesiluje také napětí E1, ale v invertujícím zapojení. Napětí na výstupu U3 je filtrováno RC pásmovou propustí,
přičemž se využívá vstupního odporu 1 MΩ osciloskopu připojeného na výstup J1. Více viz přednášku a analýzu.

Postup měření
Přípravek je třeba napájet z laboratorního zdroje napětím 5 V s proudovým omezením cca 50 mA. Výstup odebírejte
z BNC konektoru J1, který propojte kabelem přímo na vstup osciloskopu se vstupním odporem 1 MΩ. Konfigurace
jednotlivých měřicích zapojení se nastavují pomocí přepínačů JP1 až JP3 takto:
1. Pro zapojení E.2 zkratujte piny 1-2 přepínače JP3, ostatní nechte rozpojené.
2. Pro zapojení E.3 zkratujte piny 1-2 přepínače JP3 i JP2, přepínač JP1 ponechte rozpojen.
3. Pro zapojení E.4 zkratujte piny 1-2 přepínače JP3 a piny 2-3 přepínače JP2 iJP1.
4. Pro zapojení E.5 zkratujte piny 2-3 přepínače JP3 i JP2 a piny 1-2 přepínače JP1.

Nakonfigurujte požadované zapojení, připojte elektrody a výstupní napětí zobrazte osciloskopem připojeným k J1.
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Obrázek E.7: Schéma zapojení napájecí části přípravku a osazení jeho horní strany.
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Dodatek F
Měření základních parametrů operačního
usměrňovače
V této části je uveden komentář k měření na labo-
ratorním přípravku operačního usměrňovače. Návod
na měření je uveden zde. Přípravek s operačními ze-
silovači LM741 umožňuje měření základních vlast-
ností jednocestného i dvoucestného operační usměr-
ňovače (zesilovače absolutní hodnoty), viz celkové
zapojení přípravku na obrázku F.1 a rozložení sou-
částek plošného spoje na obrázku F.2.

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_ou-les.pdf
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F.1. Úkoly měření
Hlavními úkoly laboratorního měření jsou zejména:
1. Měření převodních charakteristik:

• pro oba výstupy jednocestného invertujícího usměrňovače,
• pro vlastní výstup operačního zesilovače invertujícího usměrňovače,
• dvoucestného usměrňovače,
při buzení trojúhelníkovým signálem s nízkým kmitočtem (50Hz).

2. Měření časových průběhů:
• obou výstupů jednocestného invertujícího usměrňovače,
• vlastního výstupu operačního zesilovače invertujícího usměrňovače,
• výstupu dvoucestného usměrňovače,
při buzení harmonickým signálem o kmitočtu (50Hz) a s amplitudou 50mV a 1V.

3. Měření kmitočtových závislosti velikosti výstupního napětí dvoucestného usměrňovače pro střední hodnoty
vstupního napětí 50mV a 1V. Pro měření výstupního napětí použijte stejnosměrný voltmetr.

Teorie včetně odkazů na analýzy je uvedena v kapitole 12.5.1.
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Obrázek F.1: Celkové schéma zapojení přípravku operačního usměrňovače včetně ochranných obvodů napájení.
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Obrázek F.2: Rozložení součástek na plošném spoji přípravku operačního usměrňovače.

96



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Zapojení zesilovače absolutní hodnoty se používá např.
v integrovaných obvodech určených pro převod efektivní
hodnoty signálů na stejnosměrnou hodnotu. Níže je uve-
deno blokové schéma obvodu AD637 a jeho kmitočtové
vlastnosti, více viz datasheet.
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Dodatek G
Měření vlastností jednostupňového zesilovače
s bipolárním tranzistorem
V této části jsou uvedeny základní informace k měření
na laboratorním přípravku jednostupňového zesilovače s
NPN tranzistorem. Přípravek umožňuje realizovat všech-
na základní zapojení, tj. zapojení SE, SB i SC, viz cel-
kové schéma přípravku na obrázku G.1. Pracovní bod lze
měnit přepínačem J3 (odporem emitorového rezistoru) a
kolektorovou zátěž přepínačem J2 (odporem kolektorové-
ho rezistoru). Podrobný návod na měření je zde, analýza
zapojení přípravku zde.

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_trz_NPN.pdf
https://geec.fel.cvut.cz/#/363
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Obrázek G.1: Kompletní zapojení a rozmístění součástek na laboratorním přípravku tranzistorového zesilovače.
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G.1. Cíle a postup měření
Cílem je seznámit se s funkcí a parametry základních
zapojení jednostupňových zesilovačů. Teorie i analýzy
jsou uvedeny v kapitole 15. Měření lze rozdělit do těch-
to bodů:
1. Statická měření: Ověření polohy pracovního bodu

(zapojení dle obrázku 15.21 a příklad 15.5), tj.
proudu IC a určení operačního režimu tranzisto-
ru (aktivní nebo saturační) pro jednotlivé variace
kolektorových a emitorových rezistorů (RC1, RC2
a RE1,RE2).

2. Dynamická měření:
Zjištění základních parametrů zesilovače ve SKP,
tj. Au, Ai, Ri a Ro, případně i fd pro vybrané
variace kolektorových a emitorových rezistorů pro
všechna základní zapojení (SE, SB i SC) dle návo-
du na měření.

3. Výsledky porovnejte s výpočtem i simulací. Videou-
kázka a komentář k simulaci je zde.
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Dodatek H
Měření vlastností jednostupňového zesilovače
s unipolárním tranzistorem
V této části jsou uvedeny základní informace k měření na
laboratorním přípravku jednostupňového zesilovače s uni-
polárním tranzistorem. Přípravek je realizací upraveného
zapojení 15.13, viz celkové schéma přípravku na obráz-
ku H.1. Pracovní bod i AC parametry lze měnit přepína-
čem J2 (odporem drainového rezistoru) a přepínačem J3
lze připojit i dynamickou zátěž (proudový zdroj realizova-
ný tranzistorem T2), což lze využít v pokročilejším kurzu.
Podrobný návod na měření je zde, analýza zapojení pří-
pravku zde.

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_trz_NFET.pdf
https://geec.fel.cvut.cz/#/1600
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Obrázek H.1: Kompletní zapojení a rozmístění součástek na laboratorním přípravku tranzistorového zesilovače.

102



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

H.1. Cíle a postup měření
Cílem je seznámit se s funkcí a parametry jednostup-
ňového zesilovače v zapojení SS. Teorie i analýzy jsou
uvedeny v kapitole 15. Měření lze rozdělit do těchto
bodů:
1. Statická měření: Ověření polohy pracovního bodu

(podobně jako zapojení dle obrázku 15.25 a pří-
klad 15.8), tj. proudu ID pro jednotlivé variace
drainových rezistorů (RD1, a RD1||RD2).

2. Dynamická měření:
Zjištění základních parametrů zesilovače ve SKP,
tj. Au, Ai, Ri a Ro, případně i fd pro obě hodno-
ty drainového rezistoru dle návodu na měření. Viz
také analýzu zapojení z příkladu 15.13.

3. Při využití dynamické zátěže (přepínač J3 v polo-
ze 2-3) je možné ověřit jednak pracovní bod daný
proudovým zdrojem, jednak parametry Au, Ri i
Ro, viz kapitolu 16.2 a příklad 16.1.

4. Výsledky porovnejte s výpočtem i simulací.

V1
dc 15 

R1 7.5k 

(1)

R2

 1Meg 

(d)

R3 1Meg 

(2)

Vi

C1

 100n 

(i)

C2

 100n 

(o)

R4
 1Meg M1

Q1

(6)

R5

 3.18k 

(4) (8)

Vp

dc 5.1 (7)

X1
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Dodatek I
Měření na tranzistorovém rozdílovém zesilovači
V této části je uveden komentář k měření na tranzis-
torovém rozdílovém zesilovači. Postup měření a měřicí
metody jsou vysvětleny ve videoukázce. Analýzy odpo-
vídajícího zapojení zesilovače přípravku byly uvedeny v
podkapitolách 16.11 a 16.14, včetně analýzy analogické-
ho zesilovače s odporovou i aktivní dynamickou zátěží.
Podrobný návod na měření je uveden zde.

https://studio.youtube.com/video/YwU_3uVkjtY
https://studio.youtube.com/video/YwU_3uVkjtY
https://geec.fel.cvut.cz/#/1617
https://geec.fel.cvut.cz/#/371
http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_ds.pdf
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I.1. Cíle měření
Cílem měření je ověření základních vlastností
rozdílového zesilovače, pracujícího jak do odpo-
rové, tak do aktivní dynamické zátěže a s různý-
mi typy napájecích obvodů v emitorech. Hlavní-
mi úkoly jsou:
1. vykreslení převodní charakteristiky (charak-

teristik) a zjištění rozsahu linearity zesilova-
če pro různé typy napájecích obvodů,

2. zjištění velikosti rozdílového a souhlasného
zesílení pro různé typy napájecích obvodů
v emitorech a pro odporovou i aktivní dyna-
mickou zátěž v kolektorech.

Kompletní schéma zapojení zesilovače odpovídá
principiálnímu zapojení OZ u vedenému v kapi-
tolách 16.18.1 a 16.18.2. Popis přípravku i kom-
pletního postupu měření je uveden v podrobném
návodu, komentář a ukázka měření ve videou-
kázce. Obrázek I.1: Kompletní zapojení přípravku zesilovače.
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Dodatek J
Měření na tranzistorovém výkonovém zesilovači
V této části je uveden komentář k měření na tranzisto-
rovém výkonovém zesilovači. Postup měření a měřicí me-
tody jsou vysvětleny ve videoukázce. Podrobný návod na
měření je uveden zde.

https://youtu.be/FesGGSbTEug
https://youtu.be/FesGGSbTEug
http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_vz.pdf
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J.1. Cíle měření
Cílem měření je seznámit se s funkcí výkonové-
ho zesilovače, pracujícího ve třídě B, resp. AB.
Hlavními úkoly laboratorního měření jsou:
1. nastavení správných stejnosměrných pomě-

rů v zesilovači,
2. zkoumání vlivu stejnosměrného nastavení na

přechodové zkreslení koncového stupně,
3. měření účinnosti zesilovače a
4. jeho teplotní stability,
5. určení vlivu zpětné vazby na některé para-

metry zesilovače a
6. měření dynamických vlastností zesilovače.

Schéma zapojení zesilovače odpovídá princi-
piálnímu zapojení OZ u vedenému v kapito-
lách 16.18.1 a 16.18.2. Popis přípravku a po-
stupu měření je uveden v podrobném návodu,
komentář a ukázka měření ve videoukázce.

Q1Q2

I1-Q5

dc 2m 

R3
 1k 

R4
 1k 

R11
 2.2k 

T1

I2-T2

dc 10m 

T8

T4

T5

R10

 43k 

TR1

R15
 8 

C5

+15V

-15V

out
in1

C3
in2

V1

R2
 1k 

sig

JP2
1 2

Obrázek J.1: Ilustrativní zjednodušené zapojení přípravku vý-
konového zesilovače.

107

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_vz.pdf
https://youtu.be/FesGGSbTEug?


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL
Obrázek J.2: Kompletní zapojení výkonového zesilovače s hodnotami pracovního bodu, komentář viz videoukázku.
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Dodatek K
Šum elektronických obvodů
V této části je uveden stručný úvod do problematiky
šumu v elektrotechnice, jeho zdrojích, vlastností a
postupu výpočtu (analýze).

https://youtu.be/suCBGxpTpTI
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Šumem nazýváme náhodné časové změny signálu, jak ukazuje obrázek K.1 (a). Jejich vlastnosti se však dají
statisticky vyhodnocovat, jak ukazuje obrázek (b). Ten popisuje rozložení hustoty pravděpodobnosti f(σ) výskytu
hodnot signálu v závislosti na parametru σ – tzv. směrodatné odchylce, která odpovídá efektivní hodnotě signálu.
Rozložení f(σ) pro bílý (zcela náhodný) šum je Gaussova křivka. Z ní vyplývá, že nejpravděpodobnější hodnotou
signálu je 0. Plocha pod křivkou pak udává pravděpodobnost výskytu hodnot signálu v daném rozsahu. Např.
pravděpodobnost, že okamžitá hodnota signálu bude mít úroveň pod ±1σ je 2 · 34,1 = 68,2 %, pravděpodobnost
že úroveň šumového signálu přesáhne hodnotu ±2σ je 100−2·(34,1+13,6) < 5 %, atd.

∫∞
−∞ f(σ) dσ = 1 ≡ 100 %.

t

un(t)

0

−3 −2 −1 1 2 3

0.1

0.2

0.3

0.4

34,1 %

13,6 %

2,1 %

σ

f(σ)

0

(a) (b)
Obrázek K.1: Časové funkce náhodného signálu (a) a hustotou pravděpodobnosti výskytu jednotlivých hodnot.
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Statistická charakterizace šumových signálů je
v čase poměrně stálá a je dobře měřitelné. Z to-
hoto důvodu se kvantifikují pomocí spektrální
hustoty výkonu, viz obrázek K.2. Lze z nich vy-
počítat výkon šumu a efektivní (tj. i mezivrcho-
lovou) hodnotu, pro určité kmitočtové pásmo.

Efektivní hodnota šumového napětí

Efektivní hodnotu šumového napětí lze
přibližně určit i z časového průběhu sig-
nálu z mezivrcholového napětí Upp.

Upp
.= 5Uef (K.1)

Efektivní hodnota je však závislá na rozsa-
hu kmitočtů a lze ji snadno určit ze spektrál-
ních charakteristik. Výpočet šumového výkonu
a efektivní hodnoty napětí je ilustrován na ob-
rázku K.2. Pozor, efektivní hodnota napětí není
přímo daná plochou pod křivkou!

100 101 102 103 104 105 106

pn0

Pn1 =
∫ f2

f1

pn df Pn2 =pn0(f4−f3)

Pn je šumový výkon na R = 1 Ω
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p
n

[V
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z]

0
f1 f2 f3 f4
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un0

Un1 6=
∫ f2

f1

un df ! Un2 =un0
√
f4−f3

Un1 =
√∫ f2

f1
u2
n df =

√
Pn1
R

a Un2

jsou efektivní hodnoty šumového na-
pětí – neodpovídají ploše pod grafem!

f [Hz]
u
n

[ V
/√

H
z]

0
f1 f2 f3 f4

Obrázek K.2: Spektrální charakteristiky šumového výkonu a napětí.
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K.1. Vznik šumu a jeho druhy
Tepelný šum
Tepelný (Johnsonův) resp. bílý šum je způsoben naho-
dilým pohybem elektronů. Jeho velikost závisí pouze
na teplotě, nikoli na napětí, proudu. Významnou vlast-
ností je to, že není kmitočtově závislý – má vyrovna-
né/konstantní kmitočtové spektrum. Tepelný šum vzni-
ká typicky na rezistorech jako napětí (v sérii), resp.
proud (paralelně s R), jehož efektivní hodnota je:

U2
nR = I2

nRR
2 .= 4kBTR∆f , (K.2)

kde kB = 1,38 ·10−23 [J/K] je Boltzmannova konstan-
ta, T [K] je absolutní teplota rezistoru a R [Ω] je odpor
rezistoru. Grafické vyjádření efektivní hodnoty UnR je
na obrázku K.3.
Tento typ šumu má v elektrických obvodech obvykle
dominantní vliv (např. vstupní odpor 1 MΩ při měře-
ní AC napětí osciloskopem). Další typy šumu vznikají
v polovodičových součástkách.

100 101 102 103 104 105 106

10−3

10−2

10−1

100

101

102

103

∆f = 100 Hz
∆f = 1 kHz
∆f = 1 MHz∆f = 100 MHz

T = 23◦C

R [Ω]

U
n
R

[µ
V

]

Obrázek K.3: Závislost efektivní hodnoty šumového na-
pětí rezistoru na jeho odporu pro různé šířky pásma.
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Výstřelový šum
Výstřelový (Schottkyho) šum vzniká typicky na PN přechodech díky náhodným fluktuacím proudu (vznikem a
rekombinacemi párů elektron/díra). Jeho spektrum je konstantní, podobně jako u bílého šumu a jeho výkonovou
hustotu in, resp. efektivní hodnotu lze vyjádřit následovně:

i2n = 2Iq, I2
n = i2n∆f = 2Iq∆f (K.3)

kde I je průměrný (DC) proud PN přechodu a q = 1,602 · 10−19 [C] je náboj elektronu a ∆f je šířka pásma, pro
kterou hodnotu určujeme efektivní hodnotu.

Blikavý šum
Blikavý šum (Flicker noise) nebo též tzv. 1/f vzniká vlivem nečistot (poruchami v krystalové mříži) na PN přechodu
protékaném proudem I. Jeho vliv roste na nízkých kmitočtech, jak vyplývá ze vztahu pro jeho proudovou hustotu:

i2n = KF
IAF

f
, I2

n =
∫ f2

f1

i2n df (K.4)

kde KF je koeficient blikavého šumu (Flicker Noise Coefficient) a AF je exponent blikavého šumu (Flicker Noise
Exponent), viz např. wikipedia.org.1

Oba tyto druhy šumu (výstřelový i blikavý) jsou přítomny na PN přechodu, proto je pro polovodičové součástky
s PN přechody typická spektrální charakteristika šumu dle obrázku K.2, viz např. graf z úvodní strany 109.

1Standardní nastavení default modelů programu Spice je KF=0, AF=1.
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Šum rezistoru dle vztahu K.2 je jeho minimální úroveň, která je reálně vyšší - záleží na konstrukci, resp. materiálu
odporové vrstvy, více viz např. 11 mýtů o analogovém šumu. Modeluje se nejčastěji proudovým zdrojem paralelně
k danému rezistoru (nepřidávají se uzly), viz obvod na obrázku K.4 (a), kde in = inR. Na orientaci proudů nezávisí,
jak bude ukázáno dále.
Stejně je pak realizován šumový model diody, přičemž šumový proud in je dán součtem vztahů (K.3) a (K.4).
Analogicky lze vyjádřit i model bipolárního tranzistoru, jak ukazuje obrázek (b), kde inb a inc jsou šumové proudy
jednotlivých přechodů. Jejich velikost je opět daná vztahy (K.3) a (K.4), tj. úměrná proudům IB a IC v pra-
covním bodě. Linearizované modely lze použít vzhledem k velmi malým amplitudám šumu. Ty pak vycházející
z obrázků 15.5 (b), resp. 15.18 (a), které jsou obohaceny o zdroje šumu.

rdin rπinb gmubeube inc ro

CB

E

ib ic

uce

(a) (b)
Obrázek K.4: Šumový model rezistoru, resp. polovodičové diody (a) a bipolárního tranzistoru (b).

Pozor, při analýze je nutné pracovat s kvadráty proudových hustot: jednak jejich velikost závisí na kmitočtu
(obrázek K.2) a jednak uvažujeme šumové signály jako nekorelované. Jejich součet je nutné realizovat podobně
jako v případě PNUS (kapitola 6, vztah (6.1)), tj. in =

√
i2n1 + i2n2 + · · · ⇒ nezáleží na orientaci zrojů.
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K.2. Šumová analýza
Analýza šumových signálů je podobná AC analýze (HUS). Vzhledem k lineárním obvodům/modelům platí princip
superpozice – je třeba pracovat se spektrálními hustotami šumu, jejíž kvadráty se pak sčítají, viz následující výpočet:

rπinb gmubeube inc ro

CB

E

ib ic

uce

u2
be = i2nbr

2
π, u2

ce = (g2
mu

2
be + i2nc)r2

o, (K.5)

Uce = ro

√∫ f2

f1

(
(gminbrπ)2 + i2nc

)
df, (K.6)

kde Uce je efektivní hodnota napětí. Pokud budeme uvažovat další prvky, např. RB a RC v příkladu 15.4, tak se
výsledná hodnota změní na u2

ce =
(
β2(i2nb + i2nRB ) + i2nc + i2nRC

)
r2
o, kde β2 = g2

mr
2
π a i2nRB , resp. i

2
nRC

jsou
spektrální hustoty šumových proudů rezistoru RB , resp. RC .
Pokud obvod obsahuje akumulační prvky (je kmitočtově závislý) je třeba jednotlivé příspěvky spektrálních hus-
tot násobit odpovídajícími přenosy. Výsledná hodnota spektrální hodnoty výstupního napětí je pak obecně dána
vztahem:

u2
no(f) = u2

ni1(f)|H1(jf)|2 + u2
ni2(f)|H2(jf)|2 + · · · (K.7)

kde u2
ni(f) jsou spektrální hustoty jednotlivých šumových zdrojů (rezistorů a PN přechodů) a Hi(jf) jsou kmi-

točtové charakteristiky přenosů těchto zdrojů na výstup.
Více o analýze, včetně NOISE analýzy programů Spice např. zde.
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Dodatek L
Implementace zesilovače třídy D a jeho měření
Tato část obsahuje jednak úvod do implementace zesilovačů
třídy D a možností jeho obvodové realizace a jednak komentář
k měření na laboratorním přípravku výkonového zesilovače třídy
D. Postup měření a měřicí metody jsou uvedeny v podrobném
návodu na měření.

https://youtu.be/uY92fxhCVIs
http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_D.pdf
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L.1. Obvodová řešení zesilovačů třídy D

ZV zesilovač odchylky ≡

≡ RzR1

R2

+UN

−UN
ui

Koncový stupeň

ZV integrační zesilovač ≡

RzR1

R2

+UN

−UN
ui

Spínací tranzistory

≡
L

C
Ci m

od
ul
át
or

budič

Základní princip činnosti zesilovačů třídy D byl uveden
v kapitole 16.17.6. Jeho využití je zřejmé z porovnání
zesilovače s koncovým stupněm třídy B – obrázek vlevo,
kde tranzistory pracují v lineárním režimu, tj. jako řízené
zdroje proudu. Z výkonového hlediska se to rovná říze-
ným odporům, jejichž výkonové ztráty jsou pro ideální
případ klasifikovány na straně XVI-94 až XVI-96.
Na rozdíl od této koncepce pracují koncové tran-
zistory zesilovačů třídy D ve spínacím režimu, při-

čemž jejich výkonová ztráta je
v ideálním případě nulová, jak
uvádí kapitola 16.17.6. Základ-
ní porovnání vlastností těch-
to tříd bylo ukázáno v kapito-
le 16.17.7. Obvodovou realizaci
principu „digitálního“ zesilovače
ukazuje rozšířené blokové sché-
ma vlevo.
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ZV integrační zesilovač ≡

RzR1

R2

+UN

−UN
ui

Spínací tranzistory

≡
L

C
Ci m

od
ul
át
or

budič

Obrázek L.1: Blokové schéma zesilovače pracujícího ve třídě D.

â Na rozdíl od principiálního zapojení na obrázku 16.78, jsou použity pouze N-kanálové tranzistory ⇒ stejné
vlastnosti a lepší Ron i časy sepnutí a vypnutí (pohyblivost elektronů je větší než pohyblivost děr: µn > µp).

â Pro řízení spínacích tranzistorů je nutný speciální budič, viz dále.
â Zavádí se záporná zpětná vazba, která výrazně snižuje THD, tak zejména závislost na napájecím napětí UN .
â ZZV je nutné zavádět přímo z výstupů spínacích tranzistorů nikoli z výstupu výstupního filtru (Butterworth

LC LP), jehož fázový posuv by mohl způsobit nestabilitu (ZZV změnit na KZV pro určitý kmitočtový rozsah).
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L.2. Modulátory zesilovačů třídy D
Modulátor je jedním z důležitých bloků zesilovače. Jeho úkolem je převést analogový vstupní signál na „digitální“
sled pulzů, jejichž střída („střední hodnota“) bude odpovídat vstupnímu signálu. Je zřejmé, že kmitočet pulzů (fc)
musí být podstatně větší než kmitočet vstupního signálu. Pro tento účel se používají následující typy modulátorů:

Pulzně šířkový modulátor (PWM)
Princip pulzně šířkového modulátoru byl již ukázán na obrázku 16.78, včetně analýzy.

ui

uom

komparátorum
T
4

T
2

3T
4

T

−UN

Uim

+UN

t

u
(t

)

ui
um
uom

0

(a) (b)
Obrázek L.2: Principiální zapojení pulzně šířkového modulátoru (a) a časové průběhy obvodových veličin (b).

â Výhodou tohoto typu modulátoru je jeho jednoduchá obvodová implementace, obvykle fc > 250 kHz.
â Pro malé THD je ale nutné generovat trojúhelníkový průběh um s výbornou linearitou, Uim ≈ Umm je výhodné.
â Nevýhodou jsou velmi úzké pulzy při malých úrovních ui ⇒ problematické spínání výkonových tranzistorů.
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Samooscilující (Self-oscillating) modulátory
Dalším modulátorem s velmi jednoduchou obvodovou implementací je princip tzv. samooscilujícího obvodu, jehož
střída je modulována vstupním signálem. Nevýhodou je nelinearita převodu, jejíž vliv na THD je pak je pak nutný
minimalizovat zpětnou vazbou.
Zapojení na obrázku L.3 (a) vychází z řízeného MKO, viz kapitolu 18.2.1, kde je vstupním signálem ovlivněno na-
bíjení kapacitoru C. Podobně pracuje i zapojení (b), kdy využito série tří RC článků. Pozor, nejedná se o modifikaci
oscilátoru s posouvanou fází z podkapitoly 18.1.3. Princip funkce je obdobný zapojení (a), viz analýzy zapojení
(a) i zapojení (b). Další možná implementace samooscilujícího modulátoru je pak ukázaná na obrázku L.17.

ui

R2R1

R

C

Ri

ui

R1

C1

Ri R2 R3

C2 C3
komparátor budič+ spínací

tranzistory

Lz

Cz Rz

uo

(a) (b)
Obrázek L.3: Samooscilující modulátor s komparátorem s hysterezí (a), s posouvanou fází a výstupním filtrem (b).
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Princip Sigma-Delta (Σ-∆) modulátoru
Rozšířeným modulátorem (zejména pro AD převod-
níky je tzv. Sigma-Delta (Σ-∆) modulátor, který se
hojně využívá v analogově-číslicových převodnících.
Principiální schéma je na obrázku níže.
Princip je podobný samooscilujícím modulátorům.
Rozdíl je však v nabíjení kapacitoru, které je
„lineární“ (integrátor) a ve výstupním obvodu, kte-
rý je tvořen klopným obvodem typu D, zajišťujícím
synchronizaci výstupních pulzů, viz časové průběhy
vpravo.

∫
D

CLK

Q

A
D

ui

ucl

uo

uA

komparátorintegrátor

u1 u2
uk

t

t

t

t

t

t

t

ui

+Ur

0

−Ur

u1+2Ur
0

−2Ur
u2

0

uk
1

0

uo1

0

uA+Ur
0

−Ur
ucl

0

Obrázek L.4: Základní blokové uspořádání Σ-∆ modulátoru a časové průběhy obvodových veličin (převzaty).
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Princip Sigma-Delta (Σ-∆) modulátoru
Z výše uvedených průběhů je zřejmé, že v toto uspořádání je použit jednobitový převodník. Jeho obvodová imple-
mentace spolu s integrátorem je pak ukázána na obrázku (b) níže.
Jednou z výhod tohoto modulátoru jsou synchronní výstupní pulzy, jejichž minimální šířka je pevně daná kmitočtem
fc hodinového signálu ucl. To je velmi důležité při konstrukci budiče a koncového stupně, jelikož spínací tranzistory
mají nenulový čas sepnutí a rozepnutí. Rozbor vlastností a modifikací Σ-∆ modulátoru viz dále.

∫
D

CLK

Q

A
D

ui

ucl

uo

uA

komparátorintegrátor

u1 u2
uk D

CLK

Q
ui

ucl

uo

uA

komparátor

u2
uk

−Ur
S

OZ

R

R

+Ur

C

(a) (b)
Obrázek L.5: Blokové schéma Σ-∆ modulátoru (a) a ukázka obvodové realizace integrátoru a jednobitového D/A
převodníku (b).
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L.2.1. Kvantizační šum a SNR a analogově-číslicového (AD) převodu
Z principu funkce (AD) převodu/modulace je zřejmé,že výstupní data (signál) nebude přesně odpovídat velikosti
vstupního signálu. Jejich rozdíl je označován jako tzv. kvantizační šum, viz obrázek níže.

LSB

t

u(t)
ui uq
un

0
t

u(t)
ui uq
un

0

(a) (b)
Obrázek L.6: Vzorkování signálu ui 4 bitovým převodníkem (uq) a kvantizační šum un = ui − uq pro harmonický
signál (a) a audio signál (b).

Podobně je tomu i u Σ-∆ modulátoru, kde pro zapojení L.5 platí T1
ui+Ur
R + T2

ui−Ur
R = 0⇒ ui = Ur

T2−T1
T2+T1

, kde
T1, resp. T2 je čas nabíjení, resp. vybíjení kapacitoru C. Vzhledem k tomu, že T1 i T2 jsou násobkem Tc= 1

fc
, tak

přesnost evidentně závisí na délce času převodu (počtu Tc na čas převodu) a převod není bez chyby.
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L.2.2. Kvantizační šum ideálního N-bitového AD převodníku
Na obrázku níže je demonstrován převod analogového signálu uA(x) = x ideálním převodníkem na digitální signál
uD(x) s kvantizačním krokem LSB = q a chybový signál, tzv. kvantizační šumem un(x) = uA(x)− uD(x).

−2q − 3q
2
−q − q2

q
2

q 3q
2

−2q

− 3q
2

−q

− q2

q
2

q

3q
2

x

u(x)
uA(x)
uD(x)
un(x)

00

Obrázek L.7: Analogový signál uA(x), jeho di-
gitalizace uD(x) a kvantizační šume un(x).

Efektivní hodnotu kvanizačního šumu ideálního N bitového pře-
vodníku s kvantizační úrovní q ≡ LSB = 2Ur

2N lze vyjádřit

un(x) = x pro − q

2 < x <
q

2 ⇒ Un =

√√√√1
q

∫ q
2

− q2
u2
ndx = q√

12
.

(L.1)
Pro sinusový signál s amplitudou Am= q2N

2 , (Uef = Am√
2 ) je odstup

signál-šum dle (6.10) a z něho tzv. efektivní počet bitů (ENOB):

SNRdB = 10 log
(
U2
ef

U2
n

)
= 10 log

(
22N · 12

4 · 2

)
.=

.= 20 log
(
2N
)

+ 10 log
(

3
2

)
.= 6,02N + 1,76 [dB] (L.2)

N
.= SNRdB − 1,76 [dB]

6,02 [dB] (L.3)
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Spektrální hustota kvantizačního šumu
Je zřejmé, že snížení kvantizačního šumu analogově-číslicového převodníku (Analog-Digital Converter – ADC)
dosáhneme zvýšením počtu bitů N a tím zmenšením kvantizační úrovně q nepřímo úměrné 2N . Tím se samozřejmě
zvýší i odstup signál-šum. Kvantizační šum je rozložen v pásmu do poloviny vzorkovacího kmitočtu f ∈

(
0, fc2

)
a

má konstantní spektrální hustotu usn [V/
√

Hz] úměrnou efektivní hodnotě kvantizačního šumu:

usn = Un√
fc/2

= LSB√
12
√
fc/2

. (L.4)

Grafické znázornění spektrální hustoty kvantizačního šumu v závislosti na kmitočtu je ukázána na následujícím
obrázku, přičemž plocha pod čarou je úměrná efektivní hodnotě šumu (viz matematické vyjádření v grafu).

ADC

fc

ui

fc
2

fc

kvantizační šum
Un = usn

√
fc
2 = LSB√

12
fu

s
n

[V
/
√

H
z]

0 0

Obrázek L.8: Spektrální hustoty kvantizačního šumu usn [V/
√

Hz] pro vzorkovací kmitočet fc.
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Pokud zvýšíme vzorkovací kmitočet na Kfc (tzv. převzorkování), sníží se spektrální hustota šumu. Pokud následně
použijeme digitální filtr typu LP (|H(jf)|) pro odstranění spektra nad fc/2 a decimátor, sníží se i výsledná efektivní
hodnota šumu, viz obrázek níže. SNR pak lze vyjádřit vztahem (viz data-conversion-handbook, resp. Chapter2,
případně Calculating Delta-Sigma SNRs):

SNRdB
.= 10 log

(
22N−1 3

2K
)
.= 6,02N + 1,76 + 10 log(K) [dB] (L.5)
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Obrázek L.9: Kvantizační šum AD převodníku pro vzorkování fc a Kfc (a) a s použitím digitálního filtru (b).
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Modifikace a vlastnosti Sigma-Delta (Σ-∆) modulátoru
Princip tzv. převzorkování se samozřejmě používá i v Σ-∆ modulátorech. Nicméně výrazné zvyšování koeficientu
převzorkování K je neefektivní, vzhledem k tomu, že SNR je úměrné log(K), viz vztah (L.5). V případě Σ-∆
převodníků/modulátorů je však možné výhodně využít jeho kmitočtové závislosti pro kvantizační šum.
Pokud vyjdeme ze schématického blokového schématu Σ-∆ modulátoru na následujícím obrázku vpravo, lze odvodit
jak přenos H1s pro vstupní signál ui, tak H1n pro kvantizační šum un, přičemž přenos integrátoru předpokládáme
ve tvaru Hi(s) = 1

sτ .

∫
D

CLK

Q

A
D

ui

ucl

uo

uA

komparátorintegrátor

u1 u2
uk

=⇒
∫

ui

uo

integrátor

u1 u2

un

Uo = (Ui − Uo)Hi(s) + Un(s)

1
sτ
↓

⇒ H1s(s) = Uo(s)
Ui(s)

∣∣∣∣
ui=0

= 1
sτ + 1 , H1n(s) = Uo(s)

Un(s)

∣∣∣∣
un=0

= s

s+ ω0
(L.6)

Obrázek L.10: Struktura Σ-∆ modulátoru 1. řádu a jeho přenos pro signál a kvantizační šum.
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Jak je zřejmé z ( L.6), je přenos pro signál typu LP, kdežto pro kvantizační šum představuje modulátor filtr typu
horní propust. Toho se využívá spolu s metodou převzorkování pro redukci kvantizačního šumu, jak je dále ukázáno.
Níže je uveden modulátor 2. řádu s odpovídajícími přenosy.

∫

ui

uo

integrátor1
u1 u2 ∫

integrátor2
X2

un

u3

H2s(s) = Uo(s)
Ui(s)

∣∣∣∣
un=0

= ω2
0

s2 + sω0 + ω2
0

(L.7)

H2n(s) = Uo(s)
Ui(s)

∣∣∣∣
ui=0

= s2

s2 + sω0 + ω2
0

(L.8)

Obrázek L.11: Struktura Σ-∆ modulátoru druhého řádu a jeho přenos pro signál a kvantizační šum.

Je zřejmé, že vyšší řád modulátoru vede i na vyšší řád přenosových funkcí, což dále zlepšuje vlastnosti, ale může
vést k nestabilitě. Nelze např. použít strukturu níže, pro kterou leží póly přenosové funkce na imaginární ose!

∫

ui

uo

1. integrátor

u1 u2 ∫
2. integrátorun

u3 Uo = (Ui − Uo)Hi(s)2|un=0 ⇒ Hs(s) = Uo(s)
Ui(s)

= 1
s2τ2 + 1

(L.9)

Obrázek L.12: Struktura nestabilního Σ-∆ modulátoru druhého řádu a jeho přenos pro signál ui.
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Amplitudové charakteristiky a výše uvedených přenosů pro první i druhý řád a pro signál i kvanizační šum jsou
ukázány níže, na obrázku vlevo. Obrázek vpravo pak ukazuje vliv kmitočtové závislosti modulátoru na kvantizační
šum na jeho redukci vlivem digitálního filtru převzorkování. Vliv kmitočtové závislosti modulátoru (LP) na signál
je při správně nastavených parametrech minimální.
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ω/τ

|H
(j
ω

)|
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H1s H2s
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Obrázek L.13: Amplitudové charakteristiky Σ-∆ modu-
látoru 1. a 2. řádu a pro signál a kvantizační šum.
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Obrázek L.14: Redukce kvantizačního šumu Σ-∆ mo-
dulátoru 2. řádu při převzorkování Kfc a následném
použití digitálního filtru a decimátoru.
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Použitím dalších integrátorů lze realizovat i vyšší řád modulátoru a tím více „přesunout“ kvantizační šum do vyšších
kmitočtů spektra k Kfc, kde bude pak odstraněn digitálním filtrem. Touto technikou lze významně zvýšit přesnost
modulátoru/převodníku, tj. efektivní počet bi-
tů a tím odstup signál-šum. Ten lze vyjádřit
vztahem (L.10), jehož grafické znázornění je
na obrázku L.15.

SNRdB = 10 log 3(2M + 1)K2M+1

2π2M
.=

.= 10 log
(
(2M + 1)K2M+1)+

+ 1,76− 9,94M [dB] (L.10)
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Obrázek L.15: Závislost SNR Σ-∆ modulátoru různého řádu (M) a velikosti převzorkování (Kfc).
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Pro realizaci Σ-∆ modulátorů se hojně využívá technika spínaných kapacitorů, jak je ukázáno na obrázku níže.
Správným fázováním spínačů docílíme požadované funkce (sčítání, resp. odčítání signálu) a volbou poměrů kapacit
C1, C2, C3, resp. C1, C2, C3 lze měnit jak ω0 tak Q přenosu a tím požadovaný tvak kmitočtové charakteristiky.

∫
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integrátor1
u1 u2 ∫

integrátor2
X2

un
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Obrázek L.16: Implementace integrátorů Σ-∆ modulátoru 2. řádu pomocí techniky spínaných kapacitorů.
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Podobný princip lze nalézt i v případě jiných typů modulátorů. Na obrázku níže je implementace samooscilujícího
modulátoru s využitím transkonduktančního zesilovače (OTA), který využívá podobnou strukturu s jako Σ-∆
modulátor s integrátory. Tento typ modulátoru je použit v populárním obvodu IRSIRS2092 (viz datasheet), který
je základem mnoha konstrukcí audio zesilovačů.
Vzhledem k rozsahu materiálu nejsou zde přenosy pro signál a kvantizační šum jsou uvedeny. Čtenář je však najde
v analýze.
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Obrázek L.17: Zjednodušená struktura samooscilujícího modulátoru s implenetací pomocí zesilovače OTA pro
výpočet přenosu signálu a kvantizačního šumu a ukázka použití struktury s obvodem IRSIRS2092, obrázek převzat.
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L.2.3. Budič koncových tranzistorů zesilovačů třídy D
Úkolem budiče je rychle sepnout koncové tranzistory na základě řídícího signálu. To znamená:

M2

+UN

M1
uo

uGS1

uGS2

i1

i2

iL

−UN

budič

L

C R

uz
iz

uB

Obrázek L.18: Koncový stupeň zesilovače třídy D s bu-
dičem (schématicky).

â Vzhledem k nenulové kapacitě CGS výkonových
MOSFETů je třeba při spínání dodat dostateč-
ně velký proud iG do řídící elektrody pro velmi
rychlé nabití (přebití) parazitní kapacity CGS , tzn.
∆toiG = CGS∆uGS ⇒ iG pro ∆uGS � UTO, viz
obrázky 13.31 a 13.32.

â Pro sepnutí M1 je třeba napětí uB > UN , jelikož
při jeho sepnutí je u0 → UN a je třeba, aby opět
uGS1 � UTO.

â Vzhledem k reálným časům sepnutí a vypnutí
MOSFET (ton a toff), je při přepínání tranzisto-
rů nutné zařadit časovou prodlevu tzv. dead-time,
aby nedošlo k sepnutí obou tranzistorů najednou.

Dále jsou ukázána řešení výše uvedených bodů.
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Spínání kladného napájení N-MOSFETem
Pro vytvoření napětí uB > UN se využívá tzv. „bootstrap“ kapacitoru, který se při sepnutíM2 nabije na uB ≈ UN ,
viz obrázek vlevo(a). Při spínání M1 se pak toto napětí přičítá k uo, viz obrázek (b). Kapacita se CGS se nabijí
z BB , tj. QB .= UNCB = (CB + CGS1)uGS1 ⇒ uGS1 = UN

CB
CB+CGS1

, více viz přednáška.
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Obrázek L.19: Využítí tzv. „Boot Strap“ kapacitoru pro vytvoření spínacího napětí tranzistoru M1.
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Časování spínacích signálů koncových tranzistorů zesilovačů třídy D
V ideálním případě by se časování tranzistorů řídilo podle signálů uvedených níže. V okamžiku vypnutí jednoho
tranzistoru okamžitě spíná druhý. To však v reálném obvodu nelze uskutečnit vzhledem k dynamickým vlastnostem
MOSFETu, viz dále.
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Obrázek L.20: Řídící signály pro ideální spínací tranzistory koncového stupně zesilovače třídy D.
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M2
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• Nenulové časy sepnutí a vypnutí spínacích
tranzistorů MOS (ton a toff) mohou způsobit
zkratový proud napájecího zdroje (oba tranzistory
otevřené), viz horní graf. ↗

• Zařazením časové prodlevy tzv. Dead-time ∆t
(úkol budiče) se zabrání sepnutí obou tranzistorů
najednou, viz graf vpravo. −→
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Obrázek L.21: Typické průběhy spínaní tranzistorů a řídící signály koncového stupně se zařazeným zpožděním, tzv.
dead-time.
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Při použití „vyhlazovacího“ výstupního LC filtru je značně ovlivněn tok jednotlivých proudů koncového stupně.
Vysvětlení je rozděleno na tři případy: pro uz, resp. iz > 0 , dále iz < 0 a uz, resp. iz ≈ 0.
Proudy koncového stupně pro iz > 0
Předpokládejme vysoký spínací kmitočet fc, tj. minimální změnu napětí uz na zátěži za Tc ⇒ lineární průběh
proudu induktorem (viz také kapitolu 19.3.3). Pak lze poměry koncového stupně znázornit na následujícím grafu.
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C RziD2
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uz
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Tc 2Tc
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(t
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iLA
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A M1 je otevřen, M2 uzavřen, uo .= UN , uL .= UN − uz ≈ konst. > 0 a
iL = i1 = iM1 > 0 lineárně roste.

B Dead-time, tj. M1 a M2 uzavřeny, iL = iD2 > 0 lineárně klesá, jelikož
uo ≈ −UN ⇒ uL = uz − UN ≈ konst. < 0.

C M2 se otevře a přebírá proud diody, tj. iL = −i2 > 0 dále lineárně klesá, vše ostatní jako v bodě B.
D nastává dead-time, tj. opět iL = iD2 > 0 a lineárně klesá. Poté se sepne M1, iL začne růst a děj se opakuje.

Obrázek L.22: Časové průběhy obvodových veličin koncového stupně zesilovače třídy D se zařazeným LC filtrem.
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Proudy koncového stupně pro iz < 0 a iz ≈ 0

M2
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M1
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i1

i2

iL

−UN

budič

L

C RziD2

iD1

iz
uz
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Analogická situace jako v předchozím případě je i pro iz < 0, viz obrázek (a)
níže. V případě C je M2 otevřen a iL = −i2 < 0 lineárně klesá. Poté pro D
nastává dead-time, tj. iL = −iD1 < 0 lineárně stoupá (směrem k nule, uL > 0).
V případě A proud diody přebírá M1 (iL = −i1 < 0), atd.
Pro iz ≈ 0 viz obrázek (b). V případě A iL = i1 lineárně stoupá, uprostřed
intervalu změní znaménko, ale jinak se nemění nic. V bodě B nastává dead-
time a iL = iD2 > 0 lineárně klesá (uL > 0). Pro CM2 přebírá proud diody, tj.
iL = −i2 > 0, uprostřed intervalu změní znaménko a dále lineárně klesá. Pro
D nastává opět dead-time, iL = −iD1 < 0 lineárně stoupá a děj se opakuje.
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Obrázek L.23: Časové průběhy obvodových veličin koncového stupně D zesilovače třídy pro iL < 0 a iL ≈ 0.
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V žádném z výše uvedených případů nedojde ke stavu, kdy v průběhu dead-time je iL = 0, tj. iL = 0 pouze na
nulový okamžik, kdy mění znaménko (iz ≈ 0). V těchto případech přidání dead-time nemá negativní důsledky.
Nicméně v případě ilustrovaném na obrázku (a) níže dojde v bodě D k situaci, kdy iz = 0 právě s příchodem
dead-time. Obdobně je tomu i v bodě B pro iz ≤ 0. Přidání zpoždění (dead-time) v těchto případech, tj. pro malé
amplitudy výstupního napětí uo vede na zpožděný náběh proudu iL a tím k přechodovému zkreslení signálu, jak
ilustruje obrázek (b). Toto zkreslení lze zmenšit minimalizováním dead-time (pro rychlé MOSFETy), ale ne zcela
potlačit. Dále ho pak snižuje zavedení záporné ZV.
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Obrázek L.24: Časové průběhy obvodových veličin koncového stupně D zesilovače třídy pro iL ≥ 0 a zkreslení
signálu vlivem mrtvých časů (dead-times).
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L.2.4. „Pumpování“ napájecího napětí (Power Supply Pumping)
Při odpojování indukčnosti LC filtru vznikají komutační proudy. Na obrázku níže je ukázán tok tohoto proudu po
rozepnutí tranzistoru M2. Proud i2, který procházel indukčností bude po rozpojení procházet ochrannou diodou
iD1 v době dead-time a poté sepnutým tranzistorem M1, pokud je iL < 0, viz obrázek L.23 (a), případ D.
Pokud tento stav (uz < 0) trvá déle, tj. pro nízké kmitočty ui , tak příspěvky komutačních proudů zapříčiní
nárůst napětí UN+ na filtračním kapacitoru C+, který je oddělen od napájecího napětí UN parazitní odpory R+ a

indukčnostmi spojů L+, jak ukazuje následující obrázek. Analogicky
pak dochází k pumpování i při iL > 0 (obrázek L.22, případ B). Vlivem
odběrových proudů dochází k i vybíjení C±, nicméně efekt pumpování
je při reálném zdroji podstatně větší, viz dále i analýzu.
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Obrázek L.25: Znázornění proudu i2 při sepnutém tranzistoruM2 a komutačního proudu při jeho rozpojení a časové
změny napětí UN± koncového stupně D zesilovače třídy s ideálními napájecími zdroji.
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V uvedené konfiguraci je „pumpování“ málo znatelné. To však neplatí pro většinu napájecích zdrojů – ty totiž
pracují pouze v 1. kvadrantu a nedovolují protékání proudu opačné (spotřebičové) polarity. Takový zdroj můžeme
modelovat s ideální diodou v sérii, jak uvádí následující obrázek. Tato skutečnost radikálně mění poměry v obvodu
komutačního proudu. Ten pak protéká pouze kapacitorem C+, resp. C−, který je pouze nabíjen a nikoli vybíjen
do UN . Změna napájecího napětí UN+, resp. UN− je pak podstatně markantnější, jak uvádí obrázek níže. Vliv
„pumpování“ bude větší pro nízké kmitočty ui, resp. uz, malé blokovací kapacity C±, velké UN a zároveň malé
Rz (velké Iz).
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Obrázek L.26: Vliv komutačního proudu na pumpování napájecího napětí UN+ koncového stupně zesilovače třídy
D s napájecími zdroji pracujícími v 1. kvadrantu.
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Popsaná situace odpovídá „pumpvání“ napájecího napětí je podobná principu spínaného zvyšujícího měniče, viz
kapitolu 19.3.4.
V případě můstkového zapojení koncového stupně (viz sekci 16.78, obrázek 16.79) vzniká také komutační proud,
který v jedné části spínací periody Tc nabíjí filtrační kapacitor C+. V druhé části se však po opětovném sepnutí
tranzistoru M2 napájí zátěž jak z jednoho napájecího zdroje, tak toho samého kapacitoru C+ a ke zmíněnému
efektu zvyšování (pumpování) napájecího napětí U+ v případě můstkového zapojení koncového stupně nedochází.
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L1 R

iD1

UN

C+

L+

C

L2

M4

M3

budič
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komutační proud

proud zátěže

R+

Obrázek L.27: Znázornění proudu zátěže i2 při sepnutém tranzistoru M2 a komutačního proudu při jeho rozpojení
v případě můstkového zapojení koncového stupně zesilovače třídy D.
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L.2.5. Vznik rušení a jeho minimalizace a potlačení jeho vlivu
Vzhledem ke spínacímu režimu, produkuje zesilovač vf rušení. Vzniká zejména ve výkonové části proudovými
špičkami při rychlé změně napětí na kapacitách, ochranných diodách – tzv. recovery time (při přepólování po
ukončení dead-time), v napájecích i dalších vodičích. Jejich vliv lze minimalizovat krátkými cestami s minimálními
plochami smyček na DPS. Nelinearity obvodu generují rušení z vf do nf (princip AM demodulace). Vliv rušení lze
minimalizovat i filtrací:

zesilovač odchylky

M1

Rz

R12

R22

ui

M2

L

C

m
od

ul
át
or

budič

R11

R21

C1

C2

Cd

UN
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C+

C−

C1 tvoří LP filtr na vstupu a
C2 ve ZV cestě zesilovače,
Cd redukuje diferenční složku ru-

šení,
oddělení signálové a výkono-
vé (napájecí) „země“, prosto-
rové oddělení spojů i obvodo-
vých prvků na DPS (minima-
lizace kapacitních vazeb).

Obrázek L.28: Ilustrace zdrojů rušení a minimalizace jejich vniku v zesilovači třídy D.
Více viz např. Class D Audio Amplifier Design: http://www.irf.com, Lukáš Buryánec: Bakalářská práce ČVUT
FEL, https://www.analog.com a další. Porovnání vlastností pracovních tříd B a D viz sekci 16.17.7.
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Příklad sériově vyráběných D-zesilovačů: 1ET400A, klíčové vlastnosti

Výstupní výkon 425 W @ 1 %THD, 4 Ω
Napájecí napětí ±25 V až ±65 V
Výstupní proud 25 A
THD+N < 0,00017 % @ 100 W

Dynamický rozsah 131 dB
Výstupní šum 11,5µV
Výstupní odpor < 65µΩ @ 1 kHz
Účinnost > 94 %

Více viz https://purifi-audio.com

JBL A6000gti výkonný
automobilový zesilovač
až 6 kW@ 0,1 %THD, 4 Ω
při UN = 12 V.
Více viz zde a video.
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L.3. Měření na výkonovém zesilovači třídy D
Přípravek je založen na integrovaném obvodu stereo zesilovače ve třídě D typového označení ADAU1592. Ten je
doplněný o výstupní filtry, napájecí a logické obvody nezbytné pro jeho funkci. Přípravek obsahuje také LED diody
k indikaci přetížení a vnitřního stavu IO. Schéma zapojení přípravku zesilovače je na obrázku L.31. Vyobrazení je
uvedeno na titulní straně 116 dodatku.

L.3.1. Cíle měření
Cílem měření je seznámit se s vlastnostmi a parametry výkonového zesilovače, pracujícího ve třídě D. Hlavními
úkoly laboratorního měření jsou:
1. měření kmitočtové charakteristiky,
2. měření účinnosti zesilovače v závislosti na velikosti vstupního signálů,
3. zjištění harmonického zkreslení pro různé úrovně buzení a pro vybrané kmitočty,
4. ověření změny střídy výstupních pulzů zesilovače při změnách stejnosměrného buzení a
5. měření rychlosti zesilovače.

Popis přípravku a postup měření je uveden v podrobném návodu na měření. Krátký komentář a k měření na
laboratorním přípravku je v této videoukázce.
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Přípravek je založen na obvodu ADAU1592 s integrovaným kompletním dvoukanálovým můstkem, Σ-∆ modulá-
torem, budičem i koncovými stupni, viz obrázek níže.

 Class-D Audio Power Amplifier
  ADAU1592
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FEATURES 
Integrated stereo modulator and power stage 
0.005% THD + N 
101 dB dynamic range 
PSRR > 65 dB 
RDS-ON < 0.3 Ω (per transistor) 
Efficiency > 90% (8 Ω) 
EMI-optimized modulator 
On/off-mute pop-noise suppression 
Short-circuit protection 
Overtemperature protection 

APPLICATIONS 
Flat panel televisions 
PC audio systems 
Mini-components 

GENERAL DESCRIPTION 
The ADAU1592 is a 2-channel, bridge-tied load (BTL) 
switching audio power amplifier with an integrated Σ-Δ 
modulator. 

The modulator accepts an analog input signal and generates  
a switching output to drive speakers directly. A digital, 
microcontroller-compatible interface provides control of reset, 
mute, and PGA gain as well as output signals for thermal and 
overcurrent error conditions. The output stage can operate  
from supply voltages ranging from 9 V to 18 V. The analog 
modulator and digital logic operate from a 3.3 V supply. 
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Figure 1. 
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APPLICATIONS INFORMATION 
For applications with PVDD > 15 V, add components R1 and R2 (10 Ω typical), C5 and C6 (680 pF typical), and D1 through D8 (CRS01/02). 
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Figure 50. Typical Stereo Application Circuit 

 

 

 

Table 11. R3—Slicer Threshold Resistor 
VTH (V) R3 (kΩ) 
1.1 24.9  
1.17 20.5 
1.24 16.5 
1.32 12.4 

Table 12. Output Filter Component Values 

Load Impedance (Ω) 
Inductance  
L1 to L4 (μH) 

Capacitance  
C1 to C4 (μF) 

4 10 1.5 
6 15 1 
8 22 0.68 

 

 

Obrázek L.29: Blokové schéma integrovaného zesilovače třídy D ADAU1592 a jeho typické zapojení.
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Integrovaný zesilovač ADAU1592 vykazuje následující parametry: výstupní výkon 2× 10 W @ 12 V, 4 Ω, Napájecí
napětí ±7 V až ±18 V, THD+N < 0,005 %, SNR > 98 dB, PSRR > 65 dB, Účinnost > 94 %, RDS < 0.3 Ω, více
viz datasheet.

  ADAU1592
 

Rev. B | Page 9 of 24 

TYPICAL PERFORMANCE CHARACTERISTICS 

06
74
9-
0
05

OUTPUT POWER (W)

T
H

D
 O

R
 T

H
D

 +
 N

 (
d

B
)

–120

0

–10

–20

–110

–100

–90

–80

–70

–60

–50

–40

–30

10m 10100m 1

THD + N

THD

Figure 6. THD or THD + N vs. Output Power, 4 Ω, PVDD = 9 V 
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Figure 7. THD or THD + N vs. Output Power, 6 Ω, PVDD = 9 V 
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Figure 8. THD or THD + N vs. Output Power, 8 Ω, PVDD = 9 V 
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Figure 9. THD or THD + N vs. Output Power, 4 Ω, PVDD = 12 V 
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Figure 10. THD or THD + N vs. Output Power, 6 Ω, PVDD = 12 V 
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Figure 11. THD or THD + N vs. Output Power, 8 Ω, PVDD = 12 V 
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Figure 30. Efficiency vs. Output Power, 15 V, 4 Ω 
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Figure 31. Efficiency vs. Output Power, 15 V, 6 Ω 
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Figure 32. Efficiency vs. Output Power, 15 V, 8 Ω 
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Figure 33. Power Dissipation vs. Output Power, 15 V, 4 Ω, Stereo Mode,  
Both Channels Driven 

P
O

W
E

R
 D

IS
S

IP
A

T
IO

N
 (

W
)

0

1

2

3

4

5

6

0 15 2510 20

06
74
9-
0
33

OUTPUT POWER PER CHANNEL, STEREO MODE (W)

5

POWER LIMITED DUE TO PACKAGE DISSIPATION

 

Figure 34. Power Dissipation vs. Output Power, 15 V, 6 Ω, Stereo Mode,  
Both Channels Driven 
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Figure 35. Power Dissipation vs. Output Power, 15 V, 8 Ω, Stereo Mode, 
 Both Channels Driven 

Obrázek L.30: Parametr THD, resp. THD+N a účinnosti v závislosti na výstupním výkonu obvodu ADAU1592.
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Obrázek L.31: Zapojení výkonového zesilovače bez napájecí části.
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Dodatek M
Chlazení elektronických prvků
V této části je uveden stručný úvod do problematiky
chlazení elektronických součástek a výpočtu potřeb-
ného chladiče pro odvod tepla.

https://youtu.be/TSe0NoujDN0
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M.1. Teplotní poměry pro základní model čip-okolí
Výkonové ztráty na rezistorech nebo tranzistorech (viz např. energetická bilance koncového stupně třídy B 16.8)
se mění v teplo, které je třeba odvést. Situaci lze modelovat analogií s elektrickým obvodem, viz obrázek M.1
(a). Jedná se o elementární model samotného čipu (součástky) chlazeného okolním vzduchem. Výkonová ztráta je
modelována zdrojem proudu PD, tepelný odpor (1/tepelná vodivost) elektrickým odporem ΘJA a teplotu udává
elektrické napětí T . Teplota čipu TJ je pak dána „Ohmovým zákonem“ při dané teplotě okolního vzduchu TA:

TJ = PDΘJA + TA ⇒ PDmax = TJmax − TA
ΘJA

(M.1)

TA

ΘJAPD

TA

TJ

TJmax

P0

∂diL(t)
dt = − 1

ΘJA

TA

PDmax

T0
0

TJ teplota přechodu (junction) [◦C],
TJmax maximální teplota přechodu [◦C],
TA teplota okolí (air) [◦C],
T0 pokojová teplota [◦C],
PDmax maximální výkonová ztráta prvku [W],
P0 PDmax(T0), tj. pro TA = T0 [W],
ΘJA tepelný odpor čip-okolí [◦C/W]

(a) (b)
Obrázek M.1: Ekvivalentní elektrické schéma teplotních poměrů čip-okolí (a) a maximální možná výkonová ztráta
na čipu v závislosti na teplotě okolí (b).

150



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Příklad M.1 Chlazení čipu bez pouzdra

Zadání: Určete maximální ztrátový výkon čipu PDmax pro teplotu okolí TA = 50◦C. Dále určete teplotu
čipu TJ pro teplotu okolí TA = 25◦C a při ztrátovém výkonu na čipu PD = 1 W a teplotě okolí TA =
T0 = 25◦C, pokud je specifikován maximální ztrátový výkon čipu P0 = 5 W pro maximální teplotu čipu
TJmax = 150◦C.

Řešení: Nejprve určíme tepelný odpor čip-okolí:

ΘJA = TJmax − T0
P0

= 25◦C/W

Na jeho základě můžeme určit maximální ztrátový výkon čipu PDmax pro teplotu okolí TA = 50◦C:

PDmax = TJmax − TA
ΘJA

= 2,2 W

a dále teplotu čipu TJ pro teplotu okolí TA = 25◦C při ztrátovém výkonu na čipu PD = 1 W:
TJ = TA + ΘJAPD = 50◦C
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M.2. Teplotní poměry pro případ čip-pouzdro-chladič-okolí
Ve skutečnosti je čip zapouzdřen a při větších ztrátových výkonech je pouzdro uzpůsobeno pro připevnění na
chladič. Náhradní obvod pak vykazuje další odpory, jak je ukázáno na následujícím obrázku.
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ΘJC ΘCS ΘSA

ΘCA

TJ TC TS TA

TA TC TA

ΘSA

PD

TA

TS

ΘCS

ΘJC

ΘCA

TJ

TC

Při zanedbání vlivu ΘCA pak pro teplotní
poměry platí:
TJ − TA = PD(ΘJC + ΘCS + ΘSA),

(M.2)
přičemž význam značení je následující:
TJ teplota přechodu (junction) [◦C],
TC teplota pouzdra (case) [◦C],
TS teplota chladiče (heat sink) [◦C],
TA teplota okolí (air) [◦C],
PD výkonová ztráta prvku [W],
ΘJC tepelný odpor čip-pouzdro [◦C/W],
ΘCS tepelný odpor pouzdro-chladič,
ΘCA tepelný odpor pouzdro-okolí,
ΘSA tepelný odpor chladič-okolí.(a) (b)

Obrázek M.2: Ilustrativní schéma teplotních poměrů čip-pouzdro-chladič-okolí (a) a jeho ekvivalentní elektrické
zapojení (b).
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Příklad M.2 Chlazení součástky s chladičem

Zadání: Je specifikován maximální ztrátový výkon čipu P0 = 50W při maximální teplotě čipu TJmax =
150◦C a teplotě pouzdra TC0 = 25◦C. Určete maximální ztrátový výkon čipu PDmax , pokud bude na
pouzdro umístěno na chladiči s tepelným odporem ΘSA = 2◦C/W a při ΘCS = 0,5◦C/W při teplotě okolí
TA1 = 70◦C (pasivní chlazení) a TA2 = 30◦C (aktivní chlazení).

Řešení: Nejprve určíme tepelný odpor čip-pouzdro:

ΘJC = TJmax − TC0
P0

= 2,5◦C/W

Následně lze určit maximální ztrátový výkon čipu PDmax pro teplotu okolí TA1 = 70◦C a TA2 = 30◦C:

PDmax1 = TJmax − TA1
ΘJC + ΘCS + ΘSA

= 16 W, PDmax2 = TJmax − TA2
ΘJC + ΘCS + ΘSA

= 24 W.

Tepelný odpor ΘSA je dán konstrukcí a velikostí chladiče (někdy se udává jeho měrná vodivost vztažená na jed-
notku plochy). U komerčně vyráběných chladičů udává tepelný odpor výrobce. Lze ho snížit aktivním zvýšením
proudění (ventilátorem). Zvýší se tak vedení tepla prouděním (konvekcí). Vedení tepla sáláním většinou zanedbá-
váme (zejména pro neupravený lesklý povrch hliníkového chladiče, kdy je koeficient sálavosti c < 0,1). Tepelný
odpor lze zjistit jednoduše měřením, jak je patrné z příkladů. Viz také tento odkaz a další zdroje.
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Dodatek N
Měření parametrů nespínaných stabilizátů
V této části je uveden komentář k měření parametrů spo-
jitě pracujících stabilizátorů. Postup měření a měřicí me-
tody jsou uvedeny v podrobném návodu na měření zde.

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/navod_stab.pdf
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N.1. Cíle měření
Cílem měření je seznámit se se základními statickými vlastnostmi lineárních stabilizátorů a jejich měřením. Hlavními
úkoly laboratorního měření jsou zejména:
1. měření parametrů stabilizace:

• měření převodní charakteristiky a z něho
• určení činitele stabilizace S = ∆Ui

∆Uo ,
2. měření výstupních charakteristik:

• měření zatěžovací charakteristiky,
• určení výstupního odporu Rou v napěťovém režimu a
• Roi v proudovém režimu.

Je možné měřit vlastnosti následujících typů stabilizátorů, které jsou na přípravku realizovány:
1. základní stabilizátor se Zenerovou diodou (obrázek 19.12),
2. stabilizátor se Zenerovou diodou a proudovým zesilovačem i proudovým omezením (obrázek 19.12),
3. zpětnovazební stabilizátor s tranzistory a
4. s operačním zesilovačem (obrázek19.15).
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N.1.1. Popis přípravku
Schéma zapojení je na následujícím obrázku, kde se jednotlivé stabilizátory volí Přepínačem J2. Přípravek obsahuje i
zátěž (T6) regulovatelnou pomocí P1. Kompletní popis přípravku a postupu měření je uveden v podrobném návodu.

Obrázek N.1: Celkové zapojení přípravku spojitě pracujících stabilizátorů
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Obrázek N.2: Celkový pohled na plošný spoj a rozložení součástek přípravku.
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Konfigurace přípravku pro měření

Obrázek N.3: Konfigurace přípravku pro měření stabilizátoru se Zenerovou diodou – základní a rozšířené zapojení.
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Obrázek N.4: Konfigurace přípravku pro měření zpětnovazebních stabilizátorů – zapojení s tranzistorovým a ope-
račním zesilovačem.

Více viz návod na měření a komentář.
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Dodatek O
Měření parametrů spínaných DC-DC měničů
V této části je uveden komentář k měření parametrů spí-
naných měničů. Postup měření a měřicí metody jsou uve-
deny v podrobném návodu na měření zde.

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/SWPS_CZ.pdf
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O.1. Cíle měření
Cílem měření je seznámit se se základními principy činnosti a vlastnostmi spínaných měničů. Hlavními úkoly
laboratorního měření jsou zejména:

1. měření parametrů stabilizace:
• měření převodní charakteristiky,
• určení činitele stabilizace S = ∆Ui

∆Uz a ,
• činitele zvlnění výstupního napětí ϕ = ∆Uz

Uz
· 100 [%].

2. měření výstupních charakteristik:
• měření zatěžovací charakteristiky,
• určení výstupního odporu Routu v napěťovém režimu a
• stanovení účinnosti zdroje η = ∆Pz

P1
· 100 [%].

Měření se provádí na konfiguraci zvyšujícího a snižujícího měniče (všechny úkoly) a dále pro konfiguraci proudového
spínaného zdroje LED, u kterého se porovnává účinnost při buzení LED spínaným měničem a lineárním (sériovým
rezistorem).
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O.1.1. Popis přípravku
Schéma zapojení vlastního měniče je na následujícím obrázku, kde se jednotlivé stabilizátory volí přepínači J1-J6.
Přípravek obsahuje i zátěž (T1) regulovatelnou pomocí potenciometru POT. Schéma zapojení zátěže je uvedeno
na obrázku O.2 (a).
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Základem přípravku je obvod NCP3065 pro spínané proudové zdroje LED, jehož blokové schéma je uvedeno na
obrázku O.2 (b). Ten umožňuje na přípravku realizovat jak zvyšující, tak snižující měnič, tak i zdroj konstantního
proudu. Kompletní popis přípravku a postupu měření je uveden v podrobném návodu.
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Figure 2. Pin Connections
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Figure 3. Pin Connections

EP Flag

Figure 4. Block Diagram
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NCP3065
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GNDComparator Inverting Input
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PIN DESCRIPTION

Pin No. Pin Name Description

1 Switch Collector Internal Darlington switch collector

2 Switch Emitter Internal Darlington switch emitter

3 Timing Capacitor Timing Capacitor Oscillator Input, Timing Capacitor

4 GND Ground pin for all internal circuits

5 Comparator
Inverting Input

Inverting input pin of internal comparator

6 VCC Voltage supply

7 Ipk Sense Peak Current Sense Input to monitor the voltage drop across an external resistor to limit the peak
current through the circuit

8 N.C. Pin not connected

(a) (b)
Obrázek O.2: Zapojení regulovatelné zátěže DC-DC měniče přípravku (a) a blokové schéma řídícího obvodu (b).
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Konfigurace přípravku – zvyšující měnič (Boost)

NCP3065, NCV3065
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Konfigurace přípravku – snižující měnič (Buck)

NCP3065, NCV3065

http://onsemi.com
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Konfigurace přípravku – proudový zdroj

NCP3065, NCV3065

http://onsemi.com
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Dodatek P
Měření ARC filtrů typu dolní propust
V této části jsou uvedeny zá-
kladní informace k měření na
laboratorním přípravku ana-
logové dolní propusti s ope-
račním i zesilovači. Podrob-
ný návod na měření zde. Pří-
pravek umožňuje realizovat
filtr dolní propusti až do pá-
tého řádu, přičemž jednotlivé
rezistory i kapacitory lze mě-
nit, viz celkové zapojení na
obrázku P.1.

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/LP.pdf
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Obrázek P.1: Kompletní zapojení laboratorního přípravku dolní propusti.
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Obrázek P.2: Rozmístění součástek na laboratorním přípravku ARC filtru.

170



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

P.1. Cíle měření
Cílem měření je seznámit se s vlastnostmi základních aproximací amplitudových charakteristik kmitočtových filtrů,
konkrétně Besselovi, Butterworthovi a Čebyševovi. Úkolem je změření a porovnání
• kmitočtových charakteristik a
• časových odezev pomocí přechodových charakteristik

pro jednotlivé filtry typu dolní propusti 3. i 5. řádu.

P.2. Postup měření
Podle návodu na měření:
1. zapojte přípravek (napájecí napětí, vstup a výstup),
2. ověřte jeho správnoou činnost: na výstupech OZ je pouze minimální stejnosměrná složka napětí odpovídající

ofsetu, propouští harmonický signál do f = fp (výstup kontrolujte na osciloskopu) a utlumuje signál pro
f > fp,

3. podle pokynů cvičícího změřte kmitočtovou charakteristiku pro dané kmitočty a výsledky zapište do připravené
tabulky. Jednotlivé tabuky se pak zpracují (vykreslí spolu s ideálními průběhy),

4. na osciloskopu zobrazte odezvu na jednotkový skok (periodický signál obdélníkového průběhu s kmitočtem
100Hz, případně 50Hz a výsledky porovnejte s analýzou.

171

http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/LP.pdf
https://geec.fel.cvut.cz/#/1751


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

P.3. Návrh filtrů pro měření
Pro měření jsou připraveny filtry typu dolní propust 3. a 5. řádu s následujícími parametry: fp = 1 kHz, fs =
1,8 kHz, ap = 3dB. Minimální útlum v nepropustném pásmu as se liší podle použité aproximace a řádu filtru: as3
pro 3. řád as5 pro 5. řád. Výpočet aproximace (parametrů přenosových funkcí)
1. Filtr typu LP s Besselovou aproximací modulové charakteristiky: as3 .= 10dB, as5 .= 11dB,
2. Filtr typu LP s Butterworthovou aproximací modulové charakteristiky: as3 .= 15dB, as5 .= 26dB,
3. Filtr typu LP s Čebyševovou aproximací modulové charakteristiky: as3 .= 25dB, as5 .= 46dB.

typ aproximace filtru 3. řádu typ aproximace filtru 5. řádu
parametr Bessel Butterworth Čebyšev Bessel Butterworth Čebyšev
f01 [Hz] 1450 1000 916 1559 1000 614
Q1 [−] 0,69 1 3,07 0,56 0,62 2,14
f02 [Hz] 1325 1000 299 1758 1000 967
Q2 [−] − − − 0,92 1,62 8,82
f03 [Hz] − − − 1505 1000 178

Tabulka P.1: Parametry přenosových funkcí ARC filtrů pro měření.
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Dodatek Q
Měření filtru se spínanými kapacitory
V této části jsou uvedeny základní informace k měření na
laboratorním přípravku filtru se spínanými kapacitory zalo-
ženém na IO LTC1060, viz datasheet.
Přípravek umožňuje realizovat libovolnou přenosovou funkci
až 4. řádu, přičemž typ přenosové funkce (vnitřní zapojení
sekce) lze volit zkratovacími spojkami a parametry přenoso-
vé funkce hodnotami výměnných odporů na přípravku. Na
obrázku Q.1 je uvedeno zapojení přípravku, krátká ilustrace
měření s komentářem je uvedena zde.
Podrobný návod na měření uvádí jak informace o labora-
torním přípravku, tak o postupu měření i odkazy na návrhy
sady filtrů pro měření.

https://youtu.be/uzswswihEc4?t=150
https://www.analog.com/en/products/ltc1060.html#product-overview
https://youtu.be/uzswswihEc4?t=150
http://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/soubory/LTC.pdf
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Obrázek Q.1: Zapojení hlavní části laboratorního přípravku filtru se spínanými kapacitory.
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Obrázek Q.2: Rozmístění součástek na laboratorním přípravku filtru se spínanými kapacitory.
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Q.1. Cíle měření
Cílem měření je seznámit se se základními vlastnostmi filtrů se spínanými kapacitory. Návrh přenosové funkce filtru
(parametrů ω0i, Qi, případně ωni a H0i jednotlivých sekcí) je možné provést v návrhovém prostředí SYNTFIL.
Vlastní zapojení a výpočet obvodových prvků pro obvod LTC1060 provést s použitím návrhových vztahů uvedených
v katalogovém listu obvodu1, případně lze i k tomuto návrhu využít knihovnu Syntfil v programu Maple (nikoli už
web aplikaci).

Q.2. Postup měření
1. Zapojte přípravek dle návodu na měření, přičemž napájecí napětí je UN = ±5 V, amplitudu vstupního harmo-

nického signálu volte 2 V a amplitudu obdélníkového hodinového signálu nastavte 5 V s DC posunem 2,5 V,
tj. log. 1 ≡ 5 V a log. 0 ≡ 0 V.

2. Kmitočet vstupního signálu nastavte na f0 filtru a kmitočet hodinového signálu na jeho odpovídající násobek
dle návrhu (využijte dvou-výstupový generátor signálu) a osciloskopem zjistěte funkčnost přípravku na základě
výstupního signálu (zkontrolujte jeho tvar při zapojeném i odpojeném C10).

3. Změřte celou modulovou a fázovou charakteristiku filtru a porovnejte ji s návrhem. Přelaďte filtr změnou
kmitočtu hodinového signálu a měření opakujte. Demonstrujte vznik tzv. aliasingu pro f > fCLK/2.

1Při návrhu je třeba vhodně volit některé proměnné (R ≥ 10 kΩ).
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Q.3. Parametry filtrů pro měření
Pro měření jsou připraveny následující návrhy filtrů:
1. Filtr 4. řádu typu pásmová propust s Čebyševovou, resp. Cauerovou aproximací modulové charakteristiky a

následujícími parametry tolerančního schématu:
(a) zvlnění modulu v propustném pásmu: ap = 2dB (Čebyšev) a ap = 1dB (Cauer),
(b) minimální útlum v nepropustném pásmu: as = 20dB,
(c) kmitočet středu propustného pásma f0 = 1 kHz,
(d) šířka propustného pásma: ∆fp = 500Hz (Čebyšev) a ∆fp = 600Hz (Cauer),
(e) rozdíl mezí nepropustného pásma ∆fs = 1,5 kHz (Čebyšev) a ∆fs = 1,5 kHz (Cauer) a
(f) zesílení obou filtrů v propustném pásmu: H0 = 1 pro
(g) přepínací (hodinový) kmitočet fCLK = 50 kHz.

2. Filtr 4. řádu typu dolní propust s Cauerovou aproximací modulové charakteristiky a následujícími parametry
tolerančního schématu: ap = 3dB, as = 30dB, fp = 5 kHz, fs = 6 kHz a H0 = 1 pro fCLK = 250 kHz.

3. Filtr 4. řádu typu dolní propust s Besselovou aproximací modulové charakteristiky a následujícími parametry
tolerančního schématu: ap = 3dB, as = 20dB, fp = 5 kHz, fs = 14 kHz a H0 = 1 pro fCLK = 250 kHz.

4. Fázovací článek 2. řádu s následujícími parametry: f0 = 5 kHz, Q = 3,3 a H0 = 1 pro fCLK = 250 kHz.

177



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Výsledky aproximační úlohy, tj. parametry přenosových funkcí udává následující tabulka (konstanta přenosu H∞
se vztahuje k přenosové funkci (8.10) pro všechny typy přenosů, tj. pro LP i HP).

typ aproximace a filtru
parametr Čebyšev BP Cauer BP Cauer LP Bessel LP
H∞1 [−] 1 0,418 0,152 0,973

ω01 [rad/s] 5129 4739 30633 50450
Q1 [−] 5,079 3,365 9,883 0,806

ωn1 [rad/s] − 2667 39394 −
H∞2 [−] 4,216 0,237 0,143 1,027

ω02 [rad/s] 7697 8330 17644 45001
Q2 [−] 5,079 3,365 1,191 0,522

ωn2 [rad/s] − 14803 78379 −

Tabulka Q.1: Parametry přenosových funkcí SC filtrů pro měření.

Následující tabulka ilustruje zapojení obou sekcí SC filtru typu BP s Cauerovou aproximací modulové charakteristiky.
Tabulka byla vytvořena knihovnou SYNTFIL v programu Maple.
Návrhy lze najít v odkazech uvedených v návodu na měření.
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Kaskádní realizace filtru

u0 u2
1 2

Obrázek 1: Blokové zapojení filtru

N schéma zapojení hodnoty prvků

1
∫ ∫�

R1

R2

R3

uin

R4

Rl

Rh
R1 = 62.0 kΩ
R2 = 10.0 kΩ
R3 = 43.0 kΩ
R4 = 18.0 kΩ
Rl = 75.0 kΩ
Rh = 13.0 kΩ
fclk = 50.0 kHz
ratio = 50
output: EL s

2 ∫ ∫�
R1

R2

R3

uin

R4

Rl

Rh
Rg

ext. OZ

R1 = 0
R2 = 18.0 kΩ
R3 = 43.0 kΩ
R4 = 10.0 kΩ
Rl = 10.0 kΩ
Rh = 56.0 kΩ
Rg = 24.0 kΩ
fclk = 50.0 kHz
ratio = 50
output: EL

Tabulka 1: Realizace jednotlivých bloků pomocí obvodu LTC1060

2

Tabulka Q.2: Ukázka dokumentace výsledků návrhu 1. filtru (Cauer) knihovnou SYNTFIL pro realizaci s LTC 1060.
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Dodatek R
Syntéza periodicky spínaných filtrů na základě
analogové přenosové funkce
Tento dodatek se zabývá vztahy mezi popisem ana-
logových a digitálních systémů. Ukazuje různé způ-
soby aproximace mezi těmito popisy s cílem nalést
takový transformační vztah, který by byl vhodný
pro převod přenosových funkcí analogových systémů
(filtrů) do přenosových funkcí digitálních systémů
tak, aby byly realizovatelné a přitom jejich výsledné
vlastnosti co nejvíce odpovídaly analogovému pro-
totypu (původnímu analogovému systému).

s = σ + jω σ

jω

0 −1 1

−1

1

<{z}

j={z}

0

z = esTc

s = fc ln z

popis
analogových systémů

popis
digitálních systémů
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R.1. Transformace roviny s⇔ z
Spojitě (ve spojitém čase) pracující lineární systémy lze popsat pomocí Laplaceových obrazů obvodových veličin,
jak bylo ukázáno v kapitole 7. Podobně lze pro popis diskrétně pracujících systémů použít transformaci Z.
Transformace je definována níže uvedeným
vztahem a následující tabulka uvádí obrazy
základních posloupností. Více uživatel najde
v [15] a další citované literatuře.

F (z) = Z{f [n]} =
∞∑

n=0
f [n]z−n (R.1)

f [n] = Z−1{F (z)} F (z) = Z{f [n]}
δ[n] 1

1[n] 1
1− z−1

an
1

1− az−1

n
z−1

(1− z−1)2

Tabulka R.1: Obrazy základních posloupností.

Mezi analogovou a diskrétní oblastí platí vztah:

z = esTc
∣∣
s=σ+jω= eσTcejωTc , s = 1

Tc
ln z, (R.2)

kde Tc = 1
fc

je perioda vzorkovacího signálu.

j ωc2 = j 2πfc
2

−j ωc2

j ωc4 = j 2πfc
4

−j ωc4

−∞ σ

jω

0 −1 1

−1

1

ωTc

eσTc
<{z}

j={z}

0

Obrázek R.1: Grafické znázornění transformace s⇔ z.
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Pro realizaci spojitě pracujících systémů (např. filtrů) diskrétně pracujícím systémem je třeba transformovat pře-
nosovou funkci H(s) do diskrétní reprezentace H(z). Pro realizaci diskrétního systému je však třeba, aby
přenosová funkce H(z) byla ve tvaru racionálně lomené funkce proměnné z. Z tohoto důvodu nelze použít
přesný transformační vztah (R.2) a je nutné použít různé způsoby transformace, resp. jeho aproxima-
ce, které vedou na požadovaný tvar přenosové funkce H(z). Použitelnost těchto aproximací je však podmíněna
splněním následujících podmínek:

Ê Imaginární osa roviny s = jω se transformuje na jednotkovou kružnici roviny z = ejω ⇒ jsou zachovány
kmitočtové charakteristiky systému, které však mohou být zkreslené.

Ë Levá polorovina roviny <{s} < 0 se transformuje dovnitř jednotkové kružnice |z| < 1 ⇒ stabilní analogový
systém vede na stabilní systém diskrétní.

Požadovaná přenosová funkce spojitého systému H(s) je transfor-
movaná do diskrétně pracujícího systému s přenosovou funkcí, kte-
rou označme HD(z) a její kmitočtovou charakteristiku HD(jωD) =
HD(z)|z=ejωDTc . Ta by měla co nejlépe aproximovat požadovanou
charakteristiku spojitého systému H(jω) v celém rozsahu kmitočtů
ω ∈ 〈0, ωc2 ), což nelze beze zbytku splnit. Jednak nebude použi-
tá transformace přesná, a jednak je charakteristika HD(jωD) dí-
ky vztahu (R.2) vždy periodická, viz také obrázek 8.4. Následuje
stručný popis transformací a jejich vlastností, více viz např.[21].

H(s) s→z−−−−→ HD(z)ys = jω
yz = ejωDTc

H(jω) 6= HD(jωD)

Obrázek R.2: Vztahy mezi kmitočtovými
charakteristikami v analogové a diskrétní
oblasti pro dále uvedené transformace.
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R.1.1. Metoda impulzní invariance
Podstatou metody je transformace impulzní odezvy tak, aby platilo

hD[n] = h(t)
∣∣
t=nTc

(R.3)

kde hD[n] je impulzní odezva diskrétního systému a h(t) je impulzní odezva analogového systému, která je dána
přenosovou funkcí H(s) s póly sp.
Uvažujme základní tvar přenosové funkce, ze které lze po rozkladu na parciální zlomky vyjádřit impulzní odezvu:

h(t) = L−1{H(s)
}

= L−1

{
K

∏N
k=1(s− spk)

}
= L−1

{
N∑

k=1

Kk

s− spk

}
=

N∑

k=1
Kkespk t ⇒ hD[n] =

N∑

i=1
KiespinTc

(R.4)
Aplikací Z transformace a součtu mocninné řady

∑∞
k=0 x

−k = 1
1−x−1 dostaneme pro přenosovou funkci HD(z):

HD(z) =
∞∑

n=0
hD[n]z−n =

∞∑

n=0
h(nTc)z−n =

N∑

k=1

(
Kk

∞∑

n=0
espknTcz−n

)
=

N∑

k=1

Kk

1− espkTcz−1 . (R.5)

Tato metoda vede na stejnou impulzní odezvu diskrétního systému jako vykazuje systém spojitý, přičemž je splněna
podmínka Ë (|espiTc | < 1 ∀ <{spi} < 0). Kmitočtová charakteristikaHD(jωD) je zkreslená (zejména pro kmitočty
blízké fc/2), jak je patrné z příkladu R.1.
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R.1.2. Transformace pólů a nul přenosové funkce (Matched-z transformation)
Transformace využívá přímou transformaci nul sni a pólů spk přenosové funkce H(s) (viz vztah (8.1)) na póly a
nuly funkce HD(z):

H(s) = HC

M∏
i=1

(s− sni)
N∏
k=1

(s− spk)
⇒ HD(z) = HZ

M∏
i=1

(1− esniTcz−1)

N∏
k=1

(1− espkTcz−1)
, (R.6)

kde HC a HZ jsou násobné konstanty, přičemž HZ je třeba určit ze známé funkce H(s) a relace H(0) = HZ(1).
Pro inverzní transformaci lze odvodit:

z = eσDTcejωDTc = rejθ, kde r = eσDTc , θ = ωDTc ⇒ σD = fc ln r, ωD = fcθ. (R.7)

Pro parametry ω0, Q pólů tzv. bikvadratické funkce pak dle (8.6) platí:

ω0D = 1
Tc

√
θ2 + (ln r)2, QD = −

√
θ2 + (ln r)2

2 ln r . (R.8)

Transformace splňuje podmínku Ê i Ë. Vzhledem k přímému využití vztahu (R.2) se póly a nuly přenosu na
kmitočtu ω0 > ωc/2 budou zrcadlit do pásma kmitočtů < ωc/2 (tzv. aliasing, viz obrázek 8.4), viz také příklad R.1.
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R.1.3. Zpětná aproximace derivace (BD – Backward Euler approximation of derivates)
V tomto případě se využívá aproximace diskrétní (dopředné) derivace, na kterou je aplikována Z transformace:

Z
{

dy
dt

∣∣∣∣
t=nTc

}
= Z

{
y(nTc)− y((n− 1)Tc)

Tc

}
= 1− z−1

Tc
Y (z) ⇒ s = 1

Tc
(1− z−1) = 1

Tc

z − 1
z

⇒ (R.9)

a pro zpětnou transformaci pak platí:

⇒ z = 1
1− sTc

. (R.10)

Transformace splňuje podmínku Ë, viz její grafické
vyjádření na obrázku R.3. Zkreslení reálné a ima-
ginární osy získáme z (R.9) dosazením (R.2) a po-
užitím (5.3) a pro zjednodušení pro Tc = 1:

s = 1
Tc

(1− z−1)
∣∣∣
Tc=1

= 1− e−σD−jωD ⇒

σ = <{s} = 1− e−σD cosωD, (R.11)
ω = ={s} = e−σD sinωD = sinωD|σD=0.

(R.12)

j ωcπ = j 2
Tc

−j ωcπ

j ωc2π = j 1
Tc

−j ωc2π

−∞

j∞

−j∞

σ

jω

0 −1 1

−1

1 BD

<{z}

j={z}

0

Obrázek R.3: Grafické znázornění mapování roviny s do ro-
viny z pomocí z BD transformace.
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R.1.4. Dopředná aproximace derivace(FD – Forward Euler approximation of derivates)
Jako v předchozím případě se opět využívá aproximace diskrétní derivace (zde dopředné) s aplikací Z transformace:

Z
{

dy
dt

∣∣∣∣
t=nTc

}
= Z

{
y((n+ 1)Tc)− y(nTc)

Tc

}
= z − 1

Tc
Y (z) ⇒ s = 1

Tc
(z − 1) = 1

Tc

1− z−1

z−1 ⇒ (R.13)

a pro zpětnou transformaci pak platí:
⇒ z = 1 + sTc , (R.14)

Transformace nesplňuje ani jednu podmínku ze
strany 182, viz její grafické vyjádření na obráz-
ku R.3. Stabilní systém pracující ve spojitém čase
může v tomto případě vést na nestabilní diskrétní
systém. Zkreslení reálné a imaginární osy lze určit
stejně jako v předchozím případě:

σ = 1
Tc

(
eσDTc cosωDTc − 1

)
, (R.15)

ω = eσDTc
Tc

sinωDTc = sinωDTc|σD=0. (R.16)

j ωcπ = j 2
Tc

−j ωcπ

j ωc2π = j 1
Tc

−j ωc2π

−∞ σ

jω

0

−1

1

−1

−∞

FD

<{z}

j={z}

0

Obrázek R.4: Grafické znázornění mapování roviny s do ro-
viny z pomocí z BD transformace.
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R.1.5. Aproximace integrace (LDI – The lossless discrete integrator transformation)
V tomto případě se využívá aproximace integrace, přičemž se vychází z derivace v bodě t = (n+ 1/2)Tc:
∫ (n+1)Tc

nTc

dy
dt dt = Tc ·

dy
dt

∣∣∣∣
t=(n+1/2)Tc

= y((n+ 1)Tc)− y(nTc)
Tc

= . . . ⇒ s = 1
Tc

(
z1/2 − z−1/2

)
(R.17)

Grafické vyjádření transformace je uvedeno na ob-
rázku R.5. Lze ukázat, že pokud bude splněno:

−πfc < ωD < πfc , (R.18)

budou platit obě podmínky ze strany 182. Trans-
formaci reálné a imaginární osy určíme dosazením
relace z = e(σD+jωD)Tc do (R.17):

σ = 2
Tc

sinh σDTc2 cos ωDTc2 , (R.19)

ω = 2
Tc

cosh σDTc2 sin ωDTc2 , (R.20)

σ = 0, ω = 2
Tc

sin ωDTc2 ∀ σD = 0. (R.21)

j ωcπ = j 2
Tc

−j ωcπ

j ωc2π = j 1
Tc

−j ωc2π

−∞ σ

jω

0 −1 1

−1

1 LDI

<{z}

j={z}

0

Obrázek R.5: Grafické znázornění mapování roviny s do ro-
viny z pomocí z LDI transformace.
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R.1.6. Bilineární transformace (BL)
Bilineární transformace využívá aproximaci integrace diferenciální rovnice 1. řádu:

y(nT ) =
∫ nTc

(n−1)Tc

dy
dt dt+ y((n− 1)Tc) = Tc

2

(
dy
dt

∣∣∣∣
t=nTc

+dy
dt

∣∣∣∣
t=(n−1)Tc

)
+ y((n− 1)Tc) = . . . ⇒ (R.22)

⇒ s = 2
Tc

z − 1
z + 1 ⇒ z = 2 + sTc

2− sTc
, (R.23)

viz grafické vyjádření na obrázku R.6. Transfor-
mace splňuje podmínku Ê i Ë. Zkreslení reálné
a imaginární osy určíme opět dosazením relace
z = e(σD+jωD)Tc do (R.23):

σ = 2
Tc

sinh σDTc
cosh σDTc cosωDTc

, (R.24)

ω = 2
Tc

sinωDTc
cosh σDTc cosωDTc

, (R.25)

σ = 0, ω = 2
Tc

tan ωDTc2 ∀ σD = 0. (R.26)

j ωcπ = j 2
Tc

−j ωcπ

j ωc2π = j 1
Tc

−j ωc2π

−∞

j∞

−j∞

σ

jω

0 −1 1

−1

1 BL

<{z}

j={z}

0

Obrázek R.6: Grafické znázornění mapování roviny s do ro-
viny z pomocí z BL transformace.
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Transformace R.1.1 a R.1.2 se nazývají „exponenciální“, jelikož využívají přímo vztahu (R.2), zatímco transformace
R.1.3 až R.1.6 jsou založené na algebraické aproximaci tohoto vztahu. Zkreslení kmitočtové osy těchto transformací
je dáno vztahy (R.12) až (R.26), jejichž průběhy jsou uvedeny na obrázku R.7. Pro srovnání viz příklad R.1.

1fc 2fc 3fc ωc
2

1fc

2fc

3fc

σD = 0

ωD

ω

FD,BD
LDI

Bilinear
ω = ωD

0
0

Obrázek R.7: Zkreslení imaginární osy pro transformace R.1.3 až R.1.6.
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Příklad R.1 Diskretizace analogové přenosové funkce

Zadání: Proveďte transformaci přenosovou funkci H(s) bikvadratické sekce (8.5) s komplexní nulou danou
vztahem (R.27) na přenos H(z) digitálního systému. Použijte všechny výše uvedené postupy a porovnejte
výsledné kmitočtové charakteristiky. Tvar přenosové funkce H(s) je normovaný pro Tc = 1, tj. vzorkovací
kmitočet ωc = 2π.

H(s) = HC

s2 + s
ωn
Qn

+ ω2
n

s2 + s
ω0
Q

+ ω2
0

∣∣∣∣∣
HC = 1

16 , ωn = 2, Qn = 10, ω0 = 1
2 , Q = 2

= 1
16

s2 + s/5 + 4
s2 + s/4 + 1/4 (R.27)

Řešení: Transformaci provedeme podle výše uvedených vztahů a pro výsledné přenosové funkce vykreslíme
kmitočtové charakteristiky H(jωD) = H(z)|z=ejωD spolu s požadovanou charakteristikou H(jω). Nakonec
porovnáme i impulzní charakteristiky případně i hD[n]|n=tTc s charakteristikou h(t) = L−1{H(s)}.

Dále následují výpočty pro jednotlivé metody.
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Metoda impulzní invariance
Přenosovou funkciH(s) upravíme rozkladem na parciální zlomky (R.28) a následným použitím vztahu (R.5)
dostaneme výslednou přenosovou funkci ve tvaru (R.29).

H(s) .= 1
16 + −0,001562 + 0,2425 j

s+ 0,1250 + 0,4841 j + −0,001562− 0,2425 j
s+ 0,1250− 0,4841 j (R.28)

HDII (z)
.= 0,1040z + 0,04868 + 0,05938z2

0,7788− 1,562z + z2
.=

.= 0,05938 (z + 0,8757 + 0,2302 j)(z + 0,8757− 0,2302 j)
(z − 0,7811 + 0,4107 j)(z − 0,7811− 0,4107 j) (R.29)

Vzhledem k tomu, že velikost pólů |zp| .= 0.8825 < 1, je diskrétní systém stabilní. Jeho kmitočtovou
charakteristiku HD(jωD) dostaneme z = ejωDTc , viz následující obrázek R.8.
Komentář: Z průběhu charakteristik je zřejmé, že transformace mění nejenom kmitočtové měřítko, ale
deformuje i amplitudu. To nastává zejména pro kmitočty ω > ωc

4 . Navíc se měřítko expanduje (charakte-
ristika HD(jωD) se roztahuje-posouvá) pro ωD → ωc

2 . Z tohoto pohledu není tato metoda pro návrh filtrů
příliš vhodná.
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Obrázek R.8: Srovnání amplitudových charakteristik |H(jω)| a |HD(jωD)| pro metodu Impulzní invariance.
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Transformace pólů a nul přenosové funkce (Matched-z transformation)
Vypočteme póly a nuly přenosové funkce H(s), tj. upravíme rozkladem na kořenové činitele (R.30) a
následným použitím vztahu (R.6) dostaneme výslednou přenosovou funkci ve tvaru (R.31).

H(s) .= 1
16

(s+ 0,1 + 1,997 j)(s+ 0,1− 1,997 j)
(s+ 0,125 + 0,4841 j)(s+ 0,125− 0,4841 j) (R.30)

HDMZ (z) .= 0,08437
(
1− (0,3745− 0,8237 j)z−1)(1− (0,3745− 0,8237 j)z−1)
(
1− (0.7811 + 0.4107 j)z−1

)(
1− (0.7811− 0.4107 j)z−1

) .=

.= 0,08437z2 + 0,06319z + 0,06907
z2 − 1,562z + 0,7788 (R.31)

I v tomto případě musí být velikost pólů |zp| < 1 – póly funkce HDMZ (z) se musí rovnat polům HDII (z).
Amplitudová charakteristika |HD(jωD)| je na následujícím obrázku R.9.
Komentář: Z průběhu charakteristik je zřejmé, že transformace prakticky nemění kmitočtové měřítko a
amplitudu deformuje zanedbatelně (znatelně pro ωD → ωc

2 ).
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Obrázek R.9: Srovnání amplitudových charakteristik |H(jω)| a |HD(jωD)| pro metodu Matched-z.
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Zpětná aproximace derivace (BD)
Do přenosové funkce H(s) dosadíme za proměnnou s výraz (R.9), čímž dostaneme přímo výslednou pře-
nosovou funkci HD(z) ve tvaru (R.32).

HDBD (z) = 26 z2 − 11 z + 5
120 z2 − 180 z + 80 (R.32)

I pro tuto metodu musí vyjít velikost pólů |zp| < 1, konkrétně:
zp

.= 0,2115± 0,3840 j .= 0,4385 e±j1,067. (R.33)

Amplitudová charakteristika |HD(jωD)| je vykreslena na následujícím obrázku R.10.

Komentář: Z průběhu charakteristik je zřejmé, že transformace značně deformuje jak kmitočtové měřítko,
tak i amplitudu, a to prakticky v celém rozsahu kmitočtů ωD ∈ 〈0, ωc2 〉. Je to dáno relací (R.12), která
je graficky znázorněna na obrázku R.7. Z ní vyplývá, že pro ωD < 3

2fc kmitočtové měřítko je značně
expandováno (roztaženo směrem k ωc

2 ) a pro ωD > 3
2fc dochází při růstu ωD dokonce ke zmenšování ω

(kmitočtová osa se „vrací“ do počátku)! Proto na charakteristice chybí vliv nuly přenosu, jelikož ωn = 2fc.
Z těchto důvodů není tato metoda vhodná pro návrh filtrů, což platí zejména pro složitější přenosové funkce.
Je použitelná pouze pro ωD � ωc

2 .
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Obrázek R.10: Srovnání amplitudových charakteristik |H(jω)| a |HD(jωD)| pro metodu BD.
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Dopředná aproximace derivace (FD)
Dosazením výrazu (R.13) do přenosové funkce H(s) za proměnnou s dostaneme přímo výslednou přeno-
sovou funkci HD(z) ve tvaru (R.34).

HDFD (z) = 5 z2 − 9 z + 24
80 z2 − 140 z + 80 (R.34)

V tomto případě je nutné kontrolovat velikosti pólů získané funkce HDFD (z):
zp

.= 0,95± 1,997 j .= 1 e±j0,5054. (R.35)

Je zřejmé, že obdržený diskrétně pracující systém je v tomto případě na mezi stability (|zp| = 1)! Pro
srovnání vykreslíme průběh |HD(jωD)| (kmitočtová charakteristika v tomto případě neexistuje), který je
na obrázku R.11. Viz také obrázek R.14.

Komentář: Z průběhu charakteristik je zřejmé, že transformace značně deformuje amplitudu v celém
rozsahu kmitočtů ωD ∈ 〈0, ωc2 〉. Kmitočtové měřítko je zkresleno stejně jako u metody BD, což je dáno
relacemi (R.12), resp. (R.16), viz i obrázk R.7 a platí pro něj stejné závěry. Tato metoda se vzhledem k
uvedeným skutečnostem pro návrh filtrů prakticky nepoužívá.
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Obrázek R.11: Srovnání amplitudové charakteristiky |H(jω)| a |HD(jωD)| pro metodu FD.
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Aproximace integrace (LDI)
Do přenosové funkce H(s) dosadíme za proměnnou s výraz (R.17), čímž dostaneme výslednou přenosovou
funkci HD(z) ve tvaru (R.36).

HDLDI (z) = 5 z5/2 + z2 + 10 z3/2 − z + 5
√
z

80 z5/2 + 20 z2 − 140 z3/2 − 20 z + 80
√
z

(R.36)

I pro tuto metodu musí vyjít velikost pólů |zp| < 1, konkrétně:
zp

.= [0, (0,7766± 0,4122 j)] .= [0, (0,8792 e±j0,4879)]. (R.37)

Amplitudová charakteristika |HD(jωD)| je vykreslena na následujícím obrázku R.12.

Komentář: Z průběhu charakteristik je zřejmé, že transformace nedeformuje amplitudu, což je dáno ma-
pováním imaginární osy roviny s přesně na jednotkovou kružnici v rovině z. Transformace však expanduje
kmitočtové měřítko (charakteristika HD(jωD) se roztahuje-posouvá k ωc

2 ), což vyplývá z relace (R.20),
která je graficky znázorněna na obrázku R.7.
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Obrázek R.12: Srovnání amplitudových charakteristik |H(jω)| a |HD(jωD)| pro metodu LDI.
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Bilineární transformace (BL)
Stejně jako v předchozích případech dosadíme do přenosové funkce H(s) za proměnnou s výraz (R.22),
čímž dostaneme výslednou přenosovou funkci HD(z) ve tvaru (R.38).

HDBL(z) = 21 z2 + 19
190 z2 − 300 z + 150 (R.38)

V tomto případě také musí vyjít velikost pólů |zp| < 1, konkrétně:
zp

.= ±0,9510 j. (R.39)

Amplitudová charakteristika |HD(jωD)| je vykreslena na následujícím obrázku R.13.

Komentář: Z průběhu charakteristik je zřejmé, že transformace nedeformuje amplitudu, což je opět dáno
mapováním imaginární osy roviny s přesně na jednotkovou kružnici v rovině z. Transformace BL na rozdíl
od ostatních transformací kmitočtové měřítko komprimuje, (charakteristika HD(jωD) se stlačuje k ωc

2 ),
což je zřejmé z relace (R.21), která je graficky znázorněna na obrázku R.7. To má zásadní vliv na průběh
kmitočtové charakteristiky, která se pro ωD → ωc

2 vykreslí celá, tj. ω →∞! Komprimace v tomto případě
zvyšuje strmost charakteristiky v přechodovém pásmu filtru, což vlastně vylepšuje jeho vlastnosti. Z těchto
důvodů je metoda Bilineární transformace pro návrh filtrů upřednostňovaná.
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Obrázek R.13: Srovnání amplitudových charakteristik |H(jω)| a |HD(jωD)| pro metodu BL.
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Níže jsou vykresleny impulzní charakteristiky hD[n] = Z−1{HD(z)} pro uvedené metody (pro metodu
LDI nelze, vzhledem ke tvaru (R.36), určit impulzní charakteristiku). Nakonec je na obrázku R.15 uvedeno
srovnání amplitudových charakteristik |H(jω)| a |HD(jωD)| pro všechny metody pro ω ∈ 〈0, ωc〉.
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0.2

0.4

t [s]

h
(t

)[
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1 ]
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Obrázek R.14: Srovnání impulzních charakteristik h(t) a hD[n]|n=tTc pro uvedené metody.
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Obrázek R.15: Srovnání amplitudových charakteristik |H(jω)| a všech |HD(jωD)| pro ω ∈ 〈0, ωc〉.
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Vlastnosti přenosové funkce (R.27), zejména parametry nuly přenosu (pro filtry je Qn → ∞) byly vybrány tak,
aby bylo dobře patrné zkreslení nejenom imaginární (kmitočtové) osy, ale i zkreslení reálné osy, resp. vliv jejich
vliv na zkreslení amplitudy. Vzhledem k tomu, že transformace BD a FD nemapují imaginární osu na jednotkovou
kružnici (nezachovávají shodu os jω, jω). Tím dochází mimo zkreslení kmitočtové osy (kompresi, resp. expanzi)
i ke zkreslení kmitočtové (změně amplitudové i fázové) charakteristiky, přičemž transformace BD činitel jakosti
pólů Q snižuje, kdežto transformace FD ho zvyšuje, jak je patrné z charakteristik např. na obrázku R.15.
Z tohoto důvodu se pro návrh filtrů využívá zejména bilineární, případně LDI transformace a zkreslení kmitočtové
osy lze pro vybraný kmitočet eliminovat tzv. předzkreslením (posunem) dle vztahu (R.26), resp. (R.21), jak bude
prakticky ukázáno dále, v příkladu R.2.

R.1.7. Implementace SC integrátoru pro různé transformace
Přenosovou funkci lze ovlivňovat různým zapojením periodicky spínaných obvodů. To je dále demonstrováno na
příkladu spínaného integrátoru pro různé obvodové implementace rezistoru pomocí spínaného kapacitoru. Ideální
integrátor pracující ve spojitém čase byl představen v kapitole 11.10. Jednoduchou náhradu rezistoru dle ... získáme
různé možnosti zapojení tzv. SC integrátoru (periodicky spínaného obvodu implementovaném pomocí techniky
spínaných kapacitorů).
Vzhledem k tomu, že následující obvody jsou spínané pouze ve dvou fázích, použijeme stejné značení jako v kapi-
tole 17.8.1, tj. např. Hiō(z) značí přenos z uzlu i v 1. fázi do uzlu ō ve druhé fázi.
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Základní implementace SC integrátotu byla ukázána v kapitole 17.8.3 na obrázku 17.93.

C1

Sw

C2

ui uoOZ

1 2

C2

ui uoOZ

1

2

C1 2

1

(a) (b)
Obrázek R.16: SC integrátor se základní implemetací rezistoru pomocí spínaného kapacitoru v invertující (a) a
neinvertující a tzv. strays-insensitive variantě (b).

Vztah (R.40) pro přenos odpovídá přenosu integrátoru pro FD transformaci.

Hio(z) = Uo(z)
Ui(z)

= ∓C1
C2

1
z − 1 ≡ ∓

C1
C2

1
s

∣∣∣∣
s
FD=z−1, Tc=1

odpovídá FD transformaci. (R.40)
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Další variantou implementace SC integrátoru v následujícím zapojení vychází s propustného kapacitoru, který je
periodicky zkratováván. Přenosové funkce jsou dány vztahy (R.41)1 pro výstup do první, resp. (R.42) do druhé
fáze, které odpovídají přenosu integrátoru pro BD resp. LDI transformaci.

C2

ui
uoOZ

Sw C1

C2

ui uoOZ

1

2

C1 1

2

(a) (b)
Obrázek R.17: SC integrátor s další variantou zapojení spínaného kapacitoru, varianta (b) jako strays-insensitive.

Hio(z) = Uo(z)
Ui(z)

= −C1
C2

z

z − 1 ≡ −
C1
C2

1
s

∣∣∣∣
s
BD= z−1

z , Tc=1
odpovídá BD transformaci. (R.41)

Hiō(z) = Uō(z)
Ui(z)

= −C1
C2

√
z

z − 1 ≡ −
C1
C2

1
s

∣∣∣∣
s
LDI=z

1
2−z− 1

2 , Tc=1
odpovídá LDI transformaci. (R.42)

1odpovídá Z obrazu jednotkového skoku
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Další implementací rezistoru technikou SC je na obrázku R.16. Přenos takového zapojení SC integrátoru odpovídá
bilineární transformaci, a to v případě použití obvodu S&H na jeho vstupu. Na rozdíl od implementací R.16 (b) a
R.17 (b), je tato implementace spínaného rezistoru „strays-sensitive“, jelikož se uplatní parazitní kapacita realizace
kapacitoru C1, stejně jako u zapojení R.16 (a), viz obrázek 17.74.

C2

ui
uoOZ

1

2

C1 1

2

OZH

CH

SH

1 uiH

S&H

Obrázek R.18: SC integrátor s obvodem S&H odpovídající bilineární transformaci.

Hio(z) = Uo(z)
Ui(z)

= −C1
C2

z + 1
z − 1 ≡ −

2C1
C2

1
s

∣∣∣∣
s
BL=2 z−1

z+1 , Tc=1
odpovídá BL transformaci. (R.43)

Srovnání kmitočtových charakteristik ideálního integrátoru a představených implementací pomocí spínaných ka-
pacitorů je na obrázku R.19. Je zřejmé že pro f < fc/20 je chyba implementace zanedbatelná (< 0,1 dB).
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Obrázek R.19: Srovnání amplitudových charakteristik analogového a digitálně implementovaného integrátoru pro
různé s⇒ z transformace v lineárních a logaritmických souřadnicích.
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Chyba fázové charakteristiky vzniká pouze u FD a BL transformace. Přechodové charakteristiky jednotlivých
implementací SC integrátoru se liší pouze posunem (časovým či amplitudovým). Nicméně jejich průběh odpovídá
charakteru invertujícího integrátoru, tj. diskretizované funkci −1/t v časech nTc/2, jak ukazuje obrázek R.20.
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Obrázek R.20: Srovnání fázových a přechodových charakteristik analogového a digitálně implementovaného inver-
tujícího integrátoru pro různé s⇒z transformace.
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.V dalším příkladu návrhu bikvadratické funkce je ukázáno, že i když nejsou použité „bilineární“ integrátory, lze
implementaci přenosové funkce HD(z) pomocí Bilineární transformace provést.

Příklad R.2 Návrh SC bikvadratické sekce jako pásmové propusti

Zadání: Je zadaná přenosová funkce H(s) analogové bikvadratické sekce typu pásmová propust dle (8.9).
Proveďte transformaci této funkce na přenos HD(z) digitálního systému pomocí Bilineární transformace a
určete hodnoty kapacitorů obvodu R.21 pro realizaci tak, aby jeho kmitočtová charakteristika na výstupu
u2 odpovídala zadané H(jω). Uvažujte následující parametry: HB = 1, Q = 40, ω0

2π = f0 = 16 kHz a
vzorkovací kmitočet fc = 128 kHz.

H(s) =
HB

ω0
Q s

s2 + ω0
Q s+ ω2

0
(R.44)

Řešení: Nejprve určíme přenos HD(z) = U2(z)
Ui(z) (z první do první fáze). Výsledek uveden vztahem (R.45),

na který aplikujeme Bilineární transformaci pro normovaný kmitočet (Tc = 1), čímž obdržíme vztah (R.46).

HD(z) = − C4C6z
2 + (C1C7 − 2C4C6)z − C1C7 + C4C6

(C2C4)z2 + (C1C3 + C1C5 − 2C2C4)z − C1C5 + C2C4
(R.45)

HD(z)
∣∣∣
z
BL= s+2

2−s , Tc=1
= (2C1C7 − 4C4C6)s2 − 4C1C7s

(C1C3 + 2C1C5 − 4C2C4)s2 − 4C1C5s− 4C1C3
(R.46)
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Obrázek R.21: Zjednodušené zapojení bikvadratické sekce se spínanými kapacitory.
Nyní porovnáme koeficienty přenosových funkcí (R.44) a (R.46), přičemž zvolíme normované hodnoty
kapacitorů C1 = C2 = C4 = 1, které vychází z doporučení pro vyvážené dynamické poměry zapojení.
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Výpočet provedeme pro normovaný kmitočet ω0n = 2πf0
fc

.= 0,7854. Pro ostatní hodnoty kapacitorů pak z
porovnání dostaneme:

C3 = 4Qω2
0n

D

.= 0,53, C5 = 4ω0n
D

.= 0,0169, C7 = 2C6 = 4HBω0n
D

.= 0,0169, (R.47)

kde D = Qω2
0n + 4Q+ 2ω0n.

Výsledné hodnoty kapacitorů dosadíme do (R.45) a vykreslíme kmitočtovou charakteristiku, která je na
obrázku R.22 označena jako H1(jωD) = HD(z)|z=ejωD . Je zřejmé, že propustné pásmo je posunuto na
f ′0

.= 15,25 kHz, Je to dáno malým poměrem fc/f0 = 8, čímž se znatelně projeví zkreslení kmitočtové osy
dané vztahem (R.26), viz obrázek R.7.
Pokud provedeme předzkreslení kmitočtové osy vztahem (R.26), dostaneme pro zlomový kmitočet a ná-
sledně pro kapacitory následující normované hodnoty:

ω0n′ = 2fc
fc

tan 2πf0
2fc

.= 0.8284, C3
.= 0,581, C5 = C7 = 2C6

.= 0,0175, pro C1 = C2 = 1. (R.48)

Kmitočtová charakteristika H2(jωD), příslušející k hodnotám (R.48) nyní odpovídá zadání, tj. propustné
pásmo je přesně na f0 = 16 kHz, viz obrázek R.22.

213



c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

14 14.5 15 15.5 16 16.5 17 17.5 18

0.25

0.5

0.75

1

f [kHz]

|H
(j
ω

)|
|H1|
|H2|

0

−90

0

90

180

∠
H

(j
ω

)[
◦ ]

∠H1
∠H2

−180

Obrázek R.22: Kmitočtové charakteristiky bikvadratické sekce SC typu pásmové propusti navržené bez
(H1) a s před-zkreslením kmitočtové osy (H2).
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Na závěr je vykreslen výsledek výsledek časové analýzy pro výstupní napětí u2(t) i u1(t) při buzení harmo-
nickým signálem ui(t) s kmitočtem f = 16 kHz. Je zřejmá funkčnost zapojení i uvedený poměr fc/f0 = 8.
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u
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Obrázek R.23: Ustálená časová odezva napětí bikvadratické sekce SC na výstupech OZ u1(t) a u2(t) při
buzení harmonickým signálem ui(t) pro f = 16 kHz.
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Dodatek S
Optimalizace obvodů pomocí genetických
algoritmů
Tato kapitola je věnována stručnému úvodu do op-
timalizace elektrických systémů. Jedná se velmi ši-
rokou oblast, přičemž optimalizační metoda se často
vybírá podle řešeného problému. Tento materiál se
omezuje pouze na optimalizace pomocí tzv. Gene-
tických algoritmů, konkrétně metody Diferenciální
evoluce. Jejich využití a možnosti jsou ukázány na
několika příkladech. Podrobnější rozbor najde uži-
vatel v citované literatuře.
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S.1. Úloha optimalizace
â Optimalizace = nalezení nejlepšího řešení dané úlohy pomocí řízených modifikací.
â Účelová funkce OF (Objective function) vyjadřuje kvalitu řešení.

Účelová funkce je mnohdy definována jako penali-
zační funkce⇒ čím lepší řešení, tím menší hodnota
OF . Pokud je nalezeno globální minimum OF , je
nalezeno nejlepší řešení úlohy.
Účelová funkce může být velmi různorodá – záleží
na typu optimalizované a zejména kritériích hod-
nocení/penalizace. OF může být spojitá, např.

OF = sin(x)√
|x|

+ sin(y)√
|y|

, →

jak ukazuje obrázek vpravo. V mnoha případech se
však jedná o matematicky výrazně složitější funkci
(nespojitou, s nespojitou derivací, . . . ), viz. dále.
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S.2. Optimalizační algoritmus
Existuje velké množství matematických metod pro optimalizaci a z nich vyplývajících různých algoritmů. Tato
problematika je obecně velice široká a optimalizace elektronických obvodů a systémů tvoří jen její malou část. Na
druhou stranu je v této oblasti mnohdy nutné optimalizovat najednou požadavky na statické i dynamické parametry
(zisk, linearita, chybové parametry, kmitočtové charakteristiky, časové odezvy, . . . ), citlivostní parametry (tolerance
hodnot), atd. Splnění mnoha takto různorodých požadavků je značně složitý úkol, který prakticky vylučuje použití
analytických metod. Využívají se proto metody numerické.
Tento výuková materiál se omezuje pouze na stručné seznámení s Evolučními algoritmy, konkrétně sDiferenciální
evolucí. Tyto algoritmy patří do skupiny a stochastických (využívají náhodnost) a ukázaly se jako velmi výhodné
zejména pro optimalizaci specifických úloh elektronických, nespojitě pracujících obvodů, viz např. zde.

Výhody evolučních algoritmů
• Nekladou žádné podmínky na vlastnosti účelové funkce OF (spojitost diferencovatelnost, . . . ), přičemž pro-
měnné OF mohou být z různých množin (nejen reálných čísel) ⇒ mohou řešit velmi různorodé požadavky.

• Zaměřují se na nalezení globálního optima (globální extrém OF ).

Nevýhody evolučních algoritmů
• Potřebují delší čas pro nalezení řešení = daň za jejich robustnost.
• Čas výpočtu nelze předem určit, jelikož pracují s náhodnostmi.
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S.3. Podstata evolučních algoritmů (EA)
Princip je podobný evolučnímu procesu/vývoji v přírodě a je převzatý i jeho popis. Vývoj optimalizace se děje po
generacích, které obsahují tzv. jedince, viz obrázek níže.

• ProměnnáOF k = 1, . . . , n je parametr obvodu: např. hod-
nota obvodového prvku (R, C, . . . ) nebo parametr tran-
zistoru (W ), . . . , jehož hodnota ovlivňuje chování optima-
lizovaného systému. Prostřednictvím změny těchto hodnot
algoritmus hledá optimum = extrém OF .

• Jedinec J je n prvkový vektor s hodnotami všech pro-
měnných účelové funkce OF , tj. hodnotami všech prv-
ků/parametrů obvodu, které algoritmus mění, a tím op-
timalizuje chování obvodu.

• Generace je skupina N různých jedinců s danými hodnota-
mi proměnných. Obvykle se volí N ≈ n · 10 (počet jedinců
v generaci bývá cca 10 větší než je počet parametrů účelové
funkce).

hodnoty
proměnných OF

hodnoty OF

k
–
čís

lo
pr
om

ěn
né

J – číslo jedince
1 2 3 · · · N

1 · · ·
2 · · ·
3 · · ·
...

...
...

... . . . ...
n · · ·
OF · · ·

Obrázek S.2: Ilustrace jedné generace maticí
s parametry jedinců a jejich hodnotami OF .

V matici, která popisuje jednu generaci je navíc ke každému jedinci přidaná odpovídající hodnota OF (jejich
ocenění). Matice má pak rozměr (n+ 1) ·N , viz obrázek S.2.
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S.3.1. Proces optimalizace EA
Algoritmus se snaží v jednotlivých cyklech získávat
lepší jedince, tj. hodnoty OF . Postup lze vyjádřit dia-
gramem na obrázku S.3.

Ê Jedinci první generace se často generují jako ná-
hodná čísla, mnohdy v předem daných intervalech
(např. R ∈ 〈10 Ω, 100 kΩ〉, . . . ).

Ë Další generace se vytvoří ze stávajících jedinců
pomocí různých postupů dle použitého EA:
– Diferenciální evoluce (dále uvedena),
– Evoluční strategie,
– Evoluční programování,
– Genetické algoritmy,
– Genetické programování, případně další.

Ì Optimalizace končí nalezením optimálního jedin-
ce, jehož OF vyhovuje požadavkům. Případně se
běh algoritmu zastaví pokud EA není progrese
(lepší jedinec) v posledních x generacích.

Start

Vytvoření
1. generace

G = 1

Ohodnocení
1. generace

OF <OFmin

Stop
yes

Vytvoření
další generace

no

G → G + 1

Ohodnocení
další generace

Obrázek S.3: Obecný vývojový diagram EA.
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S.3.2. Diferenciální evoluce (DE)
DE je výkonný a univerzální algoritmus patřící do EA. Tvorba nové generace (jedinců) se řídí těmito parametry:
â práh křížení (crossover) CR ∈ 〈0,1〉,
â mutační konstanta F ∈ 〈0,2〉 (obvykle 0,3 až 0,9)
a probíhá podle níže uvedeného postupu:

Ê Vytvoření 2 – 5 náhodných přirozených čísel Ry (počet y dán variantou DE) z množiny {1,2, . . . ,N} mimo J ,
Ë generování náhodného přirozeného čísla K ∈ {1,2, . . . ,n},
Ì vytvoření jedince h = (h1,h2, . . . hn) tzv. „mezigenerace“:

hk =
{
vk pokud L ≤ CR nebo k = K,

xk,J,G jinak,
pro k ∈ {1,2, . . . ,n}, (S.1)

kde vk je prvek potenciálně nového jedince – vektoru v, vytvořený z jedinců J stávající generace G (dle
varianty DE, viz dále) a L ∈ 〈0, 1〉 je pro něho vytvořené náhodné reálné číslo,

Í vytvoření jedince x na pozici J v nové generaci G+ 1:

xJ,G+1 =
{

h pokud OF (h) ≤ OF (xJ,G),
xJ,G jinak.

(S.2)

221

https://youtu.be/UDnQjDrTR2k?t=785


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

Vytvoření potenciálně nového jedince v
Pro výpočet potenciálně nového jedince lze použít mnoha způsobů. Zde jsou uvedeny čtyři často používané mož-
nosti (další viz např. zde nebo v práci: Lukáš Dolívka: Disertační práce ČVUT FEL):
DE1: v = xR1,G + F (xR2,G − xR3,G),
DE2: v = xbest,G + F (xR1,G − xR2,G),
DE3: v = xJ,G + λ(xbest,G − xJ,G) + F (xR1,G − xR2,G),
DE4: v = xR1,G + F (xbest,G − xR1,G + xR2,G + xR3,G),

kde xbest,G je jedinec s nejlepší (nejmenší) hodnotou OF v aktuální generaci G a
λ je náhodné reálné číslo většinou v intervalu 0,6 až 0,95.

Prvotní kontrola potenciálně nového jedince v
Nový jedinec se generuje náhodným procesem a v mnoha případech optimalizace je třeba aby hodnoty jeho pro-
měnných byly v předem daném intervalu, tj. vk ∈Mk, resp. vk ∈ 〈max(Mk),min(Mk)〉, např. C ∈ 〈10 pF, 1µF〉.
Obecně je Mk množina reálných, komplexních nebo diskrétních čísel. Pokud vk /∈Mk, lze použít vztahu S.3 nebo
lépe S.4, kde je korigovaná hodnota blíže překročené mezi:
vk = L

(
max(Mk)−min(Mk)

)
+ min(Mk) (S.3)

vk =
{
L
(
φMk

−min(Mk)
)

+ min(Mk) pro xk < min(Mk),
L
(
max(Mk)− φMk

)
+ φMk

pro xk > max(Mk),
kde φMk

= max(Mk) + min(Mk)
2 (S.4)

222

https://hippo.feld.cvut.cz/vyuka/ea/
https://dspace.cvut.cz/handle/10467/9341


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

S.4. Účelová funkce
Obecně je účelová funkce definovaná jako funkce n proměnných: OF (x1, . . . , xn) : M → R, kde M = M1 ×
M2 × · · · ×Mn, tj. xk ∈Mk, Mi, k = 1, . . . , n. Pokud xk ∈ R, pak M ⊆ R ×R × · · · ×R︸ ︷︷ ︸

n−krát

= Rn

S.4.1. Optimalizace elektrických obvodů
Účelová funkce OF pro optimalizaci systémů – např. elektrických obvodů zahrnuje funkci O(vi, x1, . . . , xn), která
je předmětem optimalizace a mimo proměnné obvodu x má ještě další proměnnou vi ∈ R – většinou diskrétní
body, ve kterých O(vi,x) vyhodnocujeme (např. ωi jako body H(jω) nebo ti pro w(t), . . . ). Úlohou optimalizace
je stanovení hodnot proměnných x1, . . . , xn tak, aby funkční hodnota O(vi,x) ležela v požadovaném intervalu:

O(vi, x1, . . . , xn) ∈ 〈Bl(vi),Bh(wi)〉 ∀ vi (S.5)
Pokud podmínka (S.5) není splněna (v kterémkoli bodě vi), zvýší se hodnota OF (xk) o tzv. penalizaci Vi:

OF (x1, . . . , xn) =
∑

i

Vi(vi, x1, . . . , xn), kde (S.6)

Vi(vi, x1, . . . ,xn) =





Bl(vi)−O(vi, x1, . . . , xn) pokud Bl(vi) > O(vi, x1, . . . , xn),
O(vi, x1, . . . , xn)−Bh(vi) pokud Bh(vi) < O(vi, x1, . . . , xn),
0 jinak.

(S.7)

OF ve vztahu (S.6) může obsahovat další členy a tím lze optimalizaci téměř libovolně rozšířit o další kritéria.
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S.4.2. Optimalizace amplitudové charakteristiky
Konkrétněji je představena optimalizace amplitudové charakteristiky kmitočtového filtru, která je založena na výše
uvedeném postupu/algoritmu. Výpočet penalizace uvažuje, na rozdíl od vztahu (S.7), vhodnější relativní odchylku
místo odchylku absolutní.
Na obrázku vpravo je uvedeno toleranční schéma filtru,
které lze popsat

horními mezemi modulu ≡ Bh(ωi) a
dolními mezemi modulu ≡ Bl(ωi),

kde vi = ωi jsou jednotlivé úhlové kmitočty, ve kte-
rých se kontroluje hodnota amplitudové charakteristiky
|H(jω)| = O pro daného jedince J , definovaného hodno-
tami obvodových prvků, např. xJ = (C1, L1, C2, L2, . . . ).
Účelovou funkci lze pak zapsat ve tvaru: −as

−ap
ω

|H
(j
ω

)|
[d

B]

0
ωp ωs

OF (xk) =
{ |H(jωi,xk)|−Bh(ωi)

Bh(ωi) pokud |H(jωi,xk)| > Bh(ωi),
0 jinak

+

+
{
Bl(ωi)−|H(jωi,xk)|

Bl(ωi) pokud |H(jωi,xk)| < Bl(ωi),
0 jinak

∀ ωi, kde xk = x1, . . . ,xn. (S.8)
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S.5. Ukázky použití algoritmů DE
S.5.1. Standardní návrh LC filtru typu dolní propusti
Následují ukázky použití výše uvedených postupů při návrhu a optimalizaci elektrických kmitočtových filtrů. Ja-
ko první je ukázka výpočtu hodnot obvodových prvků eliptického LC filtru typu dolní propusti uvedeného níže
s následujícími parametry:

ui

R1

C1 C3 R2C2

L2

u1 u2

• fp = 100 kHz,
• fs = 200 kHz,
• ap = 3 dB,
• as = 40 dB,
• R1 = R2 = 100 Ω.

Obrázek S.4: Schéma eliptického LC filtru typu dolní propusti s požadovanými parametry.

Pro výpočet byl použit evoluční algoritmus DE1 s ná-
sledujícími parametry (výsledky viz obrázek S.5 na dal-
ší straně a tabulku S.1 vpravo):
• CR := 0,9, F = 0,5 a N = 10n = 40,
• Ck ∈ 〈100 pF, 1µF〉, Lk ∈ 〈10µH, 1 mH〉.

C1 [nF] C2 [nF] L2 [µH] C3 [nF]
syntéza 49,34 4,96 99,07 49,34

DE: xbest 53,06 5,03 98,75 44,86

Tabulka S.1: Hodnoty prvků LC filtru z obrázku S.4 vy-
počtené analyticky (syntéza) a pomocí algoritmů DE.
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Na následujícím obrázku je uvedeno toleranční schéma filtru s naznačenými mezemi ( ≡ Bh(ωi) a ≡ Bl(ωi)) a
vykresleným průběhem modulové charakteristiky pro syntetizovaný filtr a pro hodnoty součástek vypočtené pomocí
algoritmů DE, včetně průběhu optimalizace.

−as

−ap
ω

|H
(j
ω

)|
[d

B]

syntéza
DE

0
ωp ωs

20 40 60
0

2

4

6

8

OF (xbest,66) = 0

G

O
F

(x
be
st
,G

)

(a) (b)
Obrázek S.5: Amplitudové charakteristiky (provozní činitel přenosu) LC filtru vytvořeného syntézou a pomocí
algoritmů DE (a) a typický průběh minima účelové funkce v závislosti na generaci (b).
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S.5.2. Nestandardní návrh LC filtru typu dolní propusti
V tomto případě se jedná o návrh nestandardního filtru, u kterého je požadováno:
1. propustné pásmo na kmitočtu 27 MHz pro nosnou vlnu a
2. potlačení její 3. a 5. harmonické (na kmitočtu 81 a 135 MHz) o 150 dB.

Standardní návrh byl proveden pro 5. řád filtru (pro dvě nuly přenosu) pomocí Cauerovy aproximace. Vhodnou
volbou tolerančního schématu průběhu (viz níže) docílit modulové charakteristiky dle obrázku S.7 (modrá křivka),
která však nemůže plně splnit zadání. Níže je uvedena struktura LC filtru a tabulka hodnot prvků pro R1 = R2 =
50 Ω, které byly obdrženy syntézou a pomocí algoritmu DE.

• fp = 28,4 MHz,
• ap = 6 dB,
• fs = 77,4 MHz a
• as = 90 dB.

ui

R1

C1 C5 R2C2

L2

u1 u2C3 C4

L4

Obrázek S.6: Zapojení LC filtru pro nestandardní návrh.

C1 [nF] C2 [pF] L2 [µH] C3 [nF] C4 [pF] L4 [µH] C5 [nF]
syntéza 0,60 29,6 0,13 0,76 11,2 0,14 0,62

DE: xbest 3,27 17,4 0,08 0,56 9,6 0,4 1,04

Tabulka S.2: Hodnoty prvků LC filtru vypočtené analyticky (syntéza) a pomocí algoritmů DE.
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Pro optimalizaci byl opět použit evoluční algoritmus DE1 s podobnými parametry parametry jako v předchozím
případě, tj. Ck ∈ 〈5 pF, 5 nF〉, Lk ∈ 〈10 nH, 1µH〉, CR := 0,9, F = 0,5, N = 10n = 70.

Algoritmus skočí cca po 230 gebera-
cích, s výsledkem OF (xbest) = 0, tj.
dospěje k řešení, které beze zbyt-
ku splňuje zadání. Výsledné hodnoty
obvodových prvků jsou uvedeny v ta-
bulce S.2.
Obrázek S.7 uvádí toleranční schéma
filtru s mezemi zadání ( ≡ Bh(ωi)
a ≡ Bl(ωi)) a vykresleným průbě-
hem modulové charakteristiky jak pro
syntetizovaný filtr, tak pro hodnoty
součástek vypočtené pomocí algorit-
mu DE.
Průběh optimalizace je ukázán ve vi-
deoukázce.

20 40 60 80 100 120 140

−150

−100

−50

0
f [MHz]

|H
(j
ω

)|
[d

B]

syntéza
DE

26 28
−3

−6

0

Obrázek S.7: Amplitudové charakteristiky (provozní činitel přenosu) ne-
standardního LC filtru vytvořeného syntézou a pomocí algoritmů DE.
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S.5.3. Optimalizace pásmové propusti se spínanými kapacitory (SC)
V poslední ukázce je uveden příklad optimalizace zjednodušeného Fleischer-Laker SC bikvadu s reálnými parametry
spínačů a operačních zesilovačů. Jeho schéma je uvedeno na obrázku S.8. Cílem je navrhnout hodnoty kapacitorů,
které budou splňovat zadání i pro s reálnými parametry prvků. Idealizovaný návrh byl proveden postupem uvedeným
v kapitole 17 pro níže uvedené parametry. Výsledky včetně optimalizace dokládá tabulka S.3 a obrázek S.9. Pásmová
propust 2. řádu byla navržena pro f0 = 400 kHz, resp. f0 = 405,95 kHz po předzkreslení, Q = 10 a HB = 10 a
spínací kmitočet fc = 6 MHz.

Jako neideality byly uvažo-
vány reálné parametry OZ:
• A0 = 2 · 105,
• ft = 20 MHz,
• Ro = 50 Ω a

a odpory spínačů v sepnu-
tém stavu:
• Ron = 1 kΩ.

A1

C4

S1

S2 S3

S4

C1

S5

S6

A2

C2

C3

C5
S7

S8

C6

C7

A3

C8

S9

uo2

uo1
ui

φ1

φ2

Obrázek S.8: Zapojení zjednodušeného Fleischer-Laker SC bikvadu.
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C1 [pF] C2 [pF] C3 [pF] C4 [pF] C5 [pF] C6 [pF] C7 [pF]
výpočet 50,0 50,0 8,5 50,0 2,0 10,0 20,0

DE: xbest 71,0 43,6 59,4 57,1 15,1 31,7 44,5

Tabulka S.3: Hodnoty kapacit SC bikvadu vypočtené analyticky pro f ′0 a pomocí algoritmů DE pro reálný obvod.

Výsledky uvedeny pro
H(jω) = Uo2(jω)

Ui(jω) dle S.8.
Nastavení optimalizace bylo
shodné jako v předchozích pří-
padech s Ck ∈ 〈1 pF, 100 pF〉
a N = 10n = 70. Do úlohy op-
timalizace byla zahrnuta i dy-
namika obvodu, tj. Uo2(jω)

Uo1(jω) .
Výsledek OF .= 2,4 · 10−10 ob-
držen po G = 1983.
Viz také Lukáš Dolívka: Diser-
tační práce ČVUT FEL

0.5 1 1.5 2 2.5 3

−40

−20

0

20

f [MHz]

|H
(j
ω

)|
[d

B]

ideál
reál
DE

0.4 0.404

20

19
0.396

Obrázek S.9: Amplitudové charakteristiky SC filtru s analyticky určenými hodnotami kapacit a to jak s ideálními,
tak reálnými spínači a OZ a s optimalizovanými hodnotami Ck reálného obvodu pomocí algoritmů DE.
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S.6. Kombinování optimalizačních algoritmů
Hybridní algoritmy jsou kombinacemi dvou i více metod. Tohoto přístupu se využívá zejména v situacích, kdy je
řešená úloha značně komplikovaná a samotný algoritmus DE může být buď pomalý nebo neschopný nalézt globální
minimum OF . Vzhledem k rozsahu toto materiálu je zde uvedena pouze základní zmínka. Pro další studium je
třeba využít uvedených odkazů.

Optimalizace hejnem/rojem částic – Particle Swarm Optimization (PSO)
Tzv. rojová optimalizace je inspirovaná chováním hejna ptáků při hledání potravy. Jedná se v zásadě o evoluční
algoritmus, který také využívá generace náhodně vytvořených jedinců, nicméně noví jedinci se nevytvářejí křížením
ani mutacemi. Podstata metody je založena na sdílení informací o nejlepších místech celého hejna a jednotlivých
jedinců. Jedinci se mění, tj. pohybují prohledávaným prostorem, přičemž se sleduje a mění poloha, rychlost pohybu
a samozřejmě hodnota účelové funkce.

Nelder-Mead (NM) simplexový algoritmus
Algoritmus přímo prohledávající optimalizační prostor, jehož princip je založen na postupných úpravách simplexu
(útvar s n+ 1 vrcholy v n rozměrném prostoru, viz např. zde) tak, aby se hodnota účelové funkce minimalizovala.
Jeho základem jsou transformace bodu s nejvyšší hodnotou účelové funkce pomocí tzv. centroidu (resp. těžiště).
Více viz Jiří Náhlík: Disertační práce ČVUT FEL.
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Obrázek S.10 ukazuje průběhy optimalizací SC bikvadu, který byl simulován na tranzistorové úrovni. Bylo použito
několik hybridních algoritmů:
• DE – samotný algoritmus diferenciální
evoluce (většinou DE3),

• DE-PSO – spojení algoritmů DE a
PSO (varianty DE-PSO1 a DE-PSO2)
s dominancí DE,

• DESX – spojení algoritmů simplexo-
vé metody s algoritmy DE, přičemž je
umožněna paralelizace výpočtu, ale je
nutný větší počet jedinců,

• PSO – samotný algoritmus PSO,
• PSO-DEm – spojení algoritmů PSO a
DE s dominancí PSO,

• NM Simplex – samotný simplexový al-
goritmus.

Popis jednotlivých algoritmů a jejich spo-
jení je uveden zde.
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Obrázek S.10: Průběhy optimalizací různých metod. (převzato).
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S.7. Hodnocení optimalizačních metod
Vzhledem k tomu, že všechny použité algoritmy patří mezi stochastické (využívají náhodnost), tak vyhodnocování
jejich výkonnosti je nutné provést statisticky. Mnohdy je výsledek ovlivněn už 1. generací, zejména v případě, že
její členy jsou značně vzdáleny od globálního minima OF , resp, jsou blízko minima lokálního.
Graf na obrázku S.10 je vykreslením průměrů z deseti „běhů“, čímž lze částečně eliminovat uvedenou náhodnost.
Samotný graf však plně nevypovídá o úspěšnosti daného algoritmu. Mimo výpočetní náročnosti (počtu genera-
cí/analýz, případně času výpočtu – paralelizace) je možné do hodnocení zahrnout i tzv. úspěšnost – Success rate,
který je definován jako:

SR = počet úspěšně dokončených optimalizací
celkový počet optimalizací

Pro uvedený případ ukazuje výsledky následující tabulka:
DE3 DE-PSO1 DE-PSO2 DESX PSO PSO-DEm NM Simplex

NOF 2172 10299 2725 7770 84942 77855 5371
SR [%] 67 100 100 0 0 0 60

Tabulka S.4: Průměrný počet vyčíslení účelové funkce (simulací) NOF a Success rate SR jednotlivých optimali-
začních metod při ukončovací podmínce 100 iterací bez vývoje OF .
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Z grafu na obrázku S.10 je zřejmé, že samotný algoritmus DE je velmi účinný. Nicméně především algoritmy
DE-PSO zlepšují spolehlivost optimalizace spínaných obvodů, jak uvádí tabulka S.4. Větší počet simulací tohoto
hybridního algoritmu lze do značné míry kompenzovat použitím hraniční velikosti počtu jedinců generace, tj. lze
použít malý počet jedinců a tím zkrátit výpočet.

NM simplexový algoritmus ukázal dobrou a rychlou konvergenci, pokud se řešení přiblížilo ke globálnímu minimu.

V této části je ukázána zejména optimalizace elektrických filtrů. Nicméně uvedené algoritmy lze použít na další
úlohy. Jednak lze účelovou funkci rozšířit o další kritéria jako např. uvedené dynamické poměry SC bikvadu, a
tím postihnout širší oblast vlastností optimalizovaného systému. Jednak lze pomocí uvedených metod optimali-
zovat elektronické obvody – např. velikosti MOS tranzistorů zesilovačů, atd. Uživatele, kteří se zajímají o danou
problematiku mohou vyjít z uvedených odkazů, kde lze nalézt další informace a také odkazy na další literaturu.
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Dodatek T
Měření na fázovém závěsu
V této části jsou uvedeny
základní informace k měře-
ní na laboratorním přípravku
fázového závěsu realizované-
ho integrovaným obvodem
4046. Přípravek umožňuje
realizovat základní konfigu-
race fázového závěsu s fázo-
vým detektorem typu XOR i
hranový. Filtr dolní propusti
je možné volit ze dvou typů,
viz celkové zapojení na ob-
rázku T.1.

https://youtu.be/Cc2D0F4nqP8?t=5682
https://www.ti.com/lit/gpn/cd4046b
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Obrázek T.1: Kompletní zapojení laboratorního fázového závěsu.
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T.1. Postup a cíle měření na fázovém závěsu
• Seznamte se s funkcí a vlastnostmi integrovaného fázového závěsu 4046, viz datasheet.
• Určete prvky FZ tak aby fmin = 5 kHz, fmax = 35 kHz (fm = 20 kHz) a fC = ±3 kHz pro oba typy filtrů.
• Změřte charakteristiku VCO (zkontrolujte fmin a fmax a „saturaci“ .= 0,9V),
• Sestavte kompletní FZ, ověřte jeho funkci a změřte pásmo zachycení a držení pro FD EXOR a oba typy filtrů
(C = 33 nF a u prvního typu filtru i C = 2× 33nF). Sledujte na osciloskopu signál na vstupu výstupu FZ a
dále řídící napětí VCO (pin B4). Lze měřit i převodní konstantu FD, kde ∆ϕ je třeba měřit např. osciloskopem.

• Zjistěte citlivost na střídu vstupního signálu a zachycení FZ na vyšší harmonické a subharmonické vstupního
signálu.

• Proveďte stejné měření i při použití hranově řízeného FD.
• Pro FZ s fázovým detektorem XOR se dále pokuste se modulovat vstupní signál FM modulací obdélníkovým
signálem (dle možností generátoru) a sledovat změny kmitočtu výstupního signálu, resp. řídícího signálu VCO
pro oba typy filtrů (mají různé činitele jakosti Q).

• Ověřte funkci FZ s použitým děličem f/10 za VCO, používejte jednoduchý R-C filtr (C = 66nF).
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Oscilátor je možné určit dle nomo-
gramů z datasheetu, případně v apli-
kačním listu integrovaného obvodu
nebo je možné hodnoty prvků určit
pomocí vztahů a konstant podle ná-
sledujícího příkladu výpočtu, kde je
uveden návrh FZ s obvodem 4046.

SCHA002A

4 CD4046B Phase-Locked Loop: A Versatile Building Block for Micropower Digital and Analog Applications

3 CD4046B PLL Technical Description

Figure 2 shows a block diagram of the CD4046B, which has been implemented on a single
monolithic integrated circuit. The PLL structure consists of a low-power, linear VCO and two
different phase comparators, having a common signal-input amplifier and a common comparator
input. A 5.2-V Zener diode is provided for supply regulation, if necessary. The VCO can be
connected either directly or through frequency dividers to the comparator input of the phase
comparators. The LPF is implemented through external parts because of the radical
configuration changes from application to application and because some of the components
cannot be integrated. The CD4046B is available in 16-lead ceramic dual-in-line packages (D and
F suffixes), 16-lead dual-in-line plastic packages (E suffix), 16-lead small outline package (NSR
suffix) and in chip form (H suffix).
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Figure 2. CD4046B Block DiagramObrázek T.2: Blokový diagram IO 4046.
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Dodatek U
Příklady k procvičení
Tento dodatek je souborem příkladů pro procvičení
řešení vybraných úloh základů elektrických a elek-
tronických obvodů. Jednotlivé části tohoto soubo-
ru se vztahují k problematice vysvětlované v před-
chozích kapitolách následujícím způsobem: příkla-
dy v části U.1 se vztahují ke kapitole 2, příklady
části U.2 ke kapitole 4, příklady části U.3 ke kapi-
tole 5, resp. 7 (příklady v části U.4.3 při znalosti
kapitoly 11), příklady části U.6 ke kapitole 11 pří-
klady části U.7 ke kapitole 15 a příklady části U.7 se
vztahují ke kapitole 15. Výsledky lze porovnat jak
s numerickými, tak symbolickými výsledky připrave-
ných analýz v simulátoru GEEC.
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U.1. Obvody pro analýzu ve stejnosměrném ustáleném stavu
Zadání: Vypočítejte napětí Ux nebo proud Ix, pokud jsou známy hodnoty všech obvodových prvků (rezistorů a
zdrojů). Předpokládejte, že všechny nezávislé zdroje mají pouze stejnosměrnou složku a obvody jsou v ustáleném
stavu (obsahují-li akumulační prvky). Výsledky lze ověřovat v editoru GEEC kliknutím na obrázek.

U.1.1. Elementární příklady
DC_elem1 DC_elem2 DC_elem3 DC_elem4

U1

(0)

(1)

U2

(2)

Ux
I1

(0)

(1)

I2 U1

Ix
I1

(1)

U1UxR

(2)

(0)
I1 U1

Ix

R

(1)

(0)

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.1: Elementární obvody pro analýzu ve stejnosměrném ustáleném stavu.
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pokračování tabulky z minulé strany
DC_elem5 DC_elem6

U1

(1)

(0)

R1 (2)

R2 Ux I1

(0)

(1)

R1 R2
Ix

DC_elem7 DC_elem8

R1

(1)

(2)

R2

(0)

Ux

R4

(3)

C1

L

U1

R3

R4
(1)

(4)

R1 R3

(3)
L

(2)
C

Ix

R2

I1

(0)

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
DC_elem9 DC_elem10

U1

(1)

(0)

R1 (2)

R2 Ur R3 UxGUr

(3)

UrI1

(1)

(0)

R1

R2(2) (3)

AUr Ux

DC_elem11 DC_elem12

Ib

Ub

(2)

R1

(1)

U1

(0)
βIb

(3)

(0)

R2 Ux
Ir

I1

(1)

(0)

Ix

HIr

(2)

U1 R
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U.1.2. Jednoduché příklady
DC1 DC2

R4

(2)

Ix

UxI1

(0)

(1) R1

R3

(3)R2

U1 R4

(2)
Ix

UxI1

(0)

R1

R3

(3)R2

U1

(1)(4)

DC3 DC4

R1(1) (0)

R2

(3)

U1

(2) R3 (4)

R4 U2

I1

Ux

Ix

R1 (0)

R3

(3)

U1

(2)

(1)

R4

Ux
Ix

R2

I1 I2

(4)

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.2: Jednoduché obvody pro analýzu ve stejnosměrném ustáleném stavu.
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pokračování tabulky z minulé strany
DC3 DC4

R1 (0)

R3

(3) R4

Ux

Ix

R2

I2 U1

(4)

I1

(1)

(2)

R1 (0)

R2

(3)

U1

(2)

(1)

R3

R4Ix

Ux

U2

I1

(4)

DC5 DC6

R1 (0)

R2

(3) R3

R4

(4)

Ix
Ux

U1

I1

(1)

(2)

R2

(2)

(0)

R4

(3)Ix

UxI1

(1) R1

R3

U1

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
DC7 DC8 DC9

(0)

Ux

R1
(1) (2) R2

(3)

U1

R3

I1Ix

(0)

Ux

R2

(2)

(3)

Ix

U1

I1

(1)

R1

R3

R2

(2)

(0)

R4

(3)

UxI1

(1) R1 R3

DC10 DC11 DC12

R2

(2)

(0)

R4

(3)

Ux

R1(1) R3

U1 R2

(2)

(0)

R4

(3)Ux

R1

(1)
R3

U1

R2

(2)

(0)

R4

(3)Ux

R1

(1)
R3

I1
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Zadání: Vypočítejte vstupní odpor jako podíl Ui/Ii, pokud jsou známy hodnoty všech obvodových prvků (rezistorů
a zdrojů). Předpokládejte, že všechny nezávislé zdroje mají pouze stejnosměrnou složku a obvody jsou v ustáleném
stavu (obsahují-li akumulační prvky). Výsledky lze ověřit v editoru GEEC kliknutím na obrázek.

DC_Ri1 DC_Ri2 DC_Ri3

Ui

(1)

R GUr

Rin

Ii

Ur Ui R

βIB

(2)

(1)

Rin

Ii

IB
UC

Ui

(1)

Rin

Ii

Ur

R

AUr

(2)

Tabulka U.3: Jednoduché obvody pro výpočet vstupního odporu.
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U.1.3. Složitější příklady
Zadání: Vypočítejte napětí Ux, resp. proud Ib nebo vstupní odpor jako podíl Ui/Ii (pro příklad DC_s8 jako
Rin = −Ub/Ib pro U1 = 0), případně Theveninovo/Nortonovo náhradní zapojení na uvedených svorkách, pokud
jsou známy hodnoty všech obvodových prvků (rezistorů a zdrojů). Výsledky lze ověřovat v editoru GEEC kliknutím
na obrázek.

DC_s1 DC_s2 DC_s3

R2

(2)

R4

(3)

Ux

R1 R3

U1

(1)

I1

R2

(2)

(0)

R4

(3)

Ux

R1

(1)

R3
R5

U1

R2

(2)

(0)

R4

(3)

Ux

R1

(1)

R3
R5

I1

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.4: Složitější obvody pro analýzu ve stejnosměrném ustáleném stavu.
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pokračování tabulky z minulé strany
DC_s4 DC_s5 DC_s6

Ui

(1)

(0)

Rin

Ii

Ur

R1 (2) R2

AUr

(3)

Ux R4

(0)

R2 (3)

Ur
R3

(4)

U1

(1)

R1 (2)

AUr

(0)

Ux
Ux

βIb

(c)

(e)

RE

RC

RB

Ui

(b)

IbRin

Ii

DC_s7 DC_s8 DC_s9

UxRC

(0)

RB

(e)

Ui

Ur

Rin

Ii

GUr

(c)

Ib

Ib

(0)

Ub

(b)
R1

(e) U1

(1)

FIb

UxR2
Rin|U1=0

Ux

Rz
R1Ui

(1)

Ur

Rin

GUr

(2)
Ii

R2 Ro
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U.2. Obvody pro analýzu přechodných dějů
U.2.1. Elementární příklady
Zadání: Je zadán lineární obvod dle uvedeného obrázku. Obvod obsahuje pouze zdroje stejnosměrného napětí
nebo proudu (konstantního časového průběhu) a je v ustáleném stavu pro t < 0. Určete všechny obvodové veličiny
jako časové funkce pro t ≥ 0 pro zadané hodnoty obvodových prvků, pokud v čase t = 0 dojde ke změně stavu
spínače X1 (sepnutí, rozepnutí nebo přepnutí). Výsledky lze ověřovat v editoru GEEC kliknutím na obrázek.

TR1 TR2 TR3

R

(1)

(2)

X1
(0)

I1 C uC

X1

(1) (2)

U1

(0)

R

iL
L

X1

(1)
(2)

U1

(0)

R (3)

C uC
uRi1

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.5: Elementární obvody pro analýzu přechodných dějů.
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pokračování tabulky z minulé strany
TR4 TR5 TR6

X1

(1)
(2)

U1

(0)

R (3)

uL
uRi1

L I1

(1)

(0)

X1 (2)

R uC

iC

C I1

(1)

(0)

X1 (2)

R1 L1 uL

iL

U.2.2. Jednoduché příklady
Zadání: Určete napětí ux(t)
a proud ix(t) jako časové
funkce pro t ≥ 0 pro zada-
né hodnoty obvodových prv-
ků, pokud v čase t = 0, kdy
byl obvod v ustáleném stavu,
dojde ke změně stavu spí-
nače X1 (sepnutí, rozepnutí
nebo přepnutí). Výsledky lze
ověřovat v editoru GEEC.

TR7 TR8

U1

(1)

(0)

R1 (2)

X1
(3)

(4) R2 (5)

U2

ix

ux C

U1

(1) R1 (2)

X1

(3)

(4) R2 (5)

U2

ix

ux L

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.6: Jednoduché obvody pro analýzu přechodných dějů.
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pokračování tabulky z minulé strany
TR9 TR10 TR11

U1

(1)

(0)

R1

(2)

R2

(3)

X1

L

ux

ix

I1

(1)

R1 X1

(0)

C
(2)

R2 ux

ix

I1

(1)

(0)

X1 (3)

U1

U2

(2)

R

(4)

L ux

ix

TR12 TR13 TR14

U1

(0)

(1)
X1

(2) R1 (3)

C I1 R2 ux

ix

U1

(2)

(0)

X1

(1) R1 (3)

I1

R2 (4)

uxix
L

I1

(0)

(1)

X1
R1

R2 (2)

C ux

ix
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U.2.3. Složitější příklady obvodů 1. řádu
Zadání: Je zadán lineární obvod dle uvedeného obrázku. Obvod obsahuje pouze zdroje stejnosměrného napětí
nebo proudu (konstantního časového průběhu) a je v ustáleném stavu pro t < 0. Určete napětí ux(t) a proud ix(t)
jako časové funkce pro t ≥ 0 pro zadané hodnoty obvodových prvků, pokud v čase t = 0 dojde ke změně stavu
spínače X1 (sepnutí, rozepnutí nebo přepnutí). Výsledky lze ověřovat v editoru GEEC kliknutím na obrázek.

TRs1 TRs2

U1

(1)

(0)

R1 (2)

X1 (3)

(4)

C

R2

R3 (5)

I1ix ux

X1

(5)

(4) (1)

U1

(3)

(0)

R1

(2)

L I1 R2

R3

ux

ix

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.7: Složitější obvody pro analýzu přechodných dějů.
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pokračování tabulky z minulé strany
TRs3 TRs4

U1

(1)

(0)

R1

(2)

R2

R3

(3)

R4

C

X1

ux

ix R1

(1)

(2)

R2

(0)

R3

(3)

R4

X1ux

ix

I1
L

TRs5 TR6

U1

(1)

(0)

X1 (4) R1
(2)

R2

R3

(3)

R4

C

I1

ux

ix I1

(1)

(0)

R1 (2)

L I2
R2 (4)

X1

(3)

U1ux
ix
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U.2.4. Příklady elementárních obvodů 2. řádu
Zadání: Je zadán lineární obvod dle uvedeného obrázku. Obvod obsahuje pouze zdroje stejnosměrného napětí
nebo proudu (konstantního časového průběhu) a je v ustáleném stavu pro t < 0. Určete napětí ux(t) a proud ix(t)
jako časové funkce pro t ≥ 0 pro zadané hodnoty obvodových prvků, pokud v čase t = 0 dojde ke změně stavu
spínače X1 (sepnutí, rozepnutí nebo přepnutí). Výsledky lze ověřovat v editoru GEEC kliknutím na obrázek.

TR2s1 TR2s2

U1

(1)

(0)

X1

(3)

(2) (4)

C

R1 R2 (5)

L

ix

ux I1

(0)

(1)

X1

L (2)

R C ux

ix

Tabulka U.8: Příklady elementárních obvodů 2. řádu pro analýzu přechodných dějů.
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U.3. Obvody pro analýzu v harmonickém ustáleném stavu
Zadání: Je zadán lineární obvod dle uvedeného obrázku buzený harmonickým zdrojem (zdroj signálu s harmonickým
časovým průběhem). Určete všechny obvodové veličiny jako fázory i časové funkce v ustáleném stavu (HUS) pro
zadané hodnoty obvodových prvků. Výsledky lze ověřovat v editoru GEEC kliknutím na obrázek.

U.3.1. Elementární příklady
HUS1 HUS2 HUS HUS4

u1

(1)

(0)

R L C

iR iL iC

i1

R

(1)
(2)

C

(3)

(0)

i1

uR

uC

L

i1

uL

u1

(1)

(0)

R

C

(2)i1

uR
uC

(0)

i1

u1 L

(1)

i1

iL

R

iR

Tabulka U.9: Elementární obvody pro analýzu v harmonickém ustáleném stavu.
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U.4. Obvody v harmonickém ustáleném stavu – kmitočtové
charakteristiky

Zadání: Je zadán lineární obvod dle uvedeného obrázku. Určete obecně přenos obvodu H(s) = Uo(s)/U1(s)
a kmitočtovou charakteristiku H(jω), kterou vykreslete pomocí Bodeho aproximace (modulovou i fázovou) pro
zadané hodnoty obvodových prvků. Z přenosu určete časový průběh výstupního napětí pokud bude zadáno vstupní
napětí a výpočet ověřte odečtem z nakreslených charakteristik. Dále vypočítejte a vykreslete impulzní charakte-
ristiku h(t) a přechodovou charakteristiku w(t), přičemž jejichž význačné body h(0), h(∞), w(0) a w(∞) ověřte
z přenosu pomocí vět o koncové a počáteční hodnotě. Výsledky lze ověřovat v editoru GEEC kliknutím na obrázek.

U.4.1. Elementární příklady
AC1 AC2 AC3 AC4

ui

R

C uo ui uoR

C

ui uoR

L

ui

R

uoL

Tabulka U.10: Elementární obvody pro analýzu v harmonickém ustáleném stavu a přenosových charakteristik.
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U.4.2. Jednoduché příklady RC a RL obvodů
AC5 AC6 AC7

ui

R1

uoR2C ui

R1

uoLR2 ui uoR2

LR1

AC8 AC9 AC10

ui uoR2

R1C ui uo

R2

R1

C

ui uo

R2

R1

L

pokračování tabulky na další straně

Tabulka U.11: Jednoduché obvody pro analýzu v harmonickém ustáleném stavu a přenosových charakteristik.
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pokračování tabulky z minulé strany
AC11 AC12 AC13

ui uoR2

R1

L

ui uoR2

C

R1

ui uoR2

C1

R1

C2

AC14 AC15 AC16

ui uo

R2

R1

L2

L1

ui uo

R2

C2

C1

R1

R2

R3

ui
uo

C1
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U.4.3. Jednoduché příklady obvodů s ideálními operačními zesilovači
AC_OZ1 AC_OZ2

ui

R1 R2

C

uo ui

R1 R2

uo

L

AC_OZ3 AC_OZ4

ui

R1 R2 (o)

uo

C

ui

R1 R2 (o)

uo

L

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.12: 0bvody s ideálními OZ pro analýzu v harmonickém ustáleném stavu a přenosových charakteristik.
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pokračování tabulky z minulé strany
AC_OZ5 AC_OZ6

ui

R1

R2

(o)

uo

C

ui

R1

R2

(o)

uo

L

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
AC_OZ7 AC_OZ8

ui

R1

R2

(o)

uo

R3

C
ui

R1

R2

(o)

uo
L

R3

AC_OZ9 AC_OZ10

ui

R1

R2

(o)

uo

R3

C

ui

R1 R3 (o)

C

uo

R2
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U.4.4. Složitější příklady RC a RL obvodů
AC17 AC18 AC19

ui

R1

C2 uoC1

R2

ui uo

C1 C2

R1 R2 ui

R1

uo

R2

L1 L2

AC20 AC21 AC22

ui uoR2

R1
C1

C2

ui uo

R2

C1

R1

C2

ui uoR1

C1

R2

C2

Tabulka U.13: Složitější obvody pro analýzu v harmonickém ustáleném stavu a přenosových charakteristik.
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U.4.5. Příklady s rezonančními obvody
AC23 AC24 AC25

ui uo

Rs L

C ui uoL

C Rs

ui uo

C L

Rs

AC26 AC27 AC28

ui uo

Rp

C L

ui uo

Rs

C

L

ui uoC

L

Rp

Tabulka U.14: Obvody s rezonančními obvody pro analýzu v harmonickém ustáleném stavu a přenosových
charakteristik.
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U.5. Příklady na sestavování obvodových rovnic
Zadání: Určete počty obvodových rovnic potřebných pro popis daného zapojení pomocí Metody uzlových napětí
(MUN) a Metody smyčkových proudů (MSP). Zapojení popište rovnicemi metody, která vede na menší počet
rovnic. V případě stejného počtu rovnic metodu libovolně zvolte. Řešení – viz. odkazy z obrázků na GEEC.

U.5.1. Odporové obvody ve stejnosměrném ustáleném stavu
OR1 OR2 OR3

U1

R1

R2

U2

R3

R4

I1

U1

R1

R3

R4I1

U2

R2

U1

R1

R3

R2

I1

I2 U2

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.15: Příklady zapojení pro sestavování obvodových rovnic ve SUS.
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Zapojení jsou zadány do aplikace GEEC, kde jsou řešeny. Jednotlivé rovnice jsou sestaveny, řešeny a výsledky
porovnány s výsledky simulátoru, viz. odkazy po kliknutí na daný obvod.

pokračování tabulky z minulé strany
OR4 OR5 OR6

U1

R1

R3

R2

I1

I2 U2

R4

R2

R4

U1

U2

U3

R5

R1

R3
R3

R4
I1

R1 R5

R2

I2

U1

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
OR7 OR8 OR9

R2

R4 U1

U2

R5

R1

I1

R3

R1

R3

AdUd
ZtId

R2Rd

U1

Ud

Id

RE

R1

U1

Ur IC

R2

RC

IB

IE
IC =αIE
IC =βIB
IC =gmUr

U zapojení s řízenými zdroji jsou u řízeného zdroje uvedeny různé možnosti řízení (proudem či napětím). Vyberte
jednu z variant. Zapojeni OR9 řešte i bez rezistoru R2.
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U.5.2. Obvody buzené časově proměnnými signály
OR10 OR11 OR12

R1

R2i1

u1

L1

L2

iL2(0)

iL1(0)
C1uC1(0) u1

R1

R2i1

u2

L1

L2

M
iL2(0)

iL1(0)
u1

R1

L1

C1

L2 C2

R2

M

Tabulka U.16: Příklady zapojení pro sestavování obecných obvodových rovnic.

Tyto příklady již nejsou řešeny v GEEC, jelikož obecné řešení rovnic v časové oblasti je náročné, případně nelze
obecně jednoznačně vyjádřit.
V případě vazby více než dvou induktorů je třeba znát a vyznačit orientaci pro každou vázanou dvojici induktorů
zvlášť. Takové příklady přesahují rámec tohoto materiálu a uživatel je najde např. v [3].
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U.6. Základní zapojení s ideálním operačním zesilovačem
Zadání: Vypočítejte požadované obvodové veličiny následujících zapojení pro zadané hodnoty jednotlivých prvků,
případně kmitočtovou charakteristiku u zapojení s akumulačními prvky. Uvažujte ideální operační zesilovač. Všechna
uzlová napětí jsou vztažena k referenčnímu bodu.

OZ1 OZ2 OZ3

u1

Uos

R1

R2

u−

i2

i1

u3

uo

i1

R1 R2

u1

u2 uo

i2

R1

R2

u1

i

i

u−

uo
ub

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.17: Příklady zapojení s operačním zesilovačem.
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pokračování tabulky z minulé strany
OZ4 OZ5 OZ6

R1

R2

R3

u1 u2

u+

u3

uo

R4

u1

u2

R2

u−
i2

i1

uo

R1

R1

R2

R3

uo
u+

u−

u1

i1

u3

OZ7 OZ8 OZ9

R1

R2

R3

u1

uo
u+

u−

R4

R5u4

u1i1

R1

R2

ui
uo

u− R1

R2

R3

u2

u1

uou−i1

i2

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
OZ10 OZ11 OZ12

R1

R2

u1 u2

R3 R4

u+

u−

uo
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R2

R3

R4

u1

i1

i2

uo

u3

i3 i4

R5 u2

R1

R2

R3
R4

R5

u1

uo

u−

u+

i1 io

u4

i4

OZ13 OZ14 OZ15
R1 R2

R3

R4

uo

u1

u−

u+

R1 R2

R3

R4

uo

u2

u1

u+

u−

R1

R2

R3

uo

u−

u1

R4

ux

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
OZ16 OZ17 OZ18

u1

Uos

Rz

RrefI1

iz

u−
ur R1

R2

C1

u1

u−

i

uo

R1

R2

C1

u1

u−

i

R3
uo

Pro střídavé složky obvodových veličin uvažujte v příkladech OZ17 a OZ18 susceptanci kapacitoru ωC1 →∞.

271

https://geec.fel.cvut.cz/#/306
https://geec.fel.cvut.cz/#/286
https://geec.fel.cvut.cz/#/307


c© Jiří Hospodka, ČVUT v Praze – FEL

U.7. Jednostupňové tranzistorové zesilovače
Zadání: Vypočítejte napěťové zesílení (naprázdno pro Rz → ∞, případně i zatíženého zesilovače), vstupní a vý-
stupní odpor a proudové zesílení nakrátko (pro Rz = 0) následujících zapojení jednostupňových tranzistorových
zesilovačů pro malé změny obvodových veličin v SKP, pokud jsou známy hodnoty všech rezistorů, velikost na-
pájecího napětí UN a případného proudového zdroje IE , resp. IS a proudového zesilovacího činitele bipolárního
tranzistoru β (nakrátko v zapojení SE), resp. parametry unipolárního tranzistoru (Kp, UTO W a L). Vstupní signál
uvažujte ui, výstupní signál na výstupu s napětím uo. Předpokládejte, že napájecí zdroje UN a IE , resp. IS mají
nulovou střídavou složku a budící střídavý zdroj ui má naopak nulovou stejnosměrnou složku.

Následují tabulky s jednotlivými zapojeními rozdělené podle typu tranzistoru.
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Zapojení 1 Zapojení 2 Zapojení 3

Q

RC
RB

C1

C2

ui
Rz

+UN

uo

Q

RC

C2

ui

Rz

+UN

uo

IE

CE

−UN

Q

RC

C2

ui

Rz

+UN

uo

CE

−UN

RE

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.18: Příklady jednostupňových zesilovačů s bipolárními tranzistory typu NPN.
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 4 Zapojení 5 Zapojení 6

Q

RC
RB

CB

Co

ui

Rz

+UN

uo
Q

RC

Co

ui

Rz

+UN

uo

IE

Ci

−UN

Q

RC

Co

ui

Rz

+UN

uo

−UN

RE

Ci

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 7 Zapojení 8 Zapojení 9

R1
C1

C2

Rz uo

ui

Q1

R2

RE

+UN

Q

Coui

Rz

+UN

uoIE

−UN

Q

Coui

Rz

+UN

uo

−UN

RE
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 11 Zapojení 12 Zapojení 13

RC

Coui

Rz

+UN

uo

Ci
Q

RB

−UN

RC

Coui

Rz

+UN

uo

CE

Q

IE

−UN

RC

Coui

Rz

+UN

uo

CE

Q

−UN

RE

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.19: Příklady jednostupňových zesilovačů s bipolárními tranzistory typu PNP.
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 14 Zapojení 15 Zapojení 16

RC

Co

ui

Rz uo

Ci

Q

RB

−UN

RC

Co

ui

Rz uo

Ci

Q

−UN

IE

+UN

RC

Co

ui

Rz uo

Ci

Q

−UN

+UN

RE

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 17 Zapojení 18 Zapojení 19

R1

Ci

Co

Rz uo

ui R2

+UN

Q1

R3
Co

ui

Rz uoQ

−UN

IE

+UN

Co

ui

Rz uo

−UN

+UN

RE
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Zapojení 21 Zapojení 22 Zapojení 23

RD
R1

Ci

Co

ui
Rz

+UN

uo

M

R2

RD

Co

ui

Rz

+UN

uo

IS

CS

−UN

M

RD

Co

Rz uo

ui

M

CSRS

+UN

−UN
pokračování tabulky na další straně

Tabulka U.20: Příklady jednostupňových zesilovačů s unipolárními tranzistory a kanálem typu N.
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 24 Zapojení 25 Zapojení 26

RD
R1

CG

Co

Rz

+UN

uo

X1

R2
ui

RD

Co

ui

Rz

+UN

uo

−UN

Ci

IS

M

RD

Co

Rz uo

ui

M

RS

+UN

−UN

Ci

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 27 Zapojení 28 Zapojení 29

Co

Rz uo

ui

M

RS

+UN

Ci

R1

R2

Co
ui

Rz

+UN

uoIS

−UN

M
Co

Rz uo

ui

M

RS

+UN

−UN
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Zapojení 31 Zapojení 32 Zapojení 33

RD

R1
Ci

Co
ui

Rz

+UN

uo

R2

M

−UN

RD

Coui

Rz

+UN

uo

CS

IS

−UN

M

RS

Co

Rz uo

ui

RD

+UN

−UN

CS

M1

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.21: Příklady jednostupňových zesilovačů s unipolárními tranzistory a kanálem typu N.
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 34 Zapojení 35 Zapojení 36

RD

Co

ui

Rz uo

CG

R2

−UN

M

R1

Co

Rz uo

ui

RD

+UN

−UN

Ci

M

IS RS

Co

Rz uo

ui

RD

+UN

−UN

Ci

M

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
Zapojení 37 Zapojení 38 Zapojení 39

RS

Co

Rz uo

ui

+UN

M

Ci

R1

R2
ui

Rz uo

−UN

M

IS

Co

+UN

RS

Co

Rz uo

ui

+UN

−UN

M
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U.8. Kombinované (vícestupňové) tranzistorové zesilovače
Zadání: Vypočítejte napěťové zesílení zesilovače a vstupní odpor, případně i výstupní odpor a proudové zesíle-
ní nakrátko (pro Rz = 0, zapojenému na výstup (o) vůči společné svorce) následujících zapojení kombinovaných
tranzistorových zesilovačů pro malé změ-
ny obvodových veličin ve středním kmi-
točtovém pásmu (všechny C → ∞) pro
výstupní uzel označen jako (o) a vstupní
jako (i). Pro výpočet jsou známy hod-
noty všech rezistorů, velikost napájecích
napětí (značeno symbolem baterie) a pří-
padného proudového zdroje I1 a prou-
dového zesilovacího činitele bipolárních
tranzistorů β (nakrátko v zapojení SE),
resp. parametry unipolárního tranzistoru
(Kp, UTO W a L). Dále předpokládej-
te, že napájecí zdroje UN , případně UB
a I1 mají nulovou střídavou složku a bu-
dící střídavý zdroj ui má naopak nulovou
stejnosměrnou složku. Výsledky lze ově-
řovat v editoru GEEC.

SE-SC 1 SE-SC 2

U−N

(0)

(5)

Q1

(3)

(i)
(4)

Q2

(2)

(o)

R1

R2 R3

U+
N

C

ui

R2

(1)

(3)

C (2)(i)

ui

(0)

Q1

R1

R3

(o)

Q2

UN

pokračování tabulky na další straně
Tabulka U.22: Kombinované zesilovače s bipolárními tranzistory.
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pokračování tabulky z minulé strany
SE-SE 1 SE-SE 2 SE-SB 1

R2

(1)

(4)

C (2)(i)

ui

(0)

Q1

R1

R3

(o)

UN

Q2

(3)

R4

C1

(5)

(1)

ui

(i)

(0)

R1

(2)

(4)

R2

(o)

U+
N

Q2

(3)

Q1

I1

R3U−N
C2 ui

(i)

(0)

R1

(1)

(o)

R2

(4)

UN

UB

(2)

Q1

(3)

Q2

C1

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
SE-SB 2 SC-SE 1 SC-SE 2

C

(2)

(1)

ui

(i)

(0)

R1

R2

(o)

(5)

U+
N

Q1

(3)

U−N

Q2 (4)
UB

ui

(i)

(0)

R1

(1)

(o)

Q2(3)
(4)

Q1

(2)

I1

R2

U−N
C

U+
N

ui

(i)

(0)

R1
(1)

(2)

R2

(o)

C
UN

Q2(3)

Q1

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
SC-SB 1 SC-SB 2

ui1

(i1)

(0)

RE
(1)

(2)

R1

(o1)

(3)

U+
N

Q2

(o2)

(i2)
Q1

R2

ui2

U−N
uo

ui

(i)

(0)

R4

(1)

(o)

U+
NU
+
N

U−N

(2)

Q1

(3) Q3
(5)
Q4 (4)

I1

Q2

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
SC-SC 1 SC-SC 2 SB-SC

Q1

(1)
(i)

(2)
Q2

(o)
ui

(0) R1

(3)
R2

U+
N

U−N

Q2

(1)

(2)

(o)

ui

(i)

(0)

R1

R2
(3)

U+
N

U−N
Q1

ui

(i)

(0)

Q2

(1)

(2)

(o)R1
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R2
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Q1

pokračování tabulky na další straně
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pokračování tabulky z minulé strany
SB-SE DZ 1 DZ 2

ui

(i)

(0) Q2

(o)

(5)

(6)
R3

R2

(2)

(1)

C1

I1

U+
N

R4

Q1(3)

C3R1

(4)

UB

C2

Q1

(o)

(2)
(1)

R1

C(i)

ui

(0)
Q2

(3)
Q3

R2
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R1

(2)

(3)

ui

(i)

(0)

Q2
(5)

Q3

(4)
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N

(1)
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(o)
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Q4 Q5

C
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SS-SD SS-SS SG-SD

M1

(1)

M2

(o)

R2

I1

(2)

C1

ui

(i)

R1

U+
N

U−N

M1

(2)
M2

(o)

(3)

ui

(i)

UN R3

R4

R2

I1 Cs

C1

R1

(1)
ui

(i)
C1 (1) M1 (2)

I1

R1

M2

(o)

R2

+UN

−UN
pokračování tabulky na další straně

Tabulka U.23: Kombinované zesilovače s unipolárními tranzistory.
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pokračování tabulky z minulé strany
SS-SG SD-SS SG-DZ

RD

R1

(o)

(1)

UN

Ub

(3)

C1(i) M1

(2)

ui

M2

R2

M1

I1

(1)ui

(i)

M2

(o)

(2)

R2

R1

C1

+UN

−UN

ui

(i)

I1

(3)
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(o)

M2 M3

R1(2)

C1

−UN
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